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Queridos compañeros,  

Es para nosotros una gran satisfacción presentar el XXVI Simposio de la URSI (Unión Científica Internacional de Radio) que se va a 
celebrar durante los días 7, 8 y 9 de septiembre de 2011 en la Universidad Carlos III de Madrid. URSI es el Simposio que en España 
aglutina a más investigadores, profesionales y estudiantes del sector de las Tecnologías de la Información y Comunicaciones (TIC). En 
esta ocasión nos reuniremos unos trescientos profesionales que debatiremos y presentaremos nuestros trabajos de investigación y 
desarrollo. URSI sigue constituyendo una magnífica plataforma para tal objeto.  

Desde el Comité Organizador del XXVI Simposio de URSI hemos visto la necesidad de potenciar la colaboración entre todos los sectores 
TIC. Por ello, se han realizado esfuerzos en una triple línea. A la ya tradicional calidad de las ponencias presentadas en URSI, se ha 
querido añadir una presencia importantísima de conferencias invitadas impartidas por investigadores nacionales e internacionales de gran 
prestigio. Desde aquí queremos agradecer a todos los ponentes invitados su disponibilidad ante la petición de URSI.  

Por otro lado, siendo conocedores y partícipes activos del enorme trabajo que se está realizando en el campo de ingeniería en THz y 
milimétricas para la obtención de imágenes, se ha decidido realizar el día 6 de septiembre un Workshop internacional en ingeniería en 
frecuencias de THz.  

Por último, con el fin de vincular URSI al sector empresarial se ha organizado una pequeña exposición. El objetivo de que las empresas 
pueden presentar sus productos a los profesionales del sector TIC, al mismo tiempo que pueden darse a conocer y contactar con los 
mejores estudiantes del sector TIC procedentes de todas las Universidades de España pretende verse cumplido. En estos momentos 
duros, queremos agradecer su esfuerzo a todas las empresas que han participado en la exposición. 

También queremos agradecer al Excelentísimo Ayuntamiento de Aranjuez su colaboración y ayuda en la organización del programa social 
del Congreso. Esperamos que la cena de gala, la visita a los magníficos jardines, palacio de Aranjuez y Real Coliseo Carlos III sea un 
auténtico éxito. 

Sin más, esperamos que paséis una agradable estancia con nosotros. 
 

  
 

Daniel SEGOVIA  
 

Magdalena SALAZAR  
 

Presidentes de XXVI URSI 
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MIÉRCOLES, 7 DE SEPTIEMBRE 

8.30 - 9.30 Acreditación Hall Edificio Padre Soler 
9.00 - 11.00 Sesión I  
11.00 - 11.20 CAFÉ Hall Auditorio Padre Soler 
11.20 - 12.20 Sesión II  
12.20 - 12.40 Inauguración Auditorio Padre Soler 
12.40 - 14.00 Conferencia plenaria inaugural Auditorio Padre Soler 
14.00 - 15.30 COMIDA Hotel Tryp Leganés 

15.30 - 15.55 Presentación empresas 1 Salón de Grados 
Sala de audiovisuales 

16.00 - 17:40 Sesión III  
17:45 - 18.45 Asamblea URSI Salón de Grados 

19.00 - 20.30 Recepción oficial. Cóctel de 
bienvenida Patio Edificio Sabatini 

JUEVES, 8 DE SEPTIEMBRE 

8.30 - 9.30 Secretaría  Hall Edificio Padre Soler 
9.00 - 11.00 Sesión IV  
11.00 - 11.20 CAFÉ Hall Auditorio Padre Soler 
11.20 - 12.20 Sesión V  
12.20 - 12.45 Presentación empresas 2 Salón de Grados 
12.40 - 14.00 Sesión Plenaria II Auditorio Padre Soler 
14.00 - 15.30 COMIDA Hotel Tryp Leganés 
15.30 - 21.00 Visita a Aranjuez  
21.00 - 24.00 Cena del Simposio Castillo de 1806 
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VIERNES, 9 DE SEPTIEMBRE 

8.30 - 9.30 Secretaría  Hall Edificio Padre Soler 
9.00 – 10.40 Sesión VI  
10.45 - 11.10 Presentación empresas 3 Salón de Grados 
11.10 - 11.30 CAFÉ Hall Auditorio Padre Soler 
11.30 - 12.30 Sesión VII  
12.30 - 14.00 Sesión Plenaria II Auditorio Padre Soler 
14.00 - 15.30 COMIDA. Clausura del Simposio Hotel Tryp Leganés 
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SESIÓN I. MIÉRCOLES, 7 DE SEPTIEMBRE, 9.00-11.00H. 

SISTEMAS DE COMUNICACIONES A  

COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS A  

ANTENAS A  

ELECTROMAGNETISMO A  

COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS A  

PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG A  

RADIACIÓN, DISPERSIÓN Y RADIOPROPAGACIÓN A  

FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS A  

SESIÓN II. MIÉRCOLES, 7 DE SEPTIEMBRE, 11.20-12.20H. 

FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS B  

COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS B  

COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS B  

RADIACIÓN, DISPERSIÓN Y RADIOPROPAGACIÓN B  

ELECTROMAGNETISMO B  

PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG B  

ANTENAS B  

SISTEMAS DE COMUNICACIONES B    
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SESIÓN III. MIÉRCOLES, 7 DE SEPTIEMBRE, 16.00-17.40H. 

METAMATERIALES A  

COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS: TRANSMISORES DE ALTA 
EFICIENCIA A  

ANTENAS C  

COMUNICACIONES MÓVILES A  

FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS C  

TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) A  

PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG C  

SESIÓN IV. JUEVES, 8 DE SEPTIEMBRE, 9.00-11.00H. 

COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS C  

ELECTROMAGNETISMO C  

TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) B  

ANTENAS D  

COMUNICACIONES MÓVILES B  

RADAR A  

METAMATERIALES B  

COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS: TRANSMISORES DE ALTA 
EFICIENCIA B     
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SESIÓN V. JUEVES, 8 DE SEPTIEMBRE, 11.20-12.20H. 

COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS D  

FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS D  

TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) C  

ANTENAS E  
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PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG D  

SESIÓN VI. VIERNES, 9 DE SEPTIEMBRE, 9.00-10.40H. 

COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS E  

EDUCACIÓN: NUEVAS TECNOLOGÍAS Y HERRAMIENTAS  

TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) D  

ANTENAS F  

TELEMÁTICA  
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SESIÓN VII. VIERNES, 9 DE SEPTIEMBRE, 11.30-12.30H. 

ANTENAS G  

RADAR B  

TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) E  

COMPATIBILIDAD ELECTROMAGNÉTICA Y EFECTOS AMB  

SENSORES Y COMPONENTES ÓPTICOS  

COMUNICACIONES MÓVILES C  

COMUNICACIONES SATÉLITE  

NUEVOS SERVICIOS DE COMUNICACIONES  

 

SESIONES PLENARIAS 

SESIÓN PLENARIA I 

SESIÓN PLENARIA II 

SESIÓN PLENARIA III 
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SISTEMAS DE COMUNICACIONES A 

DETECCIÓN REMOTA DE SIGNOS VITALES BASADA EN RADAR DOPPLER E INTERFAZ ZIGBEE 

Á. Ramos, D. Girbau, A. Lázaro, R. Villarino. 
Universidad Rovira i Virgili 

UNA RED INALÁMBRICA DE SENSORES ORIENTADA A LOCALIZACIÓN CON PRECISIÓN SUB-
CENTIMÉTRICA 

C. Medina, J.C. Segura, A. de la Torre 
CITIC-UGR, TSTC. Universidad de Granada. 

RED DE SENSORES INALÁMBRICA PARA MONITORIZAR CULTIVOS VITÍCOLAS: CASO 
PRÁCTICO 

Diego Betancourt, Guillermo Glaria, Pedro Marzo y Sergio Alonso 
Departamento de Electrónica, CEMITEC 

CODIFICACIÓN MIMO PARA DVB-NGH 

Darío Alfonso Pérez-Calderón Rodríguez, José García Doblado, Patricio López García, Ana Cinta Oria 
Oria, Vicente Baena Lecuyer 
Dpto. de Ingeniería Electrónica. Universidad de Sevilla 

HERRAMIENTA DE PLANIFICACIÓN DE SISTEMAS DE COMUNICACIONES EN PLANTAS DE 
ENERGÍA Y PETROQUÍMICA 

Jaime Calle Sanchez(1), Mariano Molina Garcia(1), J. I. Alonso(1),Alfonso Fernandez Duran(2) 
(1)E.T.S.I.Telecomunicacion, Universidad Politecnica de Madrid 
(2) Alcatel-Lucent Spain 
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ANÁLISIS DEL COMPORTAMIENTO DE REDES DE SENSORES INALÁMBRICAS EN ENTORNOS 
INTERIORES HETEROGÉNEOS 

Peio López1, Juan Antonio Nazábal1, Leire Azpilicueta1, Guillermo Martínez2, Raimundo García2, Jesús 
Soret2, José Torres2, Julio Martos2, Carlos Fernández-Valdivielso1, Francisco Falcone1 
(1) Dpto IEE, Campus Arrosadia, UPNA 
(2) Dpto. IEE, Universidad de Valencia 
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ELECTROMAGNETISMO A 

DISCRIMINACIÓN DE ZONAS DE CAMPO ELECTROMAGNÉTICO VÍA REDES NEURONALES 
SUPERVISADAS 

F. T. Pachón-García, J. M. Paniagua-Sánchez, M. M. Rufo-Pérez y A. Jiménez-Barco 
Universidad de Extremadura 

PARALELIZACIÓN DEL TLM EN ENTORNOS DE MEMORIA COMPARTIDA PARA GEOMETRÍAS 3D 
ARBITRARIES 

Sergio Toledo-Redondo, Alfonso Salinas, Juan Antonio Morente, Jorge Portí, Jesús Fornieles, Antonio 
Méndez 
Universidad de Granada 

SOLUCIÓN DE LA ECUACIÓN INTEGRAL VOLUMÉTRICA USANDO FUNCIONES BASE 
SOLENOIDALES 

Miguel Rodrigo Bort, Alejandro Valero Nogueira, Felipe Vico Bondía, Jose I. Herranz Herruzo. 
Instituto de Telecomunicaciones y Aplicaciones Multimedia-iTeam. Universidad Politécnica de Valencia. 

ESTUDIO DEL ESPECTRO MODAL EXCITADO EN UNA GUÍA COPLANAR CONVENCIONAL 

Safae El Amrani(1), Raúl Rodríguez Berral(2), Francisco Mesa(2), Mohamed Boussouis(3) 
(1)Dpto. de Electrónica y Electromagnetismo. Universidad de Sevilla 
(2)Dpto. de Física Aplicada 1. Universidad de Sevilla 
(3)Dep. de Physique. Faculté des Sciences. Université Abdel Malek Essaadi. Tetouan, Marruecos 
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UNA APROXIMACIÓN CUASI-TEM PARA EL CÁLCULO EFICIENTE DE LAS PERDIDAS EN EL 
CONDUCTOR EN LÍNEAS MICROTIRAS SIMPLES Y ACOPLADAS MULTICAPA 
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COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS A 
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ESQUINAS REDONDEADAS 

F. Teberio(1), I. Arregui(1), I. Arnedo(1), A. Lujambio(1), M. Chudzik(1), D. Benito(1), R. Jost(2), F. –J. 
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HERRAMIENTA DE ANÁLISIS DE FILTROS EN CONFIGURACIÓN COMB-LINE 

Ángel A. San Blas(1), Fermín Mira(2), Vicente E. Boria(3), B. Gimeno(4) 
(1)Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad Miguel Hernández de Elche 
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ANTENA MARGARITA 

Jorge Caravantes(1), Juan Llabrés(2), Ángel Mediavilla(3), Antonio Tazón(3) y Juan Vassal’lo(4) 
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(2) VATC, CSIC 
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CARACTERIZACIÓN DE ELEMENTOS DE REFLECTARRAY MEDIANTE REDES NEURONALES 
ARTIFICIALES 

P. Robustillo, J. A. Encinar, J. Zapata 
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DISEÑO DE ARRAYS DE RANURAS COMPUESTAS MEDIANTE CIRCUITO EQUIVALENTE 

Ignacio Montesinos Ortego(1), Zhang Miao(2), Manuel Sierra Pérez(1), Jiro Hirokawa(2), Makoto Ando(2). 
1) Dpto. de Señales y Sistemas de Comunicaciones, Grupo de Radiación, Universidad Politécnica de 
Madrid  
(2) Dpto. de Ingeniería Eléctrica y Electrónica, Laboratorio Ando – Hirokawa, Instituto Tecnológico de 
Tokyo. 
  

 



   
 

 

 SESIÓN I 

PORTADA                           

BIENVENIDA                    

COMITÉ ORGANIZADOR     

ESQUEMA DE PROGRAMA 

ÍNDICE DE SESIONES          

ÍNDICE DE AUTORES           

COLABORAN                        

PATROCINAN                       

PONENTES INVITADOS       

COMITÉ CIENTÍFICO             

REVISORES                           

Pinche en el título para ver el 
archivo correspondiente 

ANTENA PLANA PARA COMUNICACIONES POR SATÉLITE EN BANDA X 
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González, Manuel Sierra Pérez 
Dpto. de Señales, Sistemas y Radiocomunicaciones. Grupo de Radiación. Universidad Politécnica de 
Madrid 

ANÁLISIS DE UN ELEMENTO PARA “REFLECTARRAYS” BASADO EN CELDAS CON TRES 
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R. Florencio(1), J. A. Encinar(2), R. R. Boix(1), E. Carrasco(2), Mariano Barba(2), Gerardo Pérez-
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(3) Cardiff School of Engineering. Cardiff University 

COMPARACIÓN EXPERIMENTAL DE RECEPTORES PARA RADIO DEFINDA POR SOFTWARE 
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AMPLIFICADOR MMIC DE ALTA LINEALIDAD EN BANDA S PARA APLICACIONES S-DMB 
EMBARCADAS 

Yolanda Jato, Amparo Herrera 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones, Universidad de Cantabria 

DISPOSITIVOS DE CONMUTACIÓN EN CRIOGENIA PARA CONMUTADORES DE FASE 180º 
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Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones, Universidad de Cantabria 
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RADIACIÓN, DISPERSIÓN Y RADIOPROPAGACIÓN A 

ANÁLISIS DEL CANAL MIMO-UWB EN INTERIORES PARA DIFERENTES POLARIZACIONES 

Concepción García Pardo(1), José-María Molina García-Pardo(1), José-Víctor Rodríguez(1), 
Leandro Juan Llácer(1) 
1) Departamento Tecnologías de la Información y las Comunicaciones. Universidad Politécnica de 
Cartagena 
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MOVIMIENTO 

Aritz Estévez Gonzalez(1), Jesús Miguel Illescas Otermin(1), Jose Antonio Marcotegui Iturmendi(1), 
Francisco Falcone Lanas(2) 
(1) Tafco Metawireless S.L. 
(2) Dpto. de Ingeniería Eléctrica y Electrónica, Universidad Pública de Navarra 

ANÁLISIS DE FUNCIONAMIENTO DE UN SISTEMA RFID EN UN ENTORNO VEHICULAR CERRADO 

Leire Azpilicueta(1), José Javier Astráin(2), Hugo Landaluce(3), Ignacio Angulo(3), Asier Perallos(3), 
Jesús Villadangos(2), Francisco Falcone(1) 
(1)Departamento de Ingeniería Eléctrica y Electrónica, Universidad Pública de Navarra 
(2)Departamento de Ingeniería Matemática e Informática, Universidad Pública de Navarra 
(3)Facultad de Ingeniería, Universidad de Deusto 

OPTIMIZACION DE COBERTURA EN REDES SFN MEDIANTE SA 
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Dpto. Ingeniería de Comunicaciones, Universidad de Cantabria 
  

 



   
 

 

 SESIÓN I 

PORTADA                           

BIENVENIDA                    

COMITÉ ORGANIZADOR     

ESQUEMA DE PROGRAMA 

ÍNDICE DE SESIONES          

ÍNDICE DE AUTORES           

COLABORAN                        

PATROCINAN                       

PONENTES INVITADOS       

COMITÉ CIENTÍFICO             

REVISORES                           

Pinche en el título para ver el 
archivo correspondiente 

HERRAMIENTA PARA EL ANALISIS DE EFECTO DOPPLER EN AEROGENERADORES 

Mª Jesús Algar, Lorena Lozano, Iván González, Felipe Cátedra 
Dpto. de Ciencias de la Computación, Universidad de Alcalá 
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FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS A 

DISEÑO DE UN FILTRO ÓPTICO SINTONIZABLE BASADO EN CRISTAL LÍQUIDO CON MEJORA DE 
LAS PÉRDIDAS DE INSERCIÓN 

P. J. Pinzón, I. Pérez, C. Vázquez y J.M.S. Pena 
Dpto. de Tecnología Electrónica. Universidad Carlos III de Madrid 

TRANSMISIÓN DE BANDA ANCHA EN ENLACES DE FIBRA MULTIMODO: APLICACIÓN A 
SISTEMAS RADIO-SOBRE-FIBRA 

D. S. Montero(1), P.C. Lallana(1), C. Vázquez(1) 
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SISTEMA THSS MULTIUSUARIO PARA ENLACES ÓPTICOS NO GUIADOS CON DETECCIÓN EN 
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Silvestre Rodríguez, Beatriz R. Mendoza, Alberto García-Viera, 
Oswaldo González, Alejandro J. Ayala 
Dpto. de Física Fundamental y Experimental, Electrónica y Sistemas, Universidad de La Laguna 

CONVERTIDOR ACTIVO DE CANALES WDM 

Adrián J. Torregrosa, Haroldo Maestre, Juan Capmany 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad Miguel Hernández 

MODELO DE PROPAGACIÓN DE UN LÁSER SEMICONDUCTOR EN ANILLO 

L.J. Orbe-Nava, R.C. Guzmán-Martínez, G. Carpintero-del-Barrio 
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PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG A 

EXTENSIONES DEL ALGORITMO SPLIT SPECTRUM PARA EL PROCESADO DE SEÑALES 
ULTRASÓNICAS 

A. Rodríguez(1), J. Gimeno(1), L. Vergara(2) 
(1)Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad Miguel Hernández. Avda. Universidad S/N Elche. 
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REGULARIZACIÓN FRECUENCIAL DE CAMPOS DIRECCIONALES BASADOS EN EL TENSOR 
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Jorge Larrey Ruiz(1), Rafael Verdú Monedero(1), Juan Morales Sánchez(1), Mª Consuelo Bastida 
Jumilla(1), Rosa Mª Menchón Lara(1), José L. Sancho Gómez(1) 
(1)Grupo de Teoría y Tratamiento de la Señal (GTTS). 
Dpto. Tecnologías de la Información y las Comunicaciones. Universidad Politécnica de Cartagena 

ESTUDIO E IMPLEMENTACIÓN DE MEDIDAS DE CONFIANZA PARA SISTEMAS DE 
RECONOCIMIENTO DE HABLA CONTINUA 

Pablo Peso Parada, Antonio Cardenal López 
Grupo de Tecnoloxías Multimedia. Universidad de Vigo 
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LATERAL DE SIMPLE HAZ 

José Mª Zamanillo Sainz de la Maza (1), Manuel Solana Salas (1), J. González Calderón (1), 
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SEPARACIÓN DE FUENTES DE VOZ MEDIANTE MEAN SHIFT 

David Ayllón, Cosme Llerena-Aguilar, Roberto Gil-Pita 
Dpto. de Teoría de la Señal y Comunicaciones, Universidad de Alcalá 

SEGMENTACIÓN PERCEPTIVA DE IMÁGENES EN COLOR BASADO EN CORTE NORMALIZADO 

Aurora Sáez Manzano(1), Carmen Serrano Gotarredona(1), Begoña Acha Piñero(1) 
(1)Dpto. de Teoría de la Señal y Comunicaciones. Universidad de Sevilla 
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SISTEMAS DE COMUNICACIONES B 

SISTEMA CHIPLESS RFID BASADO EN TAGS CODIFICADOS EN FRECUENCIA 

Javier Lorenzo(1), David Girbau(1), Antonio Lázaro(1), Carles Ferrater(1), Ramón Villarino(1) 
(1) Dpto. de Electrónica, Eléctrica y Automática (DEEEA) Univeristat Rovira i Virgili 

ANÁLISIS DE LA INFLUENCIA TOPOLÓGICA EN EL COMPORTAMIENTO DE REDES DE 
SENSORES SUPERIMPUESTAS 

Jose Javier Astrain1, Victor Torres2, Carlos Aristu1, Francisco Falcone2, Jesús Villadangos1 
(1) Departamento de Ingeniería Matemática e Informática, Universidad Pública de Navarra, 
(2) Dpto. de IEE, Universidad Pública de Navarra. 

ALGORITMO DE DETECCIÓN Y DECODIFICACIÓN TURBO BIO-INSPIRADO PARA ESCENARIOS 
CDMA DE SECUENCIA DIRECTA 

Esther Achalandabaso Ayerbe1, Sergio Gil-López2, Javier Del Ser2, Gorka Prieto1, Naiara Errondosoro-
Martínez2 
1: Dpto. de Electrónica y Telecomunicaciones, EHU/UPV (Universidad del País Vasco) 
2: Unidad TELECOM, TECNALIA RESEARCH & INNOVATION 
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ELECTROMAGNETISMO B 

GENERACIÓN OPTIMIZADA DE MALLAS PARA APLICACIONES ELECTROMAGNÉTICAS 

Javier Moreno(1), Iván González(1), Felipe Cátedra(1) 
(1) Dpto. de Ciencias de la Computación, Universidad de Alcalá 

NEWFASANT: DESARROLLO E IMPLEMENTACIÓN DE UNA INTERFAZ DE USUARIO AVANZADA 
PARA PROBLEMAS ELECTROMAGNÉTICOS 

Álvaro Somolinos, Daniel Moreno, Iván González, Lorena Lozano y Felipe Cátedra 
Dpto. de Ciencias de la Computación, Universidad de Alcalá 

FORMULACIÓN SUPERFICIAL PARA EL DISEÑO Y ANÁLISIS DE NANOANTENAS ÓPTICAS 

J. Rivero(1), J. M. Taboada(1), M.G. Araujo(2), L. Landesa(1) 
(1) Dpto. de Tecnología de los Computadores y las Comunicaciones. Universidad de Extremadura 
(2) Dpto. de Teoría de la Señal. Universidad de Vigo 
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COMPONENTES Y CIRCUITOS PASIVOS DE MICROONDAS B 

OPTIMIZACIÓN DE LA SECCIÓN ACOPLADA CARGADA CON STUB 

Juan E. Page(1), Jaime Esteban(1), Carlos Camacho Peñalosa(2) 
(1)Dpto. de Electromagnetismo y Teoría de Circuitos. Universidad Politécnica de Madrid 
 (2)Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad de Málaga 

PREDICCIÓN DE LA SENSIBILIDAD ANTE TOLERANCIAS DE FABRICACIÓN EN UN FILTRO GUÍA-
ONDA BUTTERWORTH 
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Luis A. Tejedor Álvarez(1), José I. Alonso(2), Juan Abel Barrio Uña(1) 
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(2)Dpto. de Señales, Sistemas y Radiocomunicaciones . Universidad Politécnica de Madrid 
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ANTENAS B 

TÉCNICA DE AJUSTE DE POLOS Y CEROS PARA ESTRUCTURAS PERIÓDICAS MULTICAPA CON 
APLICACIÓN AL DISEÑO DE ANTENAS “REFLECTARRAY” 

R. Florencio(1), R. R. Boix(1), J. A. Encinar(2) 
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(1) Centro de Desarrollos Tecnológicos de Yebes, IGN 
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ELEMENTOS FINITOS 

Ricardo Noriega(1), José Mª Gil(1), Bilal El Jaafari(1), Juan Zapata(1), Jesús Rubio(2) 
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(2) Dpto. De Informática, Universidad de Extremadura 
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COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS B 

WINMODFET: HERRAMIENTA SOFTWARE PARA LA EXTRACCIÓN DEL CIRCUITO EQUIVALENTE 
DE PEQUENA SEÑAL PARA TRANSISTORES FET DE MICROONDAS 

Jose Maria Zamanillo, Daniel Gonzalez, Angel Mediavilla 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad de Cantabria 

MÉTODO DE DESEMBEBIDO PARA PARA LA CARACTERIZACIÓN DE AMPLIFICADORES 
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Ó. García Pérez, V. González Posadas, L. E. García Muñoz y D. Segovia Vargas 
Departamento de Teoría de la Señal y Comunicaciones 
Universidad Carlos III de Madrid 

IMPACTO DE COMPORTAMIENTO NO LINEAL DEL VARACTOR EN AMPLIFICADORES 
MODULADOS POR LA CARGA A LA SALIDA 

Reinel Marante(1), Téophile Aballo(1), Nuria Torre(1), Nieves Ruiz(1), José A. García(1) y Ángel 
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RADIACIÓN, DISPERSIÓN Y RADIOPROPAGACIÓN B 

MÉTODO DE LOS MULTIPOLOS RÁPIDOS (FMM) APLICADO A DISPERSIÓN ACÚSTICA 
EMPLEANDO ACELERACIÓN HARDWARE 

Miguel López Portugués(1), Jesús A. López Fernández(1), R. G. Ayestarán(1), F. Las-Heras(1) 
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ATENUACIÓN POR LLUVIA EN RADIOENLACES TERRENALES HASTA 85 GHZ 

Jorge Murillo(1), José Manuel Riera(1) 
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ESTUDIO DE LA PROPAGACIÓN EN BANDA KA CON RECEPTOR DE BALIZA Y RADIÓMETRO 

Pablo Martín Tomero(1), José Manuel Riera(1), José Miguel García-Rubia(2) 
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FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS B 

COD/DECODIFICADORES MULTICANAL PARA APLICACIONES WDM- OCDMA BASADOS EN 
REDES DE DIFRACCIÓN DE BRAGG 

Waldimar Amaya, Daniel Pastor, Rocío Baños, Víctor García-Muñoz 
Instituto de Telecomunicaciones y Aplicaciones Multimedia (iTeam), Universidad Politécnica de Valencia 

DISPOSITIVO CODIFICADOR OCDMA EN SECUENCIA DIRECTA CON COMPENSACIÓN DE 
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Daniel Pastor, Waldimar Amaya, Rocío Baños, Víctor García-Muñoz 
Instituto de Telecomunicaciones y Aplicaciones Multimedia (iTeam), Universidad Politécnica de Valencia 

CARACTERIZACIÓN DE ALTA RESOLUCIÓN DE LA RESPUESTA IMPULSIVA Y ESPECTRAL DE 
DISPOSITIVOS ÓPTICOS ESPECTRALMENTE ANCHOS 

Daniel Pastor , Rocío Baños, Waldimar Amaya 
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PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG B 

SEGMENTACIÓN DE IMÁGENES ECOGRÁFICAS Y DE ESPECTROGRAMAS MEDIANTE 
PERCEPTRONES MULTICAPA 

Rosa-Mª Menchón-Lara(1), Mª-Consuelo Bastida-Jumilla(1), Jorge Larrey-Ruiz(1), Rafael Verdú-
Monedero(1), Juan Morales-Sánchez(1), José-Luis Sancho-Gómez(1) 
(1) Grupo de Teoría y Tratamiento de la Señal (GTTS). Dpto. Tecnologías de la Información y las 
Comunicaciones. Universidad Politécnica de Cartagena 

CONTORNOS ACTIVOS DE MÁXIMA EMD PARA CARACTERÍSTICAS N-DIMENSIONALES 

Carlos S. Mendoza(1), Germán Bohórquez-Ruiz(1), Carmen Serrano(1), Begoña Acha(1) 
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RF SPECTRUM CARTOGRAPHY FOR COGNITIVE RADIO NETWORKS 

Georgios B. Giannakis, Univ. of Minnesota 
 

METAMATERIALES Y ANTENAS DE RANURA 

C. Camacho Peñalosa(1), J. Esteban(2), M. Navarro Tapia(1), J.E. Page(2), T.M. Martín Guerrero(1) 
(1) Departamento de Ingeniería de Comunicaciones, E.T.S. Ingeniería de Telecomunicación, Universidad 
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COMUNICACIONES MÓVILES A 

SIMULACIÓN EFICIENTE DE RED DE FEMTOCELDAS LTE EN ENTORNOS DE OFICINA 

Jose M. Ruiz Avilés, Salvador Luna Ramírez, Matías Toril, F. Ruiz, Isabel de la Bandera 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. ETSI Telecomunicación. Universidad de Málaga 

OPTIMIZACIÓN DEL UMBRAL DE TRASPASO PARA FEMTOCELDAS LTE 

Gonzalo Jiménez, Raquel Barco, Pablo Muñoz, Matías Toril 
Universidad de Málaga, Departamento de Ingeniería de Comunicaciones 

ASIGNACIÓN DINÁMICA DE RECURSOS RADIO EN REDES MÓVILES BASADA EN EXPERIENCIA 
DE USUARIO (QOE) 

Lluch Ladrón de Guevara, Jaime(1), Hernando Rábanos, Jose María(2) 
(1) New Access Networks Technology Manager, Telefónica S.A. Global CTO Team. 
(2) Dpto. de Señales, Sistemas y Radiocomunicaciones. Universidad Politécnica de Madrid 

COMUNICACIONES INFRAESTRUCTURA A VEHÍCULO BASADAS EN IEEE 802.15.4 PARA 
SEÑALIZACIÓN VIAL INALÁMBRICA 

David de la Fuente, Héctor Moner y Javier Gozalvez 
Uwicore, Ubiquituous Wireless Communications Research Laboratory, Universidad Miguel Hernández de 
Elche 
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TECNOLOGÍAS Y APLICACIONES A THZ (BEYOND 74 GHZ) A 

BOCINAS DIELECTRICAS EN LA BANDA DE TERAHERCIOS 

Belén Andrés García(1), Luis Enrique García Muñoz(1), Sebastian Bauerschmidt(2), Sascha Preu(2), 
Stefan Malzer(2), Gottfried Dohler(2), Linjun Wang(2), Daniel Segovia Vargas(1) 
(1) Dpto. de Teoría de la señal y comunicaciones. Universidad Carlos III de Madrid.  
(2) Max Planck Institute for the Science of light. Erlangen, Alemania. 

IMPLEMENTACIÓN DE UN PIXEL PARA DETECCIÓN HETERODINA EN EL RANGO DE ONDAS 
MILIMÉTRICAS USANDO OSCILADOR LOCAL Y MEZCLADO FOTÓNICO 

A.R. Criado(1), J. Montero-de-Paz(2), B. Andrés-García(2), P. Acedo(1), L.E. García(2), G. Carpintero(1) 
D. Segovia(2) 
1) Grupo de Optoelectrónica y Tecnología Láser (GOTL). Dpto. de Tecnología Electrónica. Universidad 
Carlos III de Madrid.  
(2) Grupo de Radiofrecuencia (GRF). Dpto. de Teoría de la Señal y Comunicaciones. Universidad Carlos 
III de Madrid 

SISTEMA DE IMAGEN CON ARRAY ROTATORIO MEDIANTE HOLOGRAFÍA DE GABOR 

Jordi Marin, Gary Junkin, Pedro de Paco 
Universitat Autónoma de Barcelona (UAB). Dpto. de Antenas y Sistemas de Microondas (AMS) 

DISEÑO DE UNA ANTENA LEAKY-WAVE EN TECNOLOGÍA DE GUÍA DE ONDA INTEGRADA EN 
SUBSTRATO PARA UNA FRECUENCIA DE 94 GHZ 

Alejandro Javier Martinez-Ros(1), José Luis Gómez-Tornero(1) y Fernando Quesada-Pereira(1) 
(1)Dpto. de Tecnologías de la Información y las Comunicaciones. Universidad de Politécnica de 
Cartagena 
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100 GHZ RETINA FOR THZ TOMOGRAPHIC IMAGING 

M. Alonso(1), C.E. García Guerra (1), E. Nova(1), J. Abril(1), J. Romeu(1), N. Llombart(2), L. Jofre(1) 
(1) AntennaLab, Signal Theory and Communications Dept, Universitat Politècnica de Catalunya. 
(2) Optics Dept. Universidad Complutense de Madrid. 
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ANTENAS C 

VALIDACIÓN DE UN ELEMENTO PARA REFLECTARRAYS CON HAZ RECONFIGURABLE USANDO 
MEMS 

Eduardo Carrasco(1), Mariano Barba(1), Bruno Reig(2), José A. Encinar(1), Pierre L. Charvet(2) 
(1) Departamento de Electromagnetismo y Teoría de Circuitos, Universidad Politécnica de Madrid. ETSI-
Telecomunicación 
(2) CEA-LETI, Minatec (France) 

DISEÑO DE ARRAYS MULTIENFOCADOS MEDIANTE OPTIMIZACIÓN 

J. Álvarez, R. G. Ayestarán, J. López-Fernández, F. Las-Heras 
Grupo de Teoría de la Señal y Comunicaciones, Departamento de Ingeniería Eléctrica, Universidad de 
Oviedo 

SISTEMA DE ANTENAS DISTRIBUIDO PARA DISPOSITIVOS MÓVILES 

Yolanda Cobo (1), Aurora Andújar (2), Jaume Anguera (1,2) 
(1) Dpto. de Electrónica y Comunicaciones. Universidad Ramón Llull 
(2) Dpto. de Tecnología y Propiedad Intelectual 

SÍNTESIS ÓPTIMA DE DIAGRAMAS HUELLA UTILIZANDO AGRUPACIONES PLANAS DE ANTENAS 

Raquel Eirey Pérez, Juan Antonio Rodríguez González, Francisco José Ares Pena 
Dpto. de Física Aplicada. Universidad de Santiago de Compostela 
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CARACTERIZACIÓN DE LA TEMPERATURA DE ANTENA DE LAS BOCINAS CORRUGADAS DEL 
ESPECTRÓMETRO DE VAPOR DE AGUA EN ONDAS MILIMÉTRICAS DEL NRL 

J. Teniente, I. Maestrojuan, A. Rebollo, R. Gonzalo y C. del-Río 
Grupo de Antenas. Departamento de Ingeniería Eléctrica y Electrónica. Universidad Pública de Navarra 
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COMPONENTES Y CIRCUITOS ACTIVOS DE MICROONDAS: TRANSMISORES DE ALTA 
EFICIENCIA A 

ANÁLISIS COMPARATIVO DE SEÑALES TIPO CHIRP Y MULTISINE PARA LA LINEALIZACIÓN DE 
AMPLIFICADORES DE POTENCIA 

Leticia Aladrén, Paloma García-Dúcar, Jesús de Mingo Sanz, Pedro Luis Carro, César Sánchez-Pérez 
Dpto. de Ingeniería Electrónica y Comunicaciones, Universidad de Zaragoza 
Instituto de Investigación en Ingeniería de Aragón (I3A) 

AMPLIFICADOR DE POTENCIA CLASE F A 1.64 GHZ CON CONTROL DE ARMÓNICOS 

David Tena Ramos, Moisés Patiño Gómez, Francisco Javier Ortega González, José Manuel Pardo Martín 
y César Benavente Peces 
Universidad Politécnica de Madrid, Grupo de Ingeniería de Radio, EUIT de Telecomunicación 

AMPLIFICADOR CLASE J EN UHF A GAN HEMT CON PAE SUPERIOR A 80% 

Leysi Rizo, Santiago Crespo, María de las Nieves Ruiz, José Angel García 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones, Universidad de Cantabria 

TRANSMISOR POLAR CLASE E
3 EN UHF SOBRE TECNOLOGÍA GAN HEMT 

José A. García, Lorena Cabria, Nieves Ruiz, Leysi Rizo, Reinel Marante 
Dpto. Ing. Comunicaciones, Universidad de Cantabria 

CONVERTIDOR CONTÍNUA-CONTÍNUA ASISTIDO LINEALMENTE PARA APLICACIONES DE 
ENVELOPE TRACKING 

Pablo F. Miaja, Miguel Rodríguez, Alberto Rodríguez, Javier Sebastián 
Universidad de Oviedo, Grupo de Sistemas Electrónicos de Alimentación 
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FOTÓNICA Y COMUNICACIONES ÓPTICAS C 

LÁSER DE FIBRA DOPADA CON ERBIO DE DOBLE LONGITUD DE ONDA SINTONIZABLE BASADO 
EN REDES DE DIFRACCIÓN 

A. J. Torregrosa(1), H. Maestre(1), J. A. Pereda(1), C. R-F. Pousa(1), J. Capmany(1) 
(1)Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad Miguel Hernández 

ESTRUCTURAS SUB-WAVELENGTH PARA ACOPLADORES FOTONICOS DE ALTAS 
PRESTACIONES 

L. Zavargo-Peche(1), R. Halir(1), A. Maese-Novo(1), A. Ortega-Monux(1), I. Molina-Fernandez(1), J. G. 
Wanguemert-Perez(1), P. Cheben(2), J. H. Schmid(2) 
(1) Dpto. de Ingenieria de Comunicaciones. Universidad de Malaga 
(2) Institute for Microstructural Sciences. National Research Council Canada 

DISEÑO DE UN AWGL BASADO EN MODELO DE PROPAGACIÓN 

R.C. Guzmán-Martínez, L.J. Orbe-Nava, P.Acedo-Gallardo, G. Carpintero-del-Barrio 
Dpto. de Tecnología Electrónica. Universidad Carlos III de Madrid 

APLICACIÓN DE ESTRUCTURAS SUBWAVELENGTH AL DISEÑO DE FILTROS ÓPTICOS 
INTEGRADOS 

Sebastián Romero García(1), Diego Pérez Galacho(1), Luís Zavargo Peche(1), Robert Halir(1), Alejandro 
Ortega Moñux(1), Juan Gonzalo Wangüemert Pérez(1), Íñigo Molina Fernández(1) 
(1) Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad de Málaga 
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CARACTERIZACION ANGULAR DE LA LUMINANCIA EN MICROLENTES DE CRISTAL LIQUIDO 

J.F. Algorri(1), V. Urruchi(1), J.M. Sanchez-Pena(1), N. Bennis(2) 
(1) Grupo de Displays & Aplicaciones Fotonicas, Dpto. de Tecnologia Electronica, E.P.S., Universidad 
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METAMATERIALES A 

CONTROL DEL FENÓMENO DE TRANSMISIÓN EXTRAORDINARIA MEDIANTE LÍNEAS DE 
MEANDROS 

V. Torres(1), M. Beruete(1), M. Navarro-Cía(1,2), F. Falcone(1), M. Sorolla(1) 
(1) Millimeter and Terahertz Waves Laboratory, Universidad Pública de Navarra 
(2) Experimental Solid State Group, Department of Physics, Imperial College London 

ANÁLISIS CIRCUITAL DE LA RESONANCIA DE TRANSMISIÓN EXTRAORDINARIA ANÓMALA 

Miguel Beruete(1), Miguel Navarro-Cía(1,2), Victor Torres(1), Francisco Falcone(1), Mario Sorolla(1) 
(1) Laboratorio de Ondas Milimétricas y Terahercio, Universidad Pública de Navarra 
(2) Experimental Solid State Group, Physics Department, Imperial College London 

CARACTERIZACIÓN EXPERIMENTAL DE MEDIOS QUIRALES BASADOS EN INCLUSIONES 
PERIÓDICAS. EL RESONADOR DE CUATRO MANIVELAS 

Angel J. García Collado,(1;2), Gregorio J. Molina-Cuberos,(1), María J. Nuñez,(1), José Margineda(1) 
(1)Grupo Electromagnetismo, Universidad de Murcia, Campus Espinardo, E-30100, Murcia. 
(2)Departamento Ciencias Politécnicas, Universidad Católica San Antonio 

ALGORITMO PARA LA CARACTERIZACIÓN UNÍVOCA DE METAMATERIALES BASADOS EN 
INCLUSIONES QUIRALES 

F. Javier Sánchez-López(1;2), María J. Núñez(1), Ángel J. García-Collado(1;3), Gregorio J. Molina-
Cuberos(1) 
(1)Grupo Electromagnetismo, Universidad de Murcia 
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PROCESADO DE SEÑAL. TRATAMIENTO DE VOZ E IMAG C 

RED NEURONAL CONVOLUCIONAL RÁPIDA SIN FOTOGRAMAS PARA RECONOCIMIENTO DE 
DÍGITOS 

J. A. Pérez-Carrasco (1), C. Serrano (1), B. Acha (1), T. Serrano-Gotarredona (2), and B. Linares- 
Barranco (2). 
(1) Dpto. Teoría de la Señal, ETSIT, Universidad de Sevilla. Avda de los Descubrimientos, s/n, CP41092 
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SISTEMA DE RECONOCIMIENTO DE CARACTERES DE ALTA VELOCIDAD BASADO EN EVENTOS 

J. A. Pérez-Carrasco (1), B. Acha (1), C. Serrano (1), T. Serrano-Gotarredona (2), and B. Linares- 
Barranco (2) 
(1) Dpto. Teoría de la Señal, ETSIT, Universidad de Sevilla 
(2) Instituto de Microelectrónica de Sevilla (IMSE-CNM-CSIC) 

PONTUGRAMA: SISTEMA DE RECONOCIMIENTO DE FIGURAS MUSICALES MANUSCRITAS 
BASADO EN UN CLASIFICADOR K-NN 

Óscar José Silva Cruz, María Inés Herrero Platero 
Dpto. de Ingeniería de Comunicaciones. Universidad de Málaga 

SELECCIÓN DE FUNCIONES DE ACTIVACIÓN APROXIMADAS PARA CLASIFICADORES BASADOS 
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Lorena Álvarez, Cosme Llerena, Enrique Alexandre 
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ELECTROMAGNETISMO C 
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Abstract- A set of measurements of electromagnetic properties 
of building materials is presented in this work. The method is 
based on the measurement of the polarization state of the 
reflected signal from the material under study at a fixed angle 
of incidence. From the measured data, by using the Fresnel 
equations, it has been obtained the dielectric constant. 
Measurements were done by using two horn antennas at the 
frequency of 9 GHz. The obtained results are compared with 
the free space reflexion and transmission Fresnel method and 
other reflection methods based on a conductor waveguide. The 
method explained in this work can be used for other type of 
materials and its main advantage is the non-destructive 
character and the ease implementation. 


I. INTRODUCCIÓN 
La caracterización dieléctrica de materiales en 


radiofrecuencia ha sido desarrollada ampliamente en los 
últimos tiempos. En concreto, para el modelado de los 
fenómenos asociados con la propagación radioeléctrica, es 
importante ser capaz de predecir la atenuación y reflexión 
que los rayos sufren debido a la presencia de edificios y de 
otros obstáculos. Por tanto, resulta de interés determinar los 
valores de la permitividad relativa de los materiales de 
construcción que se utilizan tanto en entornos interiores 
como exteriores. 


Se puede encontrar en la literatura una amplia variedad 
de métodos para determinar las propiedades dieléctricas de 
los materiales [1]. Dentro de estos métodos, presentan un 
gran interés los llamados métodos no resonantes que 
incluyen principalmente los basados en técnicas de 
transmisión o reflexión, cuyas principales ventajas residen en 
el hecho de ser técnicas no destructivas y permitir su 
implementación en un amplio rango de frecuencias. Más 
concretamente, existe una gran variedad de métodos basados 
en medidas en el espacio libre, dependiendo del tipo de 
magnitud medida (escalar o vectorial), y del tipo de 
configuración empleada (reflexión o transmisión; ángulo de 
incidencia fijo o variable). Los métodos basados en medidas 
en el espacio libre presentan como gran ventaja la forma 
relativamente sencilla de obtener las propiedades dieléctricas 
del material bajo estudio a partir de los datos experimentales 


[2,3]. Sin embargo, hay que tener en cuenta una serie de 
factores que pueden dificultar la obtención de buenos 
resultados experimentales: las medidas deban ser realizadas 
en una cámara anecoica, se debe disponer de antenas muy 
directivas y se debe minimizar los efectos debidos a la 
presencia de reflexiones indeseadas y a los fenómenos de 
difracción en los bordes. 


El principio básico de los métodos basados en medidas en 
el espacio libre reside en que a partir del conocimiento de la 
permitividad eléctrica de un material, usando las ecuaciones 
de Fresnel, se puede: calcular los coeficientes de reflexión y 
transmisión para un arbitrario ángulo de incidencia y para 
diferentes estados de polarización de la señal que incide 
sobre el material (método de Fresnel), o bien determinar el 
estado de polarización de la señal reflejada (método 
elipsométrico). De forma inversa, la permitividad eléctrica 
del material puede deducirse a partir de la medida de la señal 
reflejada o transmitida por la muestra o bien del 
conocimiento de dicho estado de polarización 


En este trabajo presentamos la obtención de la 
permitividad eléctrica utilizando el método elipsométrico y 
los resultados son comparados con los obtenidos con el 
método de Fresnel en transmisión y reflexión así como con 
métodos basados en la utilización de guías conductoras. 


II. ASPECTOS TEÓRICOS 
El método basado en la elipsometría ha sido ampliamente 


utilizado a frecuencias ópticas [4], y más recientemente ha 
sido adaptado a frecuencias de microondas [2,3] 


La elipsometría es una técnica basada en la medida del 
cambio del estado de polarización de la onda incidente tras 
producirse la reflexión en la intercara aire-material, para un 
determinado ángulo de incidencia. Debido a la diferencia en 
los módulos y en las fases de los coeficientes de reflexión de 
Fresnel para la polarización paralela y perpendicular, el 
estado de polarización de la onda reflejada generalmente 
cambia de lineal a elíptica. El conocimiento de esta elipse de 
polarización requiere la determinación de la relación entre 







  


 


los coeficientes de Fresnel para ambas polarizaciones, que a 
su vez depende de la permitividad del material. 


El modelo utilizado asume que los materiales medidos 
son homogéneos e isótropos y que la muestra se puede 
describir como una lámina de espesor finito para tener en 
cuenta las reflexiones que tienen lugar en su parte trasera. 
También es asumido que la antena transmisora emite ondas 
cuasi-planas y que el campo eléctrico asociado a la onda 
emitida por la antena llega con polarización lineal a la 
superficie de la muestra. 


Debido al espesor finito de la muestra medida, la señal 
reflejada está compuesta de un gran número de ondas 
originadas en las múltiples reflexiones que se producen en el 
material. Por tanto, en este caso el coeficiente de reflexión se 
puede expresar de forma compacta a través de la siguiente 
expresión: 


                        ( )
( ) 122


12


1 exp 2
1 exp 2


− −
=


− −
j


j
β


ρ ρ
ρ β


                  (1) 


 
donde 2


0= −r ik d senβ ε θ , siendo d  el espesor de la 


muestra, rε  la permitividad dieléctrica relativa del material, 


iθ  el ángulo de incidencia, 0 02=k π λ , siendo 0λ  la 
longitud de onda en el vacío a la frecuencia de trabajo, y 12ρ  
el coeficiente de reflexión en la intercara aire-material. 


En la ecuación (1), se debe elegir 12 =ρ ρ  cuando se 


trabaja en polarización paralela al plano de incidencia y 
12 ⊥=ρ ρ cuando se trabaja en polarización perpendicular, de 


forma tal que hay que utilizar en cada caso las siguientes 
ecuaciones de Fresnel: 
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En la configuración utilizada para realizar las medidas, la 


señal reflejada es captada por una antena receptora para un 
valor fijo del ángulo de incidencia. La antena receptora gira 
alrededor de su eje y se registra la señal recibida para cada 
ángulo girado. De la relación entre la potencia máxima y la 
potencia mínima recibida puede determinarse la relación 
axial de la elipse de polarización y del ángulo en el que se 
obtiene la máxima potencia se puede determinar la 
orientación de la elipse, quedando finalmente determinado el 
estado de polarización de la señal reflejada. 


 
 
 
 
 
 


III. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
Un esquema del montaje experimental utilizado se 


muestra en la Fig. 1. 
 


 
Fig. 1. Esquema del montaje experimental utilizado 


 
Se utilizaron para emitir la onda incidente y recibir la 


onda reflejada dos antenas idénticas de bocina piramidal de 
dimensiones 14,4 x 10, 7 cm. que pueden trabajar en banda 
X. Las medidas fueron realizadas a la frecuencia de 9 GHz. 
Las antenas estaban situadas en una columna a 70 cm. del 
suelo y la distancia entre las antenas y la muestra era de 80 
cm., para asegurar condiciones de campo lejano. La antena 
emisora trabaja en polarización lineal y se eligió su 
orientación de forma tal que el estado de polarización de la 
onda incidente fuera una mezcla de polarización paralela y 
perpendicular de amplitudes iguales. La antena receptora gira 
alrededor de su eje y se registra la señal recibida para 
diferentes ángulos (entre 0 y 180º). Las dos antenas están 
conectadas mediante transiciones guía-coaxial y los cables 
correspondientes a un analizador de redes vectorial HP-
8720-C que es el utilizado para realizar las medidas. Los 
valores obtenidos pueden ser determinados a partir de los 
parámetros S medidos por el analizador de redes vectorial. 
Para evitar la influencia del entorno, las medidas se 
realizaron en el interior de una cámara semianecoica. Las 
medidas se realizaron para un ángulo de incidencia fijo de 
valor 45º. Se desecharon  ángulos de incidencia mayores, 
con el fin de evitar la influencia de la señal directa entre las 
antenas. 


Como ejemplo de los resultados obtenidos, en la fig. 2 y 
en la fig. 3 se muestra para los materiales S02 y M05 
respectivamente, la señal recibida por la antena receptora 
para diferentes ángulos obtenido de forma experimental 
(puntos). Las líneas corresponden al cálculo teórico usando 
como valor de permitividad eléctrica 2.6 y 2.55, 
respectivamente. 


 







  


 


 
Fig. 2. Curvas elipsométricas: experimental (puntos) y teórica (línea 


continua) para la muestra S02. El eje vertical corresponde a la señal recibida 
normalizada 


 
Fig. 3. Curvas elipsométricas: experimental (puntos) y teórica (línea 


continua) para la muestra M05. El eje vertical corresponde a la señal recibida 
normalizada 


 
Material Permitividad relativa εr 


 (a) 
Elipsometría 


9 GHz 


(b) 
Reflexión 


8 – 10 GHz 


(c) 
Transmisión 
8 – 10  GHz 


(d) 
Guía WR-284 
2,5 – 4 GHz 


(e) 
Guía WR-137 


6 – 8 GHz 


(f) 
Guía WR-90 
8 – 12 GHz 


Plásticos       
S01 - 3,3 1,5 - 1,04 - 
S02 2,6 2,5 2,5 - 1,46 1,60 
S03 3,0 2,7 2,8 - 1,30 1,17 
S04 2,54 2,4 2,2 - 1,53 1,68 


Maderas       
M05 2,55 2,8 2,7 1,88 1,83 1,67 
M07 2,56 3,0 2,1 2,22 2,05 1,86 
M08 3,3 2,5 1,8 1,78 1,82 1,83 
M09 1 2,5 1,8 1,50 1,78 1,39 
M10 1,5 1,9 2,0 1,13 1,88 1,26 
M11 1,5 2,0 2,2 - 1,39 1,45 


 
Tabla I. Valores de permitividad relativa obtenidos en este trabajo (a) mediante elipsometría y mediante otros métodos para un conjunto de materiales de 


construcción (explicación en el texto). 
  


En la Tabla I se muestra los valores obtenidos para la 
permitividad eléctrica para un amplio conjunto de materiales.  
En la columna (a) se muestra los resultados obtenidos 
mediante el método de elipsometría utilizado en este trabajo. 
Con el fin de establecer una comparación, en la Tabla I se 
muestra los resultados obtenidos utilizando otros métodos. 
La columna (b) corresponde al método de Fresnel mediante 
medidas de reflexión en espacio libre correspondientes a la 
ref. [5]. La columna (c) corresponde al método de Fresnel 
mediante medidas de transmisión en espacio libre.  En las 
columnas (d), (e) y (f) se muestra también los resultados 
obtenidos al medir los mismos materiales en otros rangos de 
frecuencia próximos utilizando otro método basado en la 
medida de la admitancia que presenta una guía rectangular  
al final de la cual se coloca la muestra de medida [6]. 


Creemos que las diferencias que se observan al comparar 
el método elipsométrico con los métodos de reflexión y 
transmisión son debidas a que el método que exponemos en 
este trabajo es más preciso por los dos siguientes motivos: 


En primer lugar, en los métodos de reflexión y 
transmisión, es necesario realizar las medidas a diferentes 
ángulos de incidencia, de forma tal que para ángulos de 
incidencia grandes (mayores de 60º) las medidas no son tan 


fiables debido a la influencia de la señal directa entre las dos 
antenas. En cambio, en el método elipsométrico se puede 
elegir un ángulo de incidencia fijo que evite el problema 
mencionado. 


En segundo lugar, en los métodos de reflexión y 
transmisión es necesario  realizar la medida absoluta de los 
coeficientes de reflexión y transmisión. Esto implica que, en 
el método de reflexión, es imprescindible utilizar un material 
de referencia con el que comparar las medidas. En este caso 
el material utilizado fue una lámina metálica la cual debía 
colocarse en una posición lo más parecida posible a la que se 
situaría posteriormente el material que hay que medir, con lo 
que este procedimiento puede originar pequeñas 
incertidumbres. En cambio en el método elipsométrico, los 
valores medidos son valores relativos de señal, con lo que 
desaparece la fuente de error inherente a la medida de 
valores absolutos. También es de destacar que en este último 
método, para obtener resultados fiables es únicamente 
necesario realizar medidas de amplitudes, ya que la 
información referente a las fases está incluida en el giro de la 
antena. 


En cuanto a las diferencias que se  observan en el 
material M09 entre los diferentes métodos, creemos que 







  


 


pueden ser debidas a la presencia de una mayor rugosidad en 
la superficie de dicho material. 


Las discrepancias que se observan al comparar los 
resultados obtenidos en este trabajo con los obtenidos en la 
ref. [6] pueden ser debidos a que en este último caso los 
datos fueron deducidos utilizando un modelo teórico que no  
tiene en cuenta el espesor finito de las muestras. 


Se debe destacar que el método que hemos utilizado 
permite en principio deducir no sólo la parte real de la 
permitividad relativa, sino también la tangente de pérdidas 
del material. Sin embargo, los datos experimentales pueden 
explicarse despreciando la parte imaginaria de la 
permitividad dieléctrica del material, cuyo valor es previsible 
que sea muy pequeño para el tipo de materiales que hemos 
medido. 


IV. CONCLUSIONES 
Hemos obtenido el valor de la permitividad relativa de un 


amplio conjunto de materiales de construcción tales como 
plásticos y maderas mediante el método elipsométrico 
consistente en determinar el estado de polarización de la 
señal reflejada a la frecuencia de 9 GHz y hemos comparado 
estos resultados con los obtenidos con otros métodos de 
reflexión y transmisión en espacio libre (métodos de Fresnel) 
y utilizando guías rectangulares. Tal como se explica en el 
apartado anterior, creemos que el método elipsométrico 
presentado en este trabajo es más preciso y ofrece mejores 
resultados que métodos utilizados anteriormente en otros 
trabajos. Los resultados obtenidos muestran la gran 
capacidad de este método como forma no destructiva para la 
caracterización electromagnética de los materiales en 
radiofrecuencia. Creemos que puede ser interesante utilizar 
este mismo método para otros ángulos de incidencia e 
incluso se puede implementar para trabajar en la 
configuración de transmisión. 
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Summary- In a tomographic imaging system, the key is to 
collect a sufficient number of scattered field points to recover 
the currents in the inverse scattering problem. This can be 
accomplished by using a real array of multiplexed antennas. In 
this paper, a W-Band Retina for Terahertz tomographic 
imaging is presented. A system based on a retina, a collector and 
an illuminator is described and the results of a fabricated retina 
are  shown. 


I. INTRODUCTION 
Terahertz imaging systems are gaining relevance in the 


field of electromagnetic imaging. They provide a good 
compromise between spatial resolution and penetration for 
security and biological applications. 


In a tomographic imaging system [1], the key is to collect 
a sufficient number of scattered field points to recover the 
currents in the inverse scattering problem. Therefore, for a 
given transmitter, the field is measured in all the receiving 
antennas and this procedure is sequentially repeated for each 
transmitter. This can be achieved by either using a real array 
of multiplexed antennas or virtually generating it with the 
movement of two antennas. The first approach is suitable for 
a real time system [2]. The second avoids the coupling 
between antennas and the complexity of the multiplexing 
system.  


In this paper, a near field imaging system for THz 
tomographic imaging based on a retina is presented.   


II. SET UP GEOMETRY 
A near field imaging system is presented based on the 


system of Fig. 1. A transmitter based on a horn antenna emits 
THz radiation to the sample. The transmitted field produced 
by the incident beam will be collected by a retina [3]. The 
measurements are carried out in transmission. The retina is 
able to recover the value of electric field at the position of 
each element using the modulated scatterer technique (MST) 
[4]. A collector horn will gather the scattered fields from the 
retina to obtain the image. The main advantage of this 
implementation is the absence of microwave transmission 
line distribution networks and the capability to perform high 
speed imaging. 


The retina is a printed circuit with a 1-D array of 20 small 
slot antennas with spacing of λ/2. It is fixed against the 
collector aperture. A PIN diode is placed at the center of each 
element, changing its load status depending on the PIN state. 
Each of the small slot antennas on the retina generates a 
scattered field which is proportional to the non-perturbated 


field at its location. For their detection, the diode loads are 
electronically multiplexed in time with a low frequency (LF) 
modulation.  


Collector


Retina
Illuminator


Sample


 
Fig. 1. Near Field imaging system 


The diode changes the antenna mode reflection factor. 
Therefore, the slot is designed to maximize de differential 
reflection coefficient of the system considering these two 
states (ON-OFF) impedances [5]:   
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where Lρ
~ is the reflection coefficients due to the antenna 


mode contribution of the diode, ZT is the impedance of the 
slot and ZLi


Hence, using the variation of the element load status, the 
field can be modulated at its position and therefore measured 
using the MST technique. 


 are the load impedances of the two states of the 
diodes. 


Once the electric field has crossed the retina, it is 
collected by a horn antenna.  Both horn antennas have an 
exponential profile in the horizontal plane, which improves 
the (near-field) plane-wave character in this plane. The horn 
antenna is planned to operate at 0.1 THz. Since it is desired 
to excite only the mode TE10, the suitable waveguide is the 
WR-10 (2.54 x 1.27 mm). With regard to the feed horn, it 
was decided to work with a sectoral H-plane horn antenna 
with an aperture of 31.5 x 2.5 mm. With such dimensions and 
considering a frequency of 0.1 THz, it is possible to place a 
20 half-wavelength slot array with a separation of λ/2 (1.5 
mm) between dipoles at the aperture of the antenna (see 
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Figure 2). With respect to the length, it was selected to work 
with a feed horn of lh


probes


=25mm.  


 
Fig. 2. Profiles for different values of k are shown (right)  


As it is shown in Figure 2., the modulated probes are 
placed along the aperture of the horn. The electric field 
obtained at the port of the antenna depends not only on the 
signal scattered by the probes, but also on how the electric 
field is propagated from the position of the probes to the port 
of the antenna. Therefore, the horn is designed to produce an 
electric field with constant amplitude at its aperture by having 
an exponential profile in the horitzontal plane. Equation 2 
shows the expressions that were used to obtain the 
polynomial profile of the feed horn, where lk  is the length of 
the feed horn and a and a1


 


 represent the width of the 
waveguide and the width of the feed horn, respectively. 
These equations are referenced to a Cartesian system whose 
origin is located at the center of the transition between the 
waveguide and the feed horn, as illustrated in Figure 2.   
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Horn antennas with different polynomial profiles were 
simulated using Ansoft HFSS. In all cases, the amplitude and 
the phase of the electric field were simulated over a line 
located at the antenna aperture (Figure 3). With respect to the 
profiles, all of them were obtained using equation 2 for 
different values of the exponent k. Figure 3 shows the results 
for polynomial profiles with k = 1, 1.48, and 2 at 0.1 THz. In 
each case, the magnitude is plotted in dB normalized to the 
maximum obtained amplitude. Regarding the phase, it is 
considered the center of the aperture (x = 0) as the position 
where the system always presents a response with a phase 
equal to 0°. Furthermore, the position where the field is 
measured has been normalized to the width of the aperture 
a1. It means that the results are presented for positions at the 
aperture between -0.5 and 0.5. Components Ex and Ey of the 
electrical field are 20 dB below the transversal field; 
therefore, only the transversal component Ez


By changing the value of k in the equation of the 
polynomial profile, it was possible to modify the region of 
the antenna aperture in which the magnitude of the electric 
field is above -3dB. Regarding the phase, there are not 
considerable changes among the three cases that are plotted. 


Since we are interested in an amplitude correction, the best 
result is the one that has been obtained for k = 1.48, it 
provides a constant amplitude profile as it is shown in 
Figure3. 


 is presented.   


 


 
Fig. 3. Amplitude (up) and phase (down) for different polynomial profiles:  


k=1(dashed line), k=1.48 (solid line), and k=2 (dotted line) 


In order to observe the performance of the system for 
different frequencies, the horn antenna with polynomial 
profile that is obtained for k = 1.48 was simulated for 
different frequencies along the W-band, the range of 
frequencies between 75 and 110 GHz. 


 
Fig. 4. Amplitude (up) and phase (down) at the antenna aperture for 


different frequencies along the W-band 







  


 


III. RESULTS 
A proof of concept retina of 8 elements was fabricated in 


UPC. The set up is presented in Figure 5. It consists in two 
identical conical horns, two collimated lens that focus the 
beam into the retina and the retina.  


Illuminator 
Horn


Collector 
Horn


Collimated 
Lens


Retina


 
Fig. 5. Set up of the system 


The retina was fabricated in a 238 μm of Arlon CLTE 
(εr


In the following paragraphs, two experiments will be 
described in order to show the performance of the system. 
Both measurements were performed at 100 GHz. 


=2.89) with a 35μm copper. PIN diodes MA4AGBLP912 
were used as switches ON-OFF and it is shown in Fig. 6. 
Each element of the retina was modulated at a different 
frequency from 4 Hz to 512 Hz. 


   
Fig. 6. Fabricated retina of 8 slot elements with a PIN diode 


In the set up shown in Figure 5, the retina was 
sequentially displaced along the x-axis using a mechanical 
stage. For each displacement, the field was measured, 
providing one field value for each slot. Figure 7 shows the 
field amplitude captured by the 8 modulated slots as a 
function of the displacement. As a result, each slot describes 
the profile field amplitude given by the lens. 


  
Fig. 7. Field amplitudes collected from each slot modulated at a different 


frequency 


Figure 8 shows the field amplitude measured at each slot. 
In this experiment, the retina is fixed in the set up. The retina 
is able to recover the value of electric field at the position of 
each slot. As a result, the retina presents the profile field 
created by the lens.  


 


Fig. 8. Field amplitude measured at the retina  


IV. CONCLUSIONS 
A W-Band retina for  THz tomographic imaging has been 


presented. A design and preliminary simulations have been 
carried out. Results of a retina of 8 elements are shown. 
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Abstract—In this paper, the analysis of the influence of the 
configuration of wireless sources as well as the topology of the 
scenario determine the global exposure values to RF fields. Due 
to the fact that complex phenomena, such as strong multipath 
propagation is present in confined indoor scenarios, the analysis 
by means of precise deterministic methods is recommendable. 
Simulation results by means of full 3D ray launching techniques 
are presented, showing the effect of such topological variations.  


I. INTRODUCCIÓN 


Los sistemas inalámbricos han experimentado un 


crecimiento notable en los últimos años. En la actualidad, se 


está explotando las capacidades potenciales tanto de 


captación de datos por medio de redes de sensores 


distribuidas, como de transmisión de datos de alta velocidad, 


aplicable al ocio en el hogar, comunicación corporativa o 


institucional, entre otros. 


Este conlleva un uso cada vez mayor del espectro 


radioeléctrico. La tendencia de los sistemas de 
comunicaciones de última generación es el emplear mayores 


anchos de banda, con un control constante del nivel de 


potencia emitida, con el fin de poder garantizar que se 


mantienen los valores óptimos de relación señal a ruido y por 


lo tanto, de cobertura-capacidad. 


Este desarrollo lleva aparejado una creciente 


preocupación por parte de la ciudadanía y de las autoridades 


competentes por estimar de manera adecuada los valores de 


exposición electromagnética [1-3]. Se ha prestado gran 


atención a la casuística ligada con exposición de emisiones 


radioeléctricas resultantes de instalaciones de redes PLMN y 
de radiodifusión. Existen no obstante gran cantidad de 


fuentes cuyo origen se encuentra en el interior de los 


edificios, tales como redes WLAN, sistemas WPAN/WBAN 


y las diversas tipologías de redes de sensores derivadas de 


dichos estándares [4]. 


 Teniendo en cuenta este hecho, resulta interesante poder 


analizar la influencia de este tipo de sistemas en los valores 


globales de exposición electromagnética, observable en 


recintos interiores, que resulta ser la casuística más común en 


la determinación de lugares de permanencia habitual de 


personas. Dichos recintos presentan una gran complejidad 


morfológica y topológica, lo que complica la estimación de 
los niveles de emisión, habitualmente realizado mediante el 


empleo de modelos de propagación empíricos [5-11]. 


 En este trabajo, se presenta el estudio de variación de 


niveles de potencia detectados al modificar la morfología del 


escenario de simulación. Este caso se lleva a un caso más 


complejo, en el que se analiza un recinto de mayor tamaño, 


con diversas separaciones. 


II. ANÁLISIS DE RESULTADOS  


 


 Con el fin de poder llevar a cabo el análisis de la 


influencia de la morfología en los valores estimados de 


exposición electromagnética, se ha empleado un algoritmo 


basado en lanzado de rayos 3D. Dicho código se ha 


implementado en Matlab y su funcionamiento se basa en la 


división del escenario en un conjunto de cuboides, en los 


cuales se calcularán los efectos de interacción de los rayos 


que se lanzan desde un ángulo sólido con los elementos del 


escenario (i.e., reflexión, refracción y difracción de primer 


orden). Todos los elementos dentro del escenario (mobiliario, 


paredes, ventanas) han sido introducidos, incluyendo sus 
propiedades materiales (constante dieléctrica y tangente de 


pérdidas). Un ejemplo gráfico del proceso de lanzado de 


rayos dentro del escenario se puede observar en la figura 1. 


 


  


Fig. 1. Representación del proceso de lanzado de rayos 3D de una fuente en 


el interior de un escenario de simulación.. 


Para analizar la influencia de la topología y la morfología 


en los valores de potencia recibida, se ha simulado un 


escenario. Para ello, se ha fijado una fuente operando a la 


frecuencia de 2.45GHz, con una potencia de 20dBm y un 







  


 


diagrama de radiación correspondiente a un monopolo corto. 


Los resultados se han obtenido para todo el volumen del 


espacio, debido al carácter 3D del algoritmo que se ha 


implementado. En las diferentes figuras, se presentan datos 


para alturas de 1.3 y de 2.4 metros, en las cuales se ha 


modificado ligeramente la posición del elemento transmisor 


(que puede modelar un hot-spot wifi, un nodo concentrado 


bluetooth o un transceptor domótico basado en ZigBee, entre 


otras posibilidades). 
El análisis de los resultados obtenidos muestra que la 


distribución de potencia recibida en el escenario presenta 


fuertes variaciones, debido al hecho de contar con un 


escenario con gran cantidad de elementos que interaccionan 


con las ondas radiadas por la fuente. Es muy significativo 


observar como al producir una leve variación en la ubicación 


de la fuente implica un cambio no despreciable en los valores 


que posteriormente son detectados en el escenario. Esto 


indica el papel del escenario en la estimación de los valores 


de emisión radioeléctrica y en un paso adicional, el empleo 


de dicha topología para poder obtener configuraciones de 


transmisores que minimicen los valores emisión finales. 


 


Fig. 2. Estimación de valores de potencia recibida RSSI para una ubicación 


del transmisor en el escenario de simulación, para una altura de 1.3 mts 


 


Fig. 3. Estimación de valores de potencia recibida RSSI para una ubicación 


del transmisor en el escenario de simulación, para una altura de 2.4 mts. 


  


Fig. 4. Estimación de valores de potencia recibida RSSI para una ubicación 


del transmisor en el escenario de simulación, para una altura de 1.3 mts 


(posición alternativa del transmisor). 


 


Fig. 5. Estimación de valores de potencia recibida RSSI para una ubicación 


del transmisor en el escenario de simulación, para una altura de 2.4 mts 


(posición alternativa del transmisor). 


Con el fin de poder ampliar la casuística de análisis, se ha 
realizado la simulación de un escenario de gran tamaño y que 


presenta un gran complejidad estructural, tal y como se puede 


observar en la figura 6. Se trata de un escenario que tiene un 


volumen mayor (del orden de 600 metros cuadrados), una 


gran cantidad de elementos y la existencia de recintos 


separados por tabiques. Se colocado una fuente transmisora 


en la posición indicada por un círculo, con una configuración 


similar a la empleada en el escenario anterior. En este caso, 


por la casuística del recinto, se ha empleado una antena 


omnidireccional de 6 dBi de ganancia, típica de aplicaciones 


WLAN. Los resultados obtenidos para un plano de altura de 
1.3 metros se muestran en la figura 7. 


 


 







  


 


 


Fig. 6. Escenario de simulación empleado para analizar una casuística de 


mayor volumen y complejidad estructural. 


 


 


 


Fig. 7. Resultados de potencia recibida para el escenario mostrado en la 


figura anterior. Se puede observar la distribución no uniforme de potencia en 


el escenario, derivado de la complejidad del mismo. 


 


Se puede observar que la distribución de potencia no es 


uniforme, presentando grandes variaciones, debido a la 


existencia de un entorno de propagación multitrayecto muy 


pronunciado en el entorno. La modificación de la posición del 


transmisor en este caso nuevamente lleva a fuertes 


variaciones en los valores de emisión radioeléctrica 


detectadas, demostrando nuevamente la influencia del entorno 


en dicha estimación. Cabe destacar que tener separaciones no 


es condición suficiente para evitar la detección de emisiones 


radioeléctricas, por lo que fuentes externas al escenario han 


de ser consideradas. 


III. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha analizado la influencia que tiene la 


topología y la morfología tanto del entorno interior como de 


la potencial fuente de emisión en los valores finales de 


emisión radioeléctrica. Debido a la existencia de elementos 


en dichos entornos, se producen fuertes interacciones entre 


las ondas emitidas por la fuente y los posibles valores 


detectados en dicho escenario interior. Se han mostrado 
resultados para variaciones de fuente para un recinto de 


tamaño moderado (del orden de 100 metros cuadrados), así 


como la extensión a un escenario de mayores dimensiones y 


con mayor complejidad morfológica. El empleo de técnicas 


de simulación y análisis como el lanzado de rayos 3D pueden 


ayudar tanto en la estimación precisa de los valores de 


estimación, como en la planificación de la ubicación de las 


fuentes con el fin de minimizar los valores de emisión 


recibidos. 
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Abstract- The work presented in this document shows the 
complete simulation of a Butler matrix. This circuit will be used 
in the feeding of a steerable onboard antenna in X band. The 
antenna consists of printed elements grouped in an array. This 
terminal works in a frequency band from 7.25 up to 8.4 GHz 
(15% of bandwidth), where both bands, reception (7.25 – 7.75 
GHz) and transmission (7.9–8.4 GHz), are included 
simultaneously. The whole antenna reaches 31 dBi, with a 
beamwidth smaller than 10º and a dual circular polarization. 
This antenna also includes the capability of electronic steering 
in elevation ±45º and mechanically motorized junction 360º in 
azimuth. 


 


I. INTRODUCCIÓN 
El objetivo de este trabajo es el desarrollo de una red de 


Butler para un terminal de comunicaciones embarcado en 
banda X. La red de Butler tendrá 4 entradas y 4 salidas, por 
lo tanto, 4 direcciones de apuntamiento ±45º y ±75º. Este 
circuito alimenta a un primer sub-array de 4x4 elementos, 
que posteriormente se une para conseguir la ganancia 
requerida, para las condiciones meteorológicas más comunes. 
El ancho de banda de la antena a cubrir es de 1.15 GHz en la 
frecuencia central de 7.825 GHz, lo que supone un 15%. Para 
cubrir esta banda de funcionamiento la red de Butler está 
basada en elementos de banda ancha, tales como un híbrido 
multietapa. La función principal de esta antena impresa [1] es 
la transmisión de contenido multimedia por satélite en 
tiempo real. Un ejemplo de funcionamiento de la antena se 
muestra en la Fig. 1. La antena terminal es una antena 
impresa de escaneo variable en elevación, y mecánico en 
azimut capaz de orientar el haz principal en la dirección del 
satélite en función de la posición terrestre de la antena. 


 


 
Fig. 1. Escenario de utilización de la antena. 


II. ESPECIFICACIONES Y ARQUITECTURA 
La antena opera con polarización circular a izquierdas en 


la banda de recepción (7.25–7.75 GHz) y con polarización 
circular a derechas en la banda de transmisión (7.9–8.4 
GHz). El elemento radiante es un parche apilado alimentado 
con un híbrido 90º/3dB para conseguir las polarizaciones 
deseadas (LHCP y RHCP) y asegurar un buen aislamiento 
entre puertas. 


Se elige una estructura rectangular formada por un array 
de 16 x 24 elementos, los cuales son tratados de dos maneras 
diferentes: en columnas y en filas. 


A.  Filas 
Primero, los 24 elementos están agrupados en filas, 


siendo la separación entre ellos de 0.85 λ|7.25 GHz. Para 
conseguir el diagrama de radiación deseado y cumplir con el 
gálibo de las recomendaciones, la alimentación de los 
elementos sigue una distribución no uniforme que decae en 
los extremos (triangular al cuadrado). Esto se consigue con 
una red pasiva impresa. 


B.  Columnas. 
En segundo lugar 16 filas de 24 elementos serán 


agrupadas con una separación de 0.5 λ|7.25 GHz. La dirección 
de apuntamiento se consigue gracias a la variación de fase 
entre los elementos de cada fila. 


Una explicación más detallada sobre la antena se muestra 
en [2]. 


 


III. DISEÑO DE LA RED DE BUTLER 
Una matriz de Butler es una red que consiste en 2n 


entradas, 2n salidas, 2n-1log22n acopladores híbridos, saltos de 
pista y desfasadores (Fig. 2). Para una configuración plana 
con una sola capa, existen varios cruces de pista, en los que 
es importante un gran aislamiento entre puertas, al igual que 
la linealidad de los elementos [3]. 


Una matriz de Butler recoge o emite las señales de un 
array de antenas, y les aplica un cambio de fase, de tal 
manera que produce 2n haces con una separación angular 
constante. Cada señal de salida Sn en el puerto n se expresa 
de la siguiente manera: 
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Donde Am es la señal de entrada en el puerto m y αmn es la 
diferencia de fase entre las puertas de entrada. 


 


 
Fig. 2. Esquema de una red de Butler 4 x4. 


A continuación se presenta el diseño, simulación y 
resultados de los elementos que conforman la red. 


 


A.  Hibrido 90º/3 dB. 
Un híbrido 90º es un circuito que consigue una diferencia 


de fase entre sus salidas (2 y 3) de 90º. Un reparto a -3 dB y 
un aislamiento en la puerta 4, (Fig. 3). 


 


 
Fig. 3. Hibrido 90º, 3dB, de dos etapas. 


La peculiaridad de este híbrido es que está realizado en 
dos etapas con el fin de ensanchar la banda. Aplicando el 
teorema de Bartlett de excitación par e impar, al igual que en 
la resolución del híbrido de una etapa [4], se obtienen las 
siguientes ecuaciones de diseño [5]: 
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Siendo c0


2 la relación entre la potencia en la puerta 2 y 3. 
En este caso el diseño se realiza para un reparto de potencia 
equitativo, c0


2=1/2. 
Puesto que se dispone de tres incógnitas y solo 2 


ecuaciones, existe un grado de libertad, que se utiliza para 
igualar Z02 a Z0, o también denominada solución periódica. 


Después de realizar los cálculos y optimizarlos con CST 
Studio Suite 2011, estos son los resultados que se consiguen: 


 
Fig. 4. Parámetros S del hibrido 90º/3 dB, de dos etapas. 


Se consigue una respuesta plana en transmisión (S21 y S31 
= -3 dB) un aislamiento y coeficiente de reflexión mejor que   
-17 dB (S11 y S41 <-17 dB) (Fig. 4). También se muestra 
como la fase entre las dos salidas se mantiene constante con 
un valor de 90º ±5º en el ancho de banda de trabajo (Fig. 5). 


 


 
Fig. 5. Fase de los parámetros S del híbrido. 


 


B.  Salto de pista 
En Fig. 6 se muestra un salto de pista construido a partir 


de dos híbridos puestos en cascada, también se muestra el 
principio de funcionamiento. 


 


 
Fig. 6. Salto de pista basado en híbridos. 
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La señal que entra por el puerto 1 sale por la puerta 4; en 
cambio la señal por la puerta 3 se anula debido a que sus 
componentes están en oposición de fase. 


De igual manera, ocurre para la entrada por la puerta 2, 
tal y como se puede ver en la Fig. 7. El aislamiento entre 
puertas es menor que -13 dB en toda la banda de 
funcionamiento. 


 


 
Fig. 7. Parámetros S del salto de pista. 


También se muestra el desfase que introduce el salto de 
pista, el cual tiene que ser tomado en cuenta en el resto del 
circuito para que siga cumpliendo las condiciones de simetría 
(Fig. 8) 


 


 
Fig. 8. Fase de los parámetros S del salto de pista. 


 


C.  Red de Butler 
Por último se muestra el escenario de simulación 


completo (Fig. 9), basado en la Fig. 2. En el se pueden ver 
los híbridos de dos etapas, saltos de pista (que están 
construidos con dos híbridos de banda ancha) y las líneas de 
transmisión, que en función de su longitud, las dos primeras 
corrigen el desfase de los saltos de pista, e introduce una 
variación de fase de 45º, y las dos últimas corrige el desfase 
de los últimos saltos de pista. 


 


 
Fig. 9. Red de Butler. 


Se muestra en Fig. 10, la amplitud de los parámetros S de 
la red de Butler. En condiciones ideales, el reparto de 
potencia debe ser de -6 dB a cada una de las salidas, sin 
embargo se puede apreciar como entre las puertas 5 y 7 hay 
un desbalance, esto es debido a que por la salida 5 la señal no 
tiene que atravesar ningún salto de pista, siendo este un 
elemento que introduce más perdidas que una simple línea de 
transmisión. 


 


 
Fig. 10. Amplitud de los parámetros S de la red de Butler. 


A continuación se presentan los desfases de las salidas 
(Fig. 11). Puede verse como para la segunda entrada hay una 
diferencia de fase entre las salidas de 135º y de 45º para la 
primera entrada.  


 


 
Fig. 11. Fase de los parámetros S de la red de Butler. 


Los resultados para las puertas 3 y 4 no se muestran en 
las figuras, sin embargo son exactamente iguales a las de las 







  


 


puertas 1 y 2, excepto porque las diferencias de fase a la 
salida son de -45º y -135º. 


IV. UTILIZACIÓN DE LA RED DE BUTLER 
Después de diseñar la red completa, esta se usa como 


circuito alimentador de la antena descrita en II. Las 
diferencias de fase conseguidas entre las salidas de la red de 
Butler, α: ±45º y ±135º, arrojan unos ángulos de 
apuntamiento tal y como se calculan en la formulación del 
factor de array con exploración electrónica y elementos 
equidistantes (3): 
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Siendo finalmente los ángulos de apuntamiento: 45º, 75º 
105º, 135º. 
 


 
Fig. 12.  Diagrama de radiación en θ. 


En la Fig. 12, se presentan las diferentes direcciones de 
apuntamiento en función de la entrada escogida en la matriz 
de Butler. También se puede apreciar una reducción de la 
directividad del lóbulo principal en las direcciones más 
separadas de la perpendicular o “broadside”, esto se debe al 
ensanchamiento del haz, y a la no isotropidad de los 
elementos radiantes. 


V. CONCLUSIONES 
En este trabajo se ha presentado una red de Butler para 


una antena de apuntamiento electrónico en banda X de banda 
ancha. Para conseguir este propósito se ha utilizado como 
elemento base un híbrido 90º en dos etapas, tanto en el 
híbrido como en el salto de pista. También se muestran los 
resultados de los elementos que componen la red y también 
los parámetros S de la simulación completa. En último lugar 
se interconectan la salida de la red de Butler a la entrada de la 
antena, de tal manera que se obtiene el diagrama de radiación 
para los diferentes ángulos de apuntamiento.  


Los resultados y medidas de la red se presentarán en la 
URSI 2011 de Leganés. 
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Abstract- In the latest years, the need to improve the 
performance of traditional television systems, in terms of the 
number and quality of available services, has favored the 
migration from analog to terrestrial digital television systems, 
that can be implemented using Single Frequency Networks 
(SFN), more efficient from a spectrum point of view than the 
Multiple Frequency Networks (MFN). In this work, an 
approach is proposed to analyze and improve the performance 
of an initial SFN in terms of the coverage achieved over a 
specific geographical area in which the DVB-T services must be 
provided. Basically, the approach includes a propagation 
prediction tool, a receiver modeling and a Simulated Annealing 
(SA) optimization process used to fit several transmission 
parameters. Representative results obtained with two SFN are 
shown to demonstrate the usefulness of the approach proposed. 


I. INTRODUCCIÓN 


Las redes de frecuencia única (SFN) están compuestas 


por un conjunto de transmisores que, operando a la misma 


frecuencia, emiten de forma sincronizada la misma 


información sobre una zona geográfica concreta y se emplean 


para prestar servicios como DVB-T o T-DAB. Además de su 


eficiencia espectral, las SFN presentan dos ventajas 


fundamentales frente a las redes multi-frecuencia (MFN): 


permiten asignar menores potencias de transmisión debido a 


su ganancia interna y proporcionar cobertura en regiones más 


extensas gracias a la reutilización de frecuencias. 


 Sin embargo, en este tipo de entornos multitrayecto es 


necesario un alto grado de sincronización a ambos lados de la 


comunicación para mantener la eficiencia espectral y facilitar 


la recuperación de la información transmitida. En función de 


los retardos de propagación existentes entre los transmisores 


y un punto receptor, las señales recibidas pueden contribuir 


total o parcialmente a la componente interferente y, si su 


nivel es elevado con respecto a la componente útil, causar 


desvanecimientos de señal importantes y zonas de sombra. 


Con objeto de mitigar este efecto, las SFN orientadas a 


servicios DVB-T emplean la modulación OFDM que, 


sacrificando en cierto grado la máxima tasa binaria permitida 


en el sistema, garantiza la ortogonalidad y cancela parte de la 


interferencia a través de la inserción en el símbolo OFDM del 


prefijo cíclico durante el intervalo de guarda [1]. Para 


minimizar la interferencia en un punto se pueden aplicar otras 


técnicas como retrasar el envío de información desde los 


transmisores o aplicar una estrategia de sincronización 


apropiada para posicionar la ventana FFT en el receptor antes 


de combinar las señales de cada transmisor [2]. 


En este trabajo, se propone un método para simular el 


comportamiento de una red SFN de forma previa a su 


despliegue o con el objetivo de mejorar el rendimiento en 


términos de cobertura de una red ya existente. En base a la 


configuración inicial de una red SFN (definida en términos 


de su frecuencia y modo de operación, número de 


transmisores y sus localizaciones y potencias asociadas) [3], 


se propone optimizar con el algoritmo del Recocido 


Simulado (SA) [4] varios parámetros de transmisión para 


mejorar la cobertura final sobre un área geográfica concreta. 


Los parámetros considerados son la ganancia y/o orientación 


de las antenas omnidireccionales o sectoriales y los retardos 


estáticos a aplicar a cada uno de los N transmisores de la red. 


El método propuesto y los fundamentos teóricos del 


algoritmo SA se describen en las secciones II y III, 


respectivamente. En la sección IV se incluyen resultados 


representativos obtenidos en dos SFN y, por último, las 


conclusiones del trabajo se resumen en la sección V. 


II. DESCRIPCIÓN DEL MÉTODO 


Durante la etapa de planificación de una SFN orientada a 


servicios de DVB-T, parámetros como la frecuencia de 


operación de la red o el número de transmisores y su potencia 


deben ser fijados inicialmente [3]. Para mitigar el efecto que 


sobre los receptores provocan las múltiples réplicas de la 


señal transmitida y recibidas con diferentes retardos, se puede 


optimizar el retardo estático con el que debe enviarse la 


información desde cada transmisor para minimizar la 


interferencia. También puede resultar interesante reducir los 


costes de implementación de la SFN inicial, actuando sobre 


la potencia de los transmisores sin sacrificar la cobertura 


sobre el área bajo análisis. Ambas tareas resultan complejas 


desde un punto de vista práctico. En este trabajo se propone 


un método que modela y optimiza el comportamiento de una 


red SFN, tratando de mejorar su rendimiento en términos de 


cobertura. El método propuesto se divide en los tres bloques 


interconectados que se muestran en la Fig. 1 y descritos a 


continuación. 


 


 


Fig. 1. Diagrama de bloques del método propuesto. 







  


 


A.  Modelo de predicción de la propagación 


La herramienta de predicción de la propagación se usa 
para estimar la contribución de cada uno de los N 
transmisores que componen la red SFN en cada punto 
receptor del área a analizar, modelado mediante un mallado 
de celdas cuadradas de 92.5 m de lado [5]. Esta herramienta 
calcula la potencia de la señal (Pn) y el retardo asociado (δn) a 
cada transmisor (1≤n≤N) en cada punto receptor (1≤r≤R), en 
base a la norma ITU-R P.1546-v4 [6] y a la información 
digital del terreno obtenida mediante una interfaz GIS 
(Geographical Information System). 


B.  Modelo del receptor 


El bloque receptor combina mediante el método k-LNM, 


con k=0.7, las señales que llegan a cada punto del mallado 


desde los N transmisores [3], que pueden contribuir total o 


parcialmente a las componentes útil e interferente. La 


máscara definida en (1) se utiliza para ponderar la 


contribución constructiva o destructiva de cada eco, en 


función de la longitud del símbolo útil (Tu), el intervalo de 


guarda (Tg) y el intervalo temporal durante el cual las señales 


contribuyen constructivamente (Tp=7Tu/24) [2]. 
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Por otra parte, la estrategia de sincronización aplicada 


para posicionar la ventana FFT en el receptor también influye 


drásticamente en la contribución positiva o negativa de las 


señales a las componentes útil e interferente. Si bien la 


estrategia de sincronización del receptor varía según el 


fabricante, en este trabajo se han considerado seis variantes: 


centro de gravedad (CG), máxima señal (MS), primera señal 


situada X dB por debajo de la señal más fuerte (U1), primera 


señal por encima de un umbral (U2), cuasi-óptima (CO) y 


máxima C/I (MAX) [2]. 


Una vez combinadas las señales, la relación portadora a 


interferencia (C/I) se puede calcular en base a la máscara 


descrita en (1) [7], considerando una SFN compuesta por N 


transmisores A={1,…,N} y otros M transmisores de otras 


SFN operando a la misma frecuencia B={1,…,M}, como: 
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en donde Pn es la potencia recibida desde el transmisor        


n-ésimo, ωn el valor de la máscara según (1), δn el retardo 


relativo del eco n-ésimo con respecto a la referencia temporal 


de sincronización δ0 y N0 la potencia de ruido de fondo, que 


en este caso se fija a -95 dBm. 


 Por último, este bloque evalúa si un punto receptor está o 


no cubierto en función de si satisface o no ciertos requisitos 


de calidad de servicio (QoS), especificados en términos de la 


señal útil (C) y la relación portadora a interferencia (C/I). 


C.  Proceso de optimización 


Durante el proceso de optimización, el algoritmo SA trata 


de maximizar la cobertura dentro de un área geográfica 


concreta buscando la configuración óptima para varios 


parámetros de transmisión de la SFN seleccionados por el 


usuario (D incógnitas). La única relación existente entre el 


método de optimización y el problema bajo análisis se define 


en términos de una función de fitness que evalúa 


iterativamente la calidad de la solución aportada por el 


algoritmo en (3). En este caso, la función a minimizar en (4) 


evalúa el porcentaje de localizaciones sin cobertura, 


considerando que un punto está cubierto si C y (C/I) exceden 


dos valores umbrales impuestos por el diseñador (5), que 


para las SFN analizadas en la sección IV se fijan a Cmín=-70 


dBm y (C/I)mín=18.9 dB [1], respectivamente. 
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En este trabajo se han considerado dos situaciones. En 


primer lugar, considerando antenas omnidireccionales en 


transmisión y antenas directivas en recepción, con un ancho 


de haz de 60º, 13 dBi de ganancia y -12 dB de relación lóbulo 


principal a secundario, se optimizan los retardos estáticos a 


aplicar a los N transmisores así como las ganancias de las 


antenas omnidireccionales (OPT1). En segundo lugar, 


considerando antenas sectoriales en transmisión de 90º (S=4 


sectores) y antenas directivas en recepción con un ancho de 


haz de 60º y 20º en acimut y elevación, respectivamente, una 


ganancia de 13 dBi y -12 dB de relación lóbulo principal a 


secundario, se optimizan el retardo estático a aplicar, la 


ganancia de las antenas sectoriales y sus orientaciones 


relativas en acimut para cada transmisor dentro de la SFN 


(OPT2). 


III. RECOCIDO SIMULADO 


El SA es un algoritmo probabilístico basado en una única 


solución, que trata de simular computacionalmente el proceso 


físico de recocido de un metal [4]. En general, el proceso 


comienza con una elevada temperatura, Ta0, para la cual la 


energía del sistema es máxima y los átomos que componen el 


material se distribuyen aleatoriamente por la estructura y 


presentan una elevada movilidad. Esta temperatura se 


disminuye gradualmente de acuerdo a un coeficiente de 


reducción, RT, de forma que los átomos de la estructura se 


posicionan cuidadosamente durante cada etapa del proceso 


de enfriamiento tratando de alcanzar el equilibrio térmico. 


En cada iteración del algoritmo, i→i+1, considerando una 


temperatura concreta, Ta, se modifica una dimensión del 


vector solución Qi en (3) y se calcula la variación de energía 


en el sistema, ∆F (variación del fitness). A continuación, en 


base al criterio de Metropolis para problemas de 


minimización, si la energía del sistema decrece (∆F<0) la 


solución Qi es automáticamente aceptada y, en caso contrario 







  


 


(∆F≥0), se utiliza la Distribución de Probabilidad de 


Boltzman (DPB) en (6) para decidir si la nueva solución Qi+1 


debe ser rechazada o no. De este modo, el SA proporciona un 


mecanismo de protección frente a óptimos locales durante las 


iteraciones iniciales del proceso, permitiendo al algoritmo 


evolucionar hacia soluciones de peor calidad. La posibilidad 


de aceptar dichas soluciones decrece a medida que la 


temperatura en el sistema disminuye y, por tanto, la solución 


se aproxima más a la óptima. 
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El proceso anterior se repite durante NS ciclos a cada 


temperatura Ta, tratando de alcanzar el equilibrio térmico en 
el sistema, utilizando como solución de partida Qi o Qi+1, en 
función del resultado obtenido en (6). Por último, para ajustar 
la variabilidad que puede tomar cada parámetro, esta  
búsqueda del estado de mínima energía se repite durante NT 
ciclos antes de disminuir la temperatura de acuerdo a RT. 


IV. RESULTADOS 


En este apartado se analiza el rendimiento del algoritmo 


SA cuando se aplica a la optimización de algunos parámetros 


de transmisión en una red SFN. En primer lugar, se considera 


como problema canónico para validar el método propuesto 


con tiempos de CPU razonables una red compuesta por N=6 


transmisores con una potencia de PTx=250 W. La SFN debe 


proporcionar cobertura a un área geográfica muy montañosa 


situada en la zona central de Cantabria (delimitada por la 


línea amarilla de la Fig. 2), modelada mediante un total de 


R=144950 puntos receptores. Además, se asume un sistema 


DVB-T 2K¼ (Tu=224 μs y Tg=56 μs). Por último, para tener 


en cuenta la contribución constructiva o destructiva a las 


componentes útil e interferente de las señales que llegan al 


receptor, se han considerado varias estrategias de 


sincronización para posicionar la ventana FFT: CG, MS, U1 


(umbral situado en 6 dB por debajo de la señal más fuerte), 


U2 (umbral situado en -65 dBm), CO y MAX. 


Para la SFN propuesta y considerando el caso OPT1, el 


algoritmo SA debe optimizar el retardo estático (0≤δn≤56 μs) 


a aplicar en cada transmisor de la red y la ganancia de las 


antenas omnidireccionales (-20≤Gn≤0 dB), tratando de 


mejorar la cobertura dentro del área bajo análisis. Por tanto, 


las incógnitas del problema se pueden resumir en un vector 


con D=2N=12 dimensiones, tal que Q=(δ1,G1,…,δN,GN). 


 


 


Fig. 2. SFN optimizada (OPT1+CG). Las antenas omnidireccionales en 


azul, verde, amarillo y rojo representan las ganancias a aplicar en los rangos 


[-20, -19.5], [-3, -2.5], [-1.5, -1] y [-0.5, 0] dB, respectivamente.   


El SA se ha configurado con los siguientes parámetros: 


temperatura inicial Ta0=0.5, coeficiente de reducción de 


temperatura RT=0.1, y número de ciclos para alcanzar el 


equilibro térmico y ajustar la variabilidad NS=20 y NT=5, 


respectivamente. El número máximo de evaluaciones del 


fitness permitido es 5000. 


Los resultados de cobertura obtenidos antes y después del 


proceso de optimización se resumen en la Tabla 1, 


promediando 25 realizaciones independientes. En primer 


lugar, los resultados demuestran que la solución 


proporcionada por el SA siempre mejora la cobertura de la 


SFN inicial. Esta mejora depende en gran medida de la 


estrategia de sincronización empleada para posicionar la 


ventana FFT en el receptor, porcentualmente variando desde 


el 2.9% (MAX) hasta el 14.4% (U2), y cuanto más 


sofisticada sea la estrategia menor es la diferencia entre la 


cobertura inicial y optimizada (MAX).  


Considerando la estrategia de sincronización CG, la 


solución proporcionada por el algoritmo SA se resume en la 


Tabla 2, en la cual los retardos estáticos se referencian al 


transmisor con menor retardo (Tx4). De acuerdo a la 


solución, el transmisor 2 podría eliminarse de la red sin 


afectar negativamente a la cobertura final, lo cual implica un 


elevado ahorro en los costes de la SFN, debido a que es un 


transmisor de baja potencia y la optimización sugiere una 


ganancia cercana a -20 dB. Detalles de las ganancias 


omnidireccionales y los mapas de cobertura obtenidos antes y 


después de la optimización se muestran en las Figs. 2 y 3, 


respectivamente. 


 


 


Tabla 2. Parámetros optimizados (OPT1+CG). 


        


                             (a)                        (b) 


Fig. 3. Mapas de cobertura (OPT1+CG). (a) Inicial. (b) Optimizado. Los 


puntos receptores cubiertos y no cubiertos se representan en rojo y verde, 


respectivamente. 


A continuación, con objeto de demostrar la utilidad del 
método propuesto, se propone analizar una SFN más realista, 
como la mostrada en la Fig. 4, que debe proporcionar 
cobertura a la región de Cantabria, modelada mediante 
R=1842120 puntos receptores. La red se compone de N=25 
transmisores, cuya potencia, PTx, se resume en la Tabla 3. En 
base a las especificaciones empleadas en España para la 
implementación de SFN orientadas a servicios de televisión 


Criterio 
Cobertura (%) 


CG MS U1 U2 CO MAX 


Inicial 


C≥Cmín 94.5 94.5 93.5 94.5 94.5 94.5 


(C/I)≥(C/I)mín 85.8 84.0 83.4 73.8 85.1 93.9 


Ambos 82.7 81.5 80.8 71.4 82.6 90.4 


SA 


C≥Cmín 93.2 94.0 92.8 92.5 94.0 94.4 


(C/I)≥(C/I)mín 94.0 87.7 88.8 86.4 89.3 96.7 


Ambos 89.8 84.3 85.3 81.7 85.8 93.0 


Tabla 1. Resultados de cobertura obtenidos (OPT1). 


Parámetro Tx1 Tx2 Tx3 Tx4 Tx5 Tx6 


δ (μs) 29.31  54.74  40.89 0.00 35.13 32.84 


G (dB)  -1.00 -19.99  -0.11 0.00 -0.06 -2.78 







  


 


digital terrestre, se supone un modo de funcionamiento 8K¼ y 
la estrategia de sincronización U1, fijando un umbral de 17 
dB por debajo de la señal más fuerte, típicamente empleado 
por los fabricantes en el diseño de receptores reales. 


Considerando el caso anteriormente descrito como OPT2, 
el SA debe optimizar para cada transmisor de la SFN el 
retardo estático (0≤δn≤224 μs), la ganancia de cada sector      
(-20≤Gns≤0 dB, 1≤s≤S) y su orientación relativa en acimut    
(-45<αn≤45 grados). Por tanto, el vector a optimizar en (3) 


contiene D=6N=150 variables, Q=(δ1,G11,G12,G13,G14,α1, 
…,δN,GN1,GN2,GN3,GN4,αN). 


Utilizando la misma configuración para el algoritmo SA 


que en la situación previa y permitiendo un número máximo 


de evaluaciones del fitness de 75000, los resultados obtenidos 


antes y después del proceso de optimización, resumidos en la 


Tabla 4, muestran una mejora en la cobertura final en torno al 


99.2% cuando se considera la configuración de la red 


sugerida por el SA. Los parámetros optimizados se resumen 


en la Tabla 3, en la cual los retardos estáticos se referencian 


con respecto al transmisor 1. Detalles de las ganancias y 


orientaciones relativas a aplicar en las antenas sectoriales de 


cada transmisor, así como los mapas de cobertura obtenidos 


antes y después del proceso de optimización, se muestran en 


las Figs. 4 y 5, respectivamente. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado una herramienta para 


analizar el comportamiento inicial de una red SFN y mejorar 


su rendimiento en términos de cobertura, mediante la 


optimización con el algoritmo SA de varios parámetros de 


transmisión de la red (retardos estáticos, ganancias 


omnidireccionales o sectoriales y/u orientaciones relativas en 


acimut de las antenas). 


Los resultados expuestos demuestran que el proceso de 


optimización mediante el SA siempre mejora la cobertura 


inicial de una SFN, aunque el resultado final depende en gran 


medida del criterio de sincronización seleccionado para 


posicionar la ventana FFT en el receptor. En este caso, la 


estrategia MAX, ideal desde un punto de vista teórico, 


proporciona los mejores resultados en términos de cobertura, 


aunque la mejora con respecto a la situación inicial no es tan 


elevada como al considerar una estrategia como la U1, 


ampliamente utilizada por los fabricantes en receptores 


reales, debido a su relativa facilidad de implementación. 
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N PTx(kW) δ(μs) 
Ganancia sectores (dB) 


α(º) 
1 2 3 4 


1 5.00    0.00   -1.21   -2.20 -19.99    0.00 -31.70 


2 2.00 16.4   -6.33 -20.00    0.00   -2.46  32.30 


3 0.10 116.9   -2.42   -8.10   -0.62   -0.52  -4.24 


4 2.00 107.2   -7.09 -18.49    0.00   -9.54    3.51 


5 0.20 99.7   -6.04 -17.13   -3.22   -3.11    9.42 


6 0.20 126.7   -0.87   -5.94   -0.02    0.00 -19.40 


7 0.10 155.7   -6.33 -19.99   -0.22   -5.86  31.16 


8 0.10 81.4   -0.09 -20.00   -0.23   -1.03  41.78 


9 0.10 151.9   -3.17   -0.01   -1.18   -5.02  36.25 


10 0.15 178.3   -3.51   -7.76 -19.80   -0.39  40.80 


11 0.10 42.3   -0.12   -1.42   -2.90   -6.43  18.88 


12 0.10 64.86   -0.07   -1.38   -2.40   -6.16 -22.94 


13 0.10 77.1   -8.99   -2.18   -1.74   -2.37  42.39 


14 0.10 77.0   -0.01   -8.56   -7.52   -1.50 -25.92 


15 0.15 92.4    0.00   -2.07 -17.50    0.00  41.70 


16 0.10 138.9   -1.45   -0.05   -0.17   -9.77 -21.72 


17 0.10 146.5   -1.25   -0.01   -1.44   -7.11 -30.53 


18 0.10 117.4   -1.30   -0.02 -11.73   -6.18 -27.19 


19 0.10 129.0 -16.27   -0.57   -8.49   -2.90  -8.44 


20 0.20 70.6   -0.39 -14.42   -3.54   -7.92  12.18 


21 0.10 134.9 -10.16   -2.12   -0.19   -0.21  41.25 


22 0.10 78.5   -7.69   -3.15   -0.27   -2.30  -33.60 


23 0.10 195.2 -15.15     0.00     0.00   -1.06  44.99 


24 0.20 67.2   -3.93   -9.93   -0.26   -6.44  -41.96 


25 2.00 98.2   -0.01    0.00   -2.79    0.00    8.23 


Tabla 3. Parámetros optimizados para la SFN de Cantabria (OPT2+U1). 


 


Tabla 4. Resultados de cobertura obtenidos (OPT2+U1). 


 


 


Fig. 4. Ganancias sectoriales y orientaciones relativas para la SFN 


optimizada de Cantabria (OPT2+U1). Las antenas sectoriales en azul, verde, 


amarillo y rojo representan las ganancias en los rangos [-20, -15), [-15, -10), 


[-10, -5) y [-5, 0] dB, respectivamente.  


      


(a)          (b) 


Fig. 5. Mapas de cobertura (OPT2+U1). (a) Inicial. (b) Optimizado. Los 


puntos receptores no considerados, cubiertos y no cubiertos se representan en 


azul, rojo y verde, respectivamente. 


 


Configuración C≥Cmín (C/I)≥(C/I)mín Ambos 


Inicial 81.35 45.64 44.61 


SA 91.01 93.87 88.89 
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Abstract- In this paper we present a comparison between 
universal Verilog-A modeling language and full 3D 
electromagnetic simulators used for waveguide microwave filter 
design. Computational time is drastically reduced when Verilog-
A language is used for designing compared to full 3D 
electromagnetic simulations (99.78% reduction compared to 
FDTD simulator and 99.92% reduction compared to Finite 
Element Method simulator). Verilog-A modeling language was 
chosen to describe the electrical behavior of the waveguide 
obstacle due to the advantages of its portability among different 
commercial simulation platforms. In this paper, simulated and 
measured results for a band pass filter of 0.45 GHz bandwidth 
at 12.62 GHz center frequency, with fifth order Chebyshev 
response is proposed. The filter has been manufactured on WR-
75 rectangular waveguide and consists of five double post 
sections. S21 response is reproduced within a 0.7% of the 
experimental values of the center frequency. 


 


I. INTRODUCCIÓN 
El diseño de los filtros paso banda de microondas es uno 


de los factores cruciales en el correcto funcionamiento de los 
sistemas de comunicaciones. La implementación de estos 
filtros mediante guías de onda es una de las técnicas más 
ampliamente empleadas dentro de las tecnologías de alta 
frecuencia dado que presentan un mejor comportamiento en 
comparación con la tecnología microstrip. Son muchos los 
esfuerzos realizados para el desarrollo de herramientas de 
simulación destinadas a mejorar el diseño de estos 
dispositivos [1-5]. La simulación de estos filtros en guías de 
onda se realiza habitualmente a nivel de campos 
electromagnéticos con un gran consumo de CPU. Los 
simuladores lineales de parámetros S, basados en el análisis 
circuital, no permiten simular estos circuitos debido al 
carácter distribuido que presentan sus componentes 
dificultando con ello una posible equivalencia circuital. Sin 
embargo, para un gran número de obstáculos, sí existen 
equivalentes circuitales aproximados [3-5] que permitirían su 
simulación dentro  de un simulador lineal, reduciendo con 
ello el consumo de CPU.  


El principal objetivo de este trabajo es el desarrollo de un 
método basado en equivalentes circuitales de los obstáculos 
en guías de onda, que permita realizar el diseño de filtros en 
guía utilizando simuladores lineales de menor coste 
computacional. El lenguaje empleado para el modelado de 
estos obstáculos es Verilog-A. La razón más importante para 
la elección del lenguaje Verilog-A en el modelado de 
circuitos de microondas sobre otros lenguajes de propósito 
general, es que permite obtener un modelo equivalente 
compatible e independiente del simulador empleado a 
posteriori [6]. En este trabajo, las simulaciones se han 
llevado a cabo empleando Agilent GenesysTM. Otra de las 
razones cruciales que han motivado el empleo de este 
lenguaje, es la experiencia adquirida en el modelado de 
dispositivos activos y obstáculos en guía de onda utilizando 
Verilog-A [7]. 


 
El resto del artículo está organizado comenzando por una 


breve referencia del modelado de discontinuidades y el 
diseño de filtros en guía de onda. Posteriormente se realiza 
un estudio comparativo de las respuestas y tiempos 
computacionales de diferentes simuladores lineales y 
electromagnéticos para finalmente validar el diseño 
propuesto con la construcción de un filtro de orden cinco 
utilizando un obstáculo de tipo doble poste. Finalmente se 
destacan las conclusiones más relevantes obtenidas de este 
trabajo. 


II. MODELADO DE DISCONTINUIDADES EN GUÍA Y DISEÑO DEL 
FILTRO 


En el diseño de filtros en guía basados en obstáculos 
inductivos acoplados pueden emplearse los cálculos descritos 
en [8, 9]. Se obtienen de esta forma las constantes de 
inversión del filtro realizado con inversores de impedancia. 
A partir de ellas, se calculan las reactancias correspondientes 
a los diferentes obstáculos.  Los mismos autores proponen la 
realización de este tipo de filtros con algunos obstáculos 
como iris o postes centrados. En algunos casos, su 







  


 


realización es físicamente imposible al obtenerse soluciones 
no realizables. Por esta razón, se han probado otros tipos de 
estructuras. Por ejemplo, Macchiarella [10], propuso el 
circuito equivalente para el obstáculo de tipo doble poste 
mostrado en la Fig.1. Adicionalmente incluye unas secciones 
de línea fácilmente incorporables a la estructura de los 
inversores de impedancia propuestos por Cohn [8]. 


 


 
 


Fig. 1. Doble poste y circuito equivalente 


La Fig. 2 muestra la variación de la reactancia central 
equivalente en función de las dimensiones del obstáculo y la 
Fig. 3 el decremento que experimenta la separación entre 
obstáculos. 


 


 
Fig. 2. Reactancia equivalente. 


 


Fig. 3. Reducción de la distancia entre postes. 


 
Aunque el lenguaje Verilog-A ha sido ampliamente 


utilizado para el modelado de circuitos activos, según el 
conocimiento de los autores, esta es la primera vez que se 
propone para el modelado e implementación de un filtro 
realizado en guía de onda. La elección del lenguaje está 
motivada en el carácter estándar del mismo, que independiza 
al diseñador de la plataforma de simulación elegida. A partir 
de las ecuaciones que describen el circuito equivalente, se 
construye el modelo empleando un simple fichero de texto 
con extensión .va. Este fichero es compilado para obtener un 
nuevo fichero con extensión .cml que es portable entre los 
distintos simuladores (dependiendo de la plataforma elegida, 
el compilador puede ser externo al propio simulador o estar 
integrado en el mismo). En el caso de Agilent Genesys, basta 
con asignar el fichero con extensión .va a un circuito 


genérico de dos puertas. Este circuito, una vez cargado el 
modelo, responderá al circuito equivalente correspondiente 
al obstáculo. La posibilidad de incluir estos circuitos 
equivalentes permite al diseñador simular la respuesta de 
estos filtros dentro de Agilent Genesys, puesto que el 
simulador como tal, no incorpora ninguna librería de 
circuitos en guía de onda (también es el caso de Agilent ADS 
o de AWR Microwave OfficeTM). 


 
De acuerdo con la exposición anterior, se ha diseñado un 


filtro de cinco secciones con respuesta tipo Chebyshev. Las 
frecuencias de diseño se han elegido de acuerdo con la banda 
FSS de la ITU: la frecuencia central de diseño es de 12,62 
GHz y los límites inferior y superior de la banda de paso son 
de 12,40 y 12,85 GHz respectivamente. El filtro se ha 
fabricado en guía WR75. La Fig. 4 muestra la posición de los 
postes en el filtro. 


 


Fig. 4. Dimensiones del filtro Chebyshev diseñado 


 
El filtro se ha simulado posteriormente en el dominio de 


la frecuencia empleando dos simuladores electromagnéticos 
3D: CST Microwave Studio [11] y Agilent EMDS G2 [12]. 
La comparativa de las respuestas de estos casos se muestra 
en la Fig. 5 para el parámetro S21 y en la Fig. 6 para el 
parámetro S11. 


 
Estos resultados muestran un alto grado de coincidencia 


entre las tres respuestas, aunque, como era de esperar, el 
diseño mediante circuitos equivalentes indica un ancho de 
banda ligeramente mayor que el obtenido con los 
simuladores electromagnéticos 3D. En general, los modelos 
circuitales más simples, que no tienen en cuenta los modos 
superiores, producirán un mayor error en la aproximación de 
la respuesta.  


 
Se han comparado adicionalmente los tiempos de cálculo 


para distinto número de postes. Los tiempos mostrados en la 
Tabla 1 corresponden con un PC tipo HP NC6320 con 
procesador Intel Core2 a 1,83 GHz y 1024 MB de memoria 
RAM. 


 
Los valores de la Tabla 1 demuestran, como era de 


esperar, que el modelado propuesto necesita mucho menos 
tiempo computacional que la simulación 3D. De la misma 
forma, el comportamiento al aumentar el orden del filtro, 
resulta menos gravoso al escalar el orden del problema. 


 
 







  


 


 


Fig. 5. Comparativa de respuestas del parámetro S21 


 
Fig. 6. Comparativa de respuestas del parámetro S11 


 


Postes CST (s) EMDS (s) Verilog-A (s) 
2 137,88 2.331,63 2,37 
4 321,86 3.343,61 2,75 
6 2.522,53 4.054,34 3,40 


Tabla 1. Comparación de tiempos de cómputo. 


III. VALIDACIÓN EXPERIMENTAL 
Para validar el método de diseño propuesto, se ha 


construido el filtro de orden 5 propuesto en la sección 
anterior. La estructura del filtro propuesto, una vez 
construido se muestra en la Fig. 7. Las respuestas simulada y 
medida pueden observarse en la Fig. 8. La realización de las 
medidas se ha llevado a cabo mediante el empleo de un 
analizador de redes HP8510.  


 
Los valores numéricos más relevantes correspondientes a 


la Fig. 7 se destacan en la Tabla 2. Estos resultados 
confirman que el método propuesto posee una precisión 
suficiente con un bajo coste computacional. Los resultados a 
la frecuencia central del filtro reflejan un error del 0,71%. En 
la Tabla 2. FC1 y FC2 representan los extremos de la banda de 
paso y F0 la frecuencia central del filtro. Limax y Limin indican 
las pérdidas máximas y mínimas en los extremos de la banda 


de paso respectivamente, mientras que Li representa las 
pérdidas de inserción a la frecuencia central.  


 


Fig. 7. Prototipo construido 


 


Fig. 8. Respuestas S11 y S21 simulada (solida) y medida (discontinua). 


 
 Fc1 


(GHz) 
Fc2 


(GHz) 
F0 


(GHz) 
Limax 
(dB) 


Limin 
(dB) 


Li 
(dB) 


Medido 12.43 13.05 12.74 2.13 0.31 0.29 
Verilog-A 12.30 13.00 12.65 1.96 0.09 0.58 


CST 12.51 13.09 12.60 1.87 0.25 0.75 
EMDS 12.45 13.05 12.75 3.00 0.28 1.13 


Tabla 2. Comparación de tiempos de cómputo. 


IV. CONCLUSIONES 
En este trabajo se ha propuesto un método que permite el 


diseño de filtros en guía de onda, de forma eficiente, 
basándose en una aproximación circuital clásica. El 
modelado de los obstáculos se ha realizado empleando el 
lenguaje Verilog-A, lo que garantiza la portabilidad del 
modelo entre diferentes simuladores. El método propuesto es 
sumamente versátil, al poder emplearse tantos tipos de 
obstáculos diferentes como modelos equivalentes se 
disponga, ampliando de esta manera las posibilidades de los 
simuladores lineales. Los resultados medidos y simulados 
demuestran una reducción considerable del coste 
computacional manteniendo una precisión suficiente para un 
gran número de problemas prácticos. En todo caso, este 
método, por su bajo coste computacional, puede emplearse 
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Verilog 
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como preprocesado y optimización previa en aquellas 
aplicaciones que requieran estrictamente de una simulación 
3D. 
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Abstract- In this paper, an infrared wireless communications 
system based on time-hopping spread spectrum (THSS) 
techniques employing angle-diversity detection is studied via 
simulation. A 2-PPM modulation scheme is selected because it 
yields good results in infrared systems as well as in Visible Light 
Communications (VLC). Furthermore, the THSS system allows 
for selecting the number of pulses per symbol to be transmitted 
and makes use of an optimum maximum-likelihood receiver for 
AWGN channels with the ability to choose between hard or soft 
decision decoding. The system designed allows for comparing 
the performance based on the computation of the bit error rate 
(BER) as a function of the pulse energy to noise power spectral 
density ratio, for different configurations in single-user and 
multi-user environments. The results show a significant 
enhancement when angle-diversity receivers are used. In this 
paper, two angle-diversity structures are compared: 
conventional and sectored receivers.  


I. INTRODUCCIÓN 
Durante los últimos años, la aspiración por lograr enlaces 


inalámbricos de alta velocidad para su uso en redes de área 
local ha venido impulsando el empleo de la radiación 
infrarroja (IR) en sistemas de comunicaciones ópticas no 
guiadas en interiores.  


A diferencia del canal de radiofrecuencia (RF), el canal 
IR ofrece virtualmente un ancho de banda ilimitado no sujeto 
a regulación y no presenta desvanecimientos por 
multitrayectoria, lo que le confiere ciertas ventajas 
significativas frente al de RF, aunque no está exento de 
desventajas [1].  Entre ellas caben destacar que está sujeto  a 
sombras provocadas por objetos fijos o móviles y por el 
mobiliario de la habitación. Además de presentar  elevadas 
pérdidas por propagación y estar limitado en potencia por 
condiciones de seguridad al ojo humano, la iluminación 
debida a la luz solar, a las lámparas incandescentes y 
fluorescentes, compone una importante fuente de ruido que 
contribuye a degradar las prestaciones del canal. 


Con la finalidad de obtener una mayor eficiencia en 
potencia y minimizar el efecto de la dispersión por 
multitrayectoria, se suelen utilizar estructuras de recepción 
que usan diversidad angular. En general, existen tres formas 
prácticas de conseguir detección en diversidad angular: 
mediante un receptor basado en múltiples fotodiodos 
orientados en distintas direcciones (receptor convencional), 
usando un receptor que utiliza una matriz de fotodetectores 
situados en el plano focal de la lente formadora de imagen 


(imaging receiver), o a través de un receptor sectorizado, es 
decir, un conjunto de fotodiodos dispuestos de forma 
semiesférica [2, 3, 4]. 


En este trabajo se estudia mediante simulación, un 
sistema THSS multiusuario para enlaces ópticos no guiados 
con detección en diversidad angular, concretamente, aquellos 
basados en el uso de receptores convencionales y 
sectorizados. Además, el sistema utiliza un esquema de 
modulación 2-PPM y posibilita la transmisión de múltiples 
pulsos por símbolo (redundancia). 


En la siguiente sección se describe el modelo de 
propagación utilizado para simular aquellos enlaces ópticos 
basados en la uso de receptores con detección en diversidad 
angular. En las secciones III y IV, se presentan, 
respectivamente, los elementos que conforman el sistema 
THSS propuesto y los resultados obtenidos. Finalmente, las 
conclusiones son presentadas en la sección V. 


II. MODELO DEL CANAL ÓPTICO 
El canal IR con modulación de intensidad (Intensity 


Modulation, IM) y detección directa (Direct Detect, DD), se 
puede modelar como un sistema lineal en banda base, con una 
potencia de entrada X(t), una corriente de salida Y(t), y una 
respuesta al impulso h(t).  


)()()()( tNthtXRtY +⊗=  (1) 
donde el símbolo “⊗” denota convolución, R es la 
responsividad del detector y N(t) representa el ruido del 
canal, el cual, se suele considerar como AWGN e 
independiente de la señal. 


Para evaluar la respuesta al impulso del canal IR se ha 
utilizado un algoritmo basado en técnicas de trazado de rayos 
y en el método de Monte Carlo [5]. En el algoritmo, hay que 
diferenciar entre el cálculo de la contribución de potencia 
que es detectada por visión directa entre el emisor y el 
receptor, y la contribución debida a las múltiples reflexiones 
que sufre la señal antes de alcanzar al receptor. La 
contribución por visión directa (Fig. 1), se puede expresar 
como una función δ(t-d/c), escalada según la siguiente 
expresión: 
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donde rect(x) es 1 si |x|≤1 y 0 para |x|>1, RE(ϕ,n) representa el 
diagrama de radiación del emisor, Aeff(ψ) es el área efectiva 







  


 


del receptor, d la distancia entre el emisor y el receptor, y c es 
la velocidad de la luz. 


 
Fig. 1. Geometría de emisor y receptor sin elementos reflectores. El enlace 
emplea un receptor sectorizado con 16 sectores distribuidos en 3 coronas. 


Ψ= {(4, 0º, 0º, 24º), (4, 20º, 24º, 53º), (8, 0º, 53º, 90º)} 


 
Fig. 2. Geometría de emisor y receptor con elementos reflectores. El enlace 


emplea un receptor convencional basado en siete elementos detectores. 
 


Para el caso en que la señal transmitida sea detectada por 
el receptor después de sufrir una o varias reflexiones en su 
trayectoria (Fig. 2), su contribución a la respuesta al impulso 
se determina aplicando técnicas de trazado de rayos y el 
método de Monte Carlo. Básicamente, consiste en generar un 
número elevado de rayos que parten desde el emisor y que se 
orientan, de manera aleatoria, en base a una distribución de 
probabilidad confeccionada a partir de RE(ϕ,n). Cuando un 
rayo alcanza una superficie, el punto donde se produce la 
colisión se considera como una nueva fuente óptica, 
generándose un nuevo rayo, con una orientación aleatoria 
que ahora se obtiene según una distribución de probabilidad 
confeccionada a partir del modelo de reflexión de la 
superficie donde se ha producido la colisión. Después de 
cada reflexión, la potencia del rayo se reduce según el 
coeficiente de reflexión y se determina la contribución a la 
respuesta al impulso según la siguiente ecuación: 
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donde d es la distancia desde el punto de colisión al receptor 
y RS(φ’,φ), el modelo de reflexión. Como modelo de 
reflexión se ha utilizado el de Phong [6].  


Una vez considerados todos los rayos, la potencia total 
que detecta el receptor en el intervalo de tiempo k-ésimo (de 
ancho ∆t) se obtiene como la suma de las potencias de cada 
uno de los rayos Nk que contribuyen en ∆t: 
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Si se considera que la responsividad del receptor es de 1 
A/W, la respuesta al impulso del canal viene dada por 
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donde M= tmax/∆t y se ha considerado como el tiempo inicial, 
el de la contribución de potencia detectada por visión directa. 
En definitiva, teniendo en cuenta tanto la contribución por 
visión directa, y la debida a las múltiples reflexiones, la 
respuesta al impulso total se puede expresar como: 
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A.  Modelo del receptor convencional 
Un receptor convencional se basa en el uso de múltiples 


fotodiodos orientados en diferentes direcciones (Fig. 2). 
Cada elemento detector puede incorporar un filtro paso 
banda y un concentrador no formador de imagen, tal como 
un concentrador parabólico compuesto (CPC) o una la lente 
semiesférica. En anteriores trabajos [2], se ha presentado un 
modelo para aproximar el área efectiva de un detector IR 
equipado con un concentrador no formador de imagen y un 
filtro paso banda, el cual tiene en cuenta las pérdidas ópticas 
debidas al concentrador y el tiempo de propagación de la 
radiación en su interior:  
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donde AR el área física del detector, Ts(ψ) la transmisividad 
del filtro, η(ψ) la eficiencia óptica del concentrador, n su 
índice de refracción y ψc su campo de visión (FOV). 


B.  Modelo del receptor sectorizado 
Un receptor sectorizado está formado por un conjunto de  


detectores dispuestos de forma semiesférica (Fig. 1). En este 
tipo de receptor, se entiende por corona el espacio limitado 
entre dos paralelos, y como sector, la superficie de la corona 
confinada entre meridianos igualmente espaciados. De este 
modo, todos los sectores de una misma corona tienen igual 
apertura acimutal, y por lo tanto, los mismos límites en 
elevación. En resumen, el receptor queda definido por un 
conjunto de parámetros Ψ  [4], que determinan el número de 
coronas, NC, el número de sectores de cada corona, NS, el 
ángulo de offset en acimut del primer sector de la corona, ε, y 
los ángulos límites en elevación de cada corona, θl y θh. Para 
un receptor de radio r, el área efectiva de cada sector vendrá 
dada por: 
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donde θl y θh representan los ángulos  límites en elevación 
del sector y  ϕl y ϕh sus límites en acimut, donde θl<θh y 
ϕl<ϕh. Para definir el FOV de un sector es necesario, dada su 
geometría física, distinguir entre su FOV vertical (θh-θl)/2, y 
FOV horizontal (ϕh - ϕl)/2. 


III. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA THSS 
En la Fig. 3 se muestra el diagrama de bloques del sistema 


THSS diseñado. Como se puede observar, consta de la fuente 
de datos, el transmisor 2-PPM-TH, el canal IR con ruido 
AWGN y el sistema receptor. La fuente de datos es el 
elemento encargado de generar de manear aleatoria la 
secuencia binaria de datos, los ceros y unos lógicos, con 







  


 


iguales probabilidades a priori. A continuación se describen 
el resto de elementos del diagrama de bloques. 


A.  El transmisor 2-PPM-TH 
El transmisor es el encargado de generar la señal de tipo 


2-PPM-TH, a partir de la secuencia binaria suministrada por 
la fuente de datos. En la Fig. 4 se muestra gráficamente el 
aspecto de la señal generada, caracterizada por contener una 
secuencia de pulsos distribuidos en el tiempo de forma 
pseudo-aleatoria. En este caso, se supone la inexistencia de 
redundancia, es decir, se transmite un único pulso PPM por 
cada bit de datos en uno de los slots temporales disponibles 
por trama. La relación entre el tiempo de bit Tb, el factor de 
redundancia Ns, y el tiempo de trama Ts, es Ts=Tb/Ns. 


En la Fig. 5 se representa el diagrama de bloques del 
transmisor. Dada una secuencia binaria a transmitir, b = 
(...,b0,b1, ...,bk,bk+1,...), de tasa Rb=1/Tb bps, ésta se introduce 
en el codificador de repetición de código, cuya función es 
repetir Ns veces cada bit, produciendo una secuencia binaria 
(...,b0,b0, ...,b0,b1,b1, ...,b1,bk,bk, ...,bk,bk+1,bk+1, ...,bk+1, ...) = 
(...,a0,a1, ...,aj,aj+1, ...) = a con una tasa de Rcb=Ns /Tb=1/Ts 
bps. En la terminología clásica, este bloque constituye lo que 
se denomina un codificador de canal (Ns ,1), donde Ns=1 
implica la inexistencia de redundancia. 


El codificador de transmisión, aplica un código entero c = 
(...,c0,c1, ...,cj,cj+1, ...) a la secuencia binaria a,  generando una 
secuencia d, cuyo elemento genérico se puede expresar como: 


εjcjj aTcd +=  (9) 
donde Tc es el tiempo de chip. Tc y ε son términos constantes 
que satisfacen la condición cjTc+ε < Ts, para todo cj, y que, 
en general, ε < Tc. La secuencia d es una secuencia real, a 
diferencia de la secuencia a, que es binaria, y a la secuencia 
c, que es entera. En este trabajo se ha seleccionado la  opción 


más común, que consiste en asumir que c es un código 
pseudo-aleatorio donde su elemento cj entero, verifica que    
0 ≤ cj ≤ Nh – 1. La secuencia d es la entrada del modulador 
PPM, cuya función es generar una secuencia de deltas de 
Dirac δ(t), a una tasa de Rp= Ns /Tb =1/Ts pulsos/s. Estos 
pulsos son ubicados en los instantes  jTs + dj, es decir, 
estarán situados en los instantes jTs+ cjTc+ ajε. El código c 
introduce un desplazamiento o salto temporal (TH, Time 
Hopping) en la señal generada, y es por esta razón, por lo 
que a c se le conoce como código TH.  Por último, el filtro 
conformador de pulso es un sistema lineal con una respuesta 
al impulso dada por p(t), que define la forma del pulso 
elegido en la transmisión. 


B.  El sistema receptor 
Como sistema receptor se ha empleado aquel cuyo 


comportamiento es óptimo para un canal de tipo AWGN en 
ausencia de interferencia intersimbólica (ISI) y multiusuario 
(MUI), cuando se utiliza como criterio de decisión el de  
máxima probabilidad (ML). Como el sistema se basa en un 
esquema de modulación 2-PPM, el receptor está formado por  
dos correladores y por el decisor (Fig. 6). En el modelo del 
receptor, p0(t) y p1(t) representan las dos señales ortogonales 
de la modulación 2-PPM y r(t) es la señal procedente del 
canal. En el caso de existir redundancia (Ns>1), el modelo 
desarrollado permite optar entre dos tipos de detección: 
decisión blanda o dura. En el caso de detección mediante 
decisión blanda, la señal formada por Ns pulsos es 
considerada por el receptor como una única señal multipulso. 
Por el contrario, si se selecciona decisión dura, el receptor 
realiza Ns decisiones independientes sobre los Ns pulsos 
transmitidos por bit. De tal forma, que la decisión final se 
obtiene mediante la aplicación de un criterio de mayoría 
simple. 
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Fig. 3. Diagrama de bloques del sistema THSS multiusuario. 
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Fig. 4. Señal 2-PPM-TH generada por el  transmisor. 
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Fig. 5. Diagrama de bloques del transmisor 2-PPM-TH. 
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IV. RESULTADOS 
En la Fig. 7 se representa la probabilidad de error de bit  


(BER) frente a la relación entre la energía del puso y la 
densidad espectral de potencia de ruido (Ep/N0), para un 
sistema 2-PPM-THSS con redundancia igual a 3, que opera 
en un entorno de un único usuario a 100 Mbps. En dicha 
figura se muestran los resultados obtenidos para tres tipos de 
receptores: un receptor basado en un único elemento detector 
con un FOV=90º, el receptor sectorizado mostrado en la   
Fig. 1, y el receptor convencional de la  Fig. 2. Los dos 
receptores con diversidad angular son aquellas estructuras 
óptimas que mejores prestaciones presentan respecto a las 
pérdidas por propagación y dispersión por multitrayectoria [4, 
7]. Como se puede observar, el uso de detección con 
diversidad angular produce mejores resultados, siendo el 
receptor sectorizado con detección basada en decisión blanda 
el que presenta el mejor BER.  
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Fig. 7. BER frente a Ep/N0 para un entorno de un único usuario. 
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Fig. 8. BER frente a Ep/N0 para un entorno multiusuario. 


 
En la Fig. 8 se muestran los resultados simulados para un 


sistema multiusuario que opera a 10 Mbps. En este caso se ha 
considerado la existencia de redundancia (Ns=3), y que en el 
canal es compartido por cuatro usuarios. De los resultados 
obtenidos se pueden extraer las mismas conclusiones que 
para el caso anterior, es decir, el receptor sectorizado es el 


que presenta el mejor BER frente a Ep/N0.  


En ambos casos se ha considerado que el canal IR está 
formado por un emisor y un receptor localizados en el interior 
del recinto representado en la Fig. 9. El emisor se situó en el 
centro de la habitación, a 1 metro sobre el suelo,  orientado 
verticalmente hacia el techo, y con cada uno de los receptores 
situados a 3 metros del emisor. El resto de parámetros 
considerados en las simulaciones realizadas para determinar 
las respuestas al impulso también se muestran en la Fig. 9. 


 
Fig. 9. Representación gráfica del recinto de simulación. 


V. CONCLUSIONES 
En este artículo se ha estudiado la aplicación de técnicas 


2-PPM-THSS para enlaces ópticos no guiados basados en la 
utilización de receptores con detección en diversidad angular. 
Como cabía espera, los resultados obtenidos muestran un 
incremento significativo del rendimiento del sistema cuando 
se emplean receptores en diversidad angular. Aunque el 
receptor sectorizado presenta el mejor BER, su 
implementación es más compleja que la del receptor 
convencional estudiado, ya que está compuesto por 16 
elementos detectores frente a los 7 de este último. 
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Abstract- The purpose of the present work is the design and 
implementation of an electronic system that allows us the 
pursuit of vehicles using a GPS device (Global Positioning 
System) and the GSM network (Global System for Mobile 
comunications). At every moment, the system is controlled by 
using a PIC (Peripheral Interface Controller).  


The student should understand the basic operation principles 
of the GPS receptors in order to carry out the implementation. 
It may be conceived as a final graduate project for a bachelor´s 
degree in Electronics Engineering and it can be executed by a 
student. During the hardware development, the student learns 
the use of PICs, NMEA protocol (National Marine Electronics 
Association), signal conditioning and data transmission. 
Therefore, the design and development of the system can help 
then to better understand the described devices and their use to 
solve a specific problem. 


I. INTRODUCCIÓN GENERAL. OBJETIVOS 


Concebido inicialmente con fines militares, el actual 
NAVSTAR-GPS (NAVigation System and Ranging - Global 
Position System) posibilita el uso de los GPS [1] en sistemas 
de navegación y aplicaciones cartográficas: topografía, 
cartografía, geodesia, sistemas de información geográfica, 
mercado de recreo (deportes de montaña, náutica, 
expediciones de todo tipo, etc.) así como en aplicaciones que 
requieran mayor precisión, que hacen uso de GPSs 
diferenciales como, por ejemplo, las militares y espaciales. 
Estos dispositivos han pasado a formar parte de nuestra vida 
cotidiana y la de muchas empresas, por la utilidad que su uso 
conlleva. 


El objetivo del presente trabajo se ha centrado en el 
diseño e implementación de un dispositivo electrónico que, 
valiéndose de un GPS y de la red de telefonía GSM, 
posibilita la localización y seguimiento de vehículos en 
tiempo real. El dispositivo permite consultar los datos 
relativos a la localización y seguimiento mediante un PC o 
una PDA (Personal Digital Assistant). 


Su realización constituye un proyecto dirigido a alumnos 
de Ingeniería Electrónica de la Universidad de La Laguna 
como parte del proyecto docente de la asignatura de Sistemas 
de Comunicación I, permitiendo aunar en una única 
experiencia conocimientos relacionados con la electrónica y 
las comunicaciones. Con ello se logra que los alumnos 
realicen una experiencia de laboratorio de carácter didáctico 
donde pueden comprobar como los conocimientos de tipo 


meramente electrónico que poseen pueden ser aunados para 
obtener un dispositivo de utilidad práctica. De esta forma, 
entre otros aspectos, pueden trabajar en equipo, desarrollar 
programas para microcontroladores PIC, estudiar el 
protocolo de comunicación NMEA-0183, transferir datos a 
distancia, etc., permitiéndoles completar su formación en el 
campo de las comunicaciones. 


II. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA 


El dispositivo implementado puede ser divido en los 
bloques mostrados en la Fig. 1. Siendo el objetivo final la 
localización y seguimiento de vehículos en tiempo real, el 
Módem GSM es el encargado de establecer la comunicación 
entre dicho sistema y el usuario, ya sea para recibir órdenes 
de este último o para enviar información solicitada. En ese 
sentido, el microcontrolador (PIC16F877) juega un papel 
fundamental en toda la gestión pues, además de leer la 
información de los Sensores, controla tanto la transmisión y 
recepción de llamadas como la Interfaz.  


Esta última, posibilita redireccionar los datos aportados 
por el GPS al PIC o al usuario (mediante relés y el módem 
GSM), adaptar niveles de señal (de TTL a RS232 y 
viceversa) así como permitir que el microcontrolador pueda 
enviar comandos de control al módem o recibir mensajes de 
éste. 


 
 


Fig.1. Diagrama general de bloques del sistema 
 


El sistema posee dos modos de operación. En el primero, 
y mediante un teléfono móvil, el usuario puede solicitar la 
posición del vehículo enviando un mensaje SMS (Short 
Message Service) al módem GSM con el texto 
“LOCALIZACION”. Seguidamente, mediante otro SMS, el 
dispositivo devolverá otro mensaje de texto al móvil anterior 
con la latitud y longitud solicitada. 
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Para ello, el módem posee una tarjeta SIM (Subscriber 
Identity Module) de telefonía móvil del operador deseado 
con su correspondiente número de teléfono. 


En el segundo modo de operación, el sistema puede ser 
activado por los sensores conectados al PIC (apertura de una 
puerta, sensor volumétrico para la detección de personas, 
etc.) en cuyo caso, remitirá un mensaje SMS indicando tal 
hecho. A partir de ese momento, el dispositivo llamará 
telefónicamente a números  preestablecidos por el usuario 
con objeto de establecer una conexión entre el módem GSM 
y otro situado su lugar de trabajo, hogar, etc. Una vez 
establecida la comunicación entre ambos módems, los datos 
de posición proporcionados por el GPS situado en el vehículo 
a localizar, serán transferidos a un PC o una PDA a través de 
un puerto RS232. La utilización de  programas de navegación 
como el Oziexplorer, TomTom Navigator, Route 66, etc., 
permiten seguir los movimientos del  vehículo en la pantalla 
de un PC o PDA. 


En la Fig. 2 se muestra el GPS utilizado. Se trata del 
modelo GP-GS009 fabricado por Sure Electronics Inc., el 
cual incorpora el módulo receptor de alta sensibilidad 
MG1613S de MStar Technology que trabaja con el protocolo 
de datos NMEA 0183 V3.01 [2]. Entre sus características 
destacan sus 12 canales paralelos de recepción,  elevada  
sensibilidad (-161 dBm) y rápida adquisición (inferior a 2 y 
35 segundos en arranque caliente y frío, respectivamente). 


El código NMEA hace uso de líneas de texto con 
caracteres ASCII, que comienzan siempre con el carácter “$” 
y, a continuación, el nombre de una sentencia NMEA seguida 
de un número determinado de campos ( que contienen la 
información), separados por comas. Las sentencias NMEA 
empiezan con las letras GP, excepto las propias de los 
fabricantes que son adicionadas al repertorio general de la 
NMEA. Con el GPS utilizado, los datos se envían a 9600 
baudios, 8 bits de datos, 1 bit de parada y sin paridad.  


En el proyecto no se utilizan todas las sentencias 
disponibles. En concreto, se hace uso de la GPRMC, ya que 
ésta contiene todos los datos que necesitamos para el 
seguimiento deseado (fecha, hora, latitud, longitud, velocidad 
y rumbo).  


 
Fig. 2. GPS utilizado 


 
Por otro lado, el módem empleado fue el MC35i de la 


casa Siemens (Fig. 3) [3] de doble banda (frecuencias de 
900MHz y 1800MHz) para la transferencia de datos, voz, 
SMS y fax en redes GSM. Dispone de interfaces de 
comunicación de estándar industrial y un lector de tarjetas 
SIM integrado, lo que le convierte en un dispositivo muy 
versátil y apropiado para fines industriales. Su control se 
realiza de un modo sencillo mediante comandos AT.  


La interfaz RS232 sigue la norma ITU-T V.24, siendo la 
configuración de transmisión igual que la del GPS: 8 bits de 
datos, bit de parada y sin bit de paridad. 


 
Fig. 3. Módem utilizado 


 


III. FUNCIONAMIENTO DEL SISTEMA 


El funcionamiento del sistema gira en torno a un 
microcontrolador PIC16F877 [4, 5] (Fig. 4) encargado de 
interpretar la información remitida por los sensores, controlar 
las comunicaciones con el módem GSM (vía RS232) 
mediante comandos AT, gestionar la interfaz (relés 
DATOS_MODEM y DATOS_PIC de la Fig. 4), etc. Es por 
ello, que el desarrollo del software ha sido una de las partes 
más importantes del presente trabajo. Para tal fin, se ha 
empleado el MicroCode Studio, desarrollado por Mecanique 
[6] específicamente para el compilador PICBasic y 
PICBasicPro de microEngineering Labs. 


La activación del sistema, ya sea debida a una señal 
procedente de los sensores o porque el usuario solicita la 
posición mediante un mensaje SMS, hace que la salida RC3 
del PIC (Fig. 4) actúe sobre el relé de alimentación para 
encender el GPS. Tras una espera de treinta y cinco 
segundos, comprueba el estado de registro a la red GSM del 
módem enviando a éste, mediante la línea TX (puerto RC6 
del PIC), la cadena de caracteres “AT+CREG?",13,10” (en 
ASCII, el 13 equivale a “Retorno de Carro” y el 10 a “Salto 
de Línea”). 


A partir de entonces, se  monitoriza la entrada RX (puerto 
RC7) a la espera de la respuesta del módem. Si no está 
registrado en ninguna red se esperará el mismo tiempo y se 
volverá a consultar el estado. En caso de que el módem se 
encontrase registrado correctamente se procederá al envío del 
mensaje de texto SMS. Para ello el PIC envía, a través de la 
línea TX, la cadena “AT+CMGS=XX…X,13,10” donde 
XX…X es el número de teléfono móvil del destinatario.  


Seguidamente, se procederá a enviar el texto del mensaje 
al módem. Tras esta operación se remite la cadena 
“26,13,10” (el 26 equivale a “Ctrl+Z”) para confirmar el 
envío. Si éste ha sido correcto, el módem responderá “OK”. 
En caso de no recibir respuesta o sea distinta a la anterior, se 
comenzará nuevamente el proceso comprobando el registro a 
la red GSM. 


Si fue el usuario el que solicitó la posición del vehículo, 
dicho mensaje contendrá la latitud y longitud del mismo. Para 
ello el PIC, conmutando el relé DATOS_PIC, leerá las 
tramas NMEA del GPS para extraer dicha información 


Si el causante de la activación fueron los sensores, el 
contenido del SMS indicará este hecho y, una vez enviado, se 
realizará la llamada telefónica mediante la cadena 
“ATDTXX…X,13,10”, donde XX…X es el número de 
teléfono al que llamará para establecer una conexión entre 
modéms y efectuar el seguimiento. Tras esto, el PIC 
monitoriza la entrada RX esperando alguno de los siguientes 
mensajes de respuesta: 







  


 


� CONNECTION (Conexión establecida) 
� BUSY (Receptor ocupado) 
� NO DIAL TONE (No hay tono de marcado) 
� NO CARRIER (No contesta o no se detectó portadora) 


Si ocurre cualquiera de los tres últimos supuestos, el PIC 
esperará treinta y cinco segundos y volverá a comprobar el 
estado de la red y posteriormente a reintentar la llamada. 


Si se estableció correctamente la comunicación, el PIC 
procederá a activar la salida “ReleDatos” (puerto RC0) para 
que el relé DATOS_MÓDEM conmute, y así enviar las 
tramas NMEA0183 procedentes del GPS directamente a la 
línea de lectura del puerto serie del módem MC35i. A partir 
de este momento se estará enviando, a través de la conexión 
establecida, la información de localización necesaria al 
equipo remoto para efectuar el seguimiento. 


Durante ese tiempo de conexión, el PIC se quedará 
monitorizando la línea RX a la espera de recibir la cadena de 
caracteres “NO CARRIER” que es la que manda el módem 
GSM cuando se corte la llamada. Una vez haya recibido este 
mensaje, se desactivará la salida “ReleDatos”, quedando el 
relé DATOS_MÓDEM en su posición normalmente cerrada. 
Ahora se procede a comprobar el estado del registro a la red 
para saber si en ese instante está registrado o no, y poder 
distinguir si se ha cortado por falta de cobertura de red o por 
que el equipo remoto ha finalizado la llamada. 


Durante la conexión entre el módem GSM y el conectado 
al ordenador del usuario, las tramas suministradas por el GPS 
son leídas por el Oziexplorer, un programa interactivo capaz 
de interpretar las sentencias NMEA 0183 recibidas y 
representar en pantalla la posición en tiempo real del 
vehículo a localizar. Dicho programa hace uso de imágenes 
de mapas escaneados y calibrados. 


El seguimiento sobre un mapa también es posible 
realizarlo a través del programa Google Earth. Para ello es 
necesario emplear un software adicional que transforme los 
datos procedentes del GPS (formato NMEA) a KML, que es  
el empleado en Google Earth. Para tal fin podría emplearse, a 
modo de ejemplo, la aplicación GooPs. 


Existe la posibilidad de que Google Earth funcione sin  
conexión a Internet. Para ello sería necesario recorrer la zona 
que se desee tener almacenada dejando que cargue al 100% 
las imágenes, las cuales almacenará el programa en la 


memoria caché. El inconveniente es que el tamaño de las 
imágenes que almacena es considerablemente mayor que los 
mapas del Oziexplorer y disponer de una provincia entera 
supondría un espacio de memoria muy elevado. 


Por otro lado, haciendo uso de una PDA, es posible 
utilizar otros navegadores como el TomTom Navigator o el 
Route 66. 


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


Con la finalidad de comprobar el correcto funcionamiento 
del sistema se llevaron a cabo varias pruebas. Éstas fueron 
realizadas siguiendo distintas rutas en la Isla de Tenerife, en 
donde se pudo constatar la utilidad del dispositivo para el 
seguimiento vehículos. La Fig. 5 representa un ejemplo de 
ello, donde se puede observar como en la pantalla de un PC 
se muestra con una cruz la posición del vehículo que se irá 
moviendo conforme éste lo haga. En este caso, se ha hecho 
uso de un mapa militar escaneado y calibrado. 
La Fig. 6 muestra detalles del emplazamiento del sistema 
durante las pruebas en el vehículo: componentes electrónicos 
en su interior y anteras  del módem y GPS en el techo. 


V. CONCLUSIONES 


Si bien el presente trabajo constituye una propuesta de 
proyecto fin de carrera para un alumno de Ingeniería 
Electrónica, no es menos cierto que el sistema implementado 
conforma también una experiencia de laboratorio de carácter 
didáctico donde los alumnos pueden comprobar como los 
conocimientos de tipo meramente electrónico que poseen 
pueden ser aunados para obtener un dispositivo de utilidad 
práctica. En ese sentido, éstos pueden, entre otros aspectos: 
� Estudiar el protocolo de comunicación NMEA-0183. 
� Desarrollar programas para microcontroladores PIC. 
� Trabajar en equipo. 
� Transferir datos a distancia mediante el empleo de 


módems. 
� Utilizar de herramientas de diseño. 


El reducido número de alumnos de la materia a la que iría 
dirigida la presente experiencia (inferior a cinco en “Sistemas 
de Comunicación I”, Ingeniería Electrónica, Universidad de 
La Laguna), posibilita un adecuado desarrollo de la misma. 


Fig. 4. Esquema parcial del sistema implementado 







  


 


No obstante, ésta también puede resultar de utilidad para 
otras titulaciones donde aunar conceptos informáticos, 
electrónicos y de comunicaciones pueda tener importancia 
para el proceso de formación. 
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Fig. 5. Instantánea del seguimiento de un vehículo (su posición está indicada por una cruz en la imagen) desplazándose por la autopista TF-5 entre San 
Cristóbal de  La Laguna y Santa Cruz de Tenerife 


 


Fig. 6.  Detalles del emplazamiento del dispositivo en el vehículo 
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Abstract—Computational photography uses non conventional
optical configurations jointly with ad hoc developing methods
in order to obtain new forms of visual information from the
plenoptic function. Prototype cameras have been developed in the
last years for capturing the plenoptic function. At the same time
processing algorithms were developed to obtain photographs
refocused at different depths from a single image from those
cameras. This kind of images can also be used to generate views
of a scene from different vantage points.


One of the main drawbacks of plenoptic cameras was the low
spatial resolution obtained at the refocused images. This problem
can be mitigated using super-resolution techniques.


A new technique to obtain output images with the same
number of pixels as the sensor used to capture the plenoptic
image is proposed. This technique also allows to generate stereo
pairs that can be shown on 3DTVs currently available on the
market.


I. INTRODUCCIÓN


En los últimos años ha habido numerosos avances en el
campo de la fotografı́a computacional con el fin de extender
los lı́mites de la información que puede ser obtenida mediante
cámaras tradicionales, mediante un adecuado procesado a
posteriori. La fotografı́a computacional se basa en utilizar
ópticas no convencionales y software para producir nuevas
formas de información visual, como por ejemplo, imágenes
con múltiples puntos de vista, con distintas distancias de
enfoque, de alto rango dinámico, o incluso mapas de distancia
a los objetos fotografiados.


La posibilidad de obtener estos resultados requiere la
captura de la función plenóptica o lightfield de la escena
[1]. La función plenóptica contiene la intensidad de todos
los rayos que atraviesan cada punto del espacio de la escena
desde distintas direcciones y para cada instante de tiempo.


La captura de la función plenóptica, de naturaleza continua,
se hace de forma discreta muestreando de diversas maneras.
Existen diversas propuestas hardware para la captura de la
función plenóptica de una escena, entre las que destacan los
arrays de camaras [2], la cámara plenóptica [3], [4], la cámara
plenóptica enfocada [5] y la cámara de máscara heterodina [6].
Los muestreos de cada una de las propuestas son diferentes y
cada caso obvian distintos aspectos que se pueden considerar
en la función plenóptica 7D original. Una vez obtenida una
medida del lightfield de la escena, se realiza un paso de
postprocesado para generar imágenes desde distintos puntos
de vista, imágenes a distintas distancias de enfoque, o ambas
cosas simultáneamente [7], [8].


Uno de los problemas que presentan las cámaras
plenópticas es la baja resolución espacial de las imágenes
finales obtenidas tras el postprocesado, debido a que requieren
el sacrificio de parte de la resolución del sensor para la captura
de la información direccional [4], [9]. Sin embargo, ya existen
técnicas de superresolución que permiten obtener imágenes de
salida con un tamaño similar al del sensor [10], [11], [12].


En este trabajo se presenta una nueva técnica para la
generación de imágenes reenfocadas digitalmente con tamaño
similar al del sensor empleado para la captura de la función
plenóptica, lo que refuerza viabilidad de la aplicación práctica
de este tipo de cámaras. También se presenta el uso
de esta técnica para la generación de pares de imágenes
estereoscópicas reenfocadas a varias distancias que pueden
ser visualizados con los televisores 3D ya disponibles.


El resto de este artı́culo se estructura de la siguiente manera:
En la sección II se define y se describe la función plenóptica.
La sección III presenta la cámara CAFADIS, que se utiliza
para adquirir los lightfield sobre los que se aplican las técnicas
de reenfoque digital explicadas en la sección IV y de los
que se obtienen los pares estéreo con la técnica propuesta
en la sección V. En la sección VI se muestran algunos de
los resultados obtenidos. Finalmente, en la sección VII se
exponen las conclusiones y los trabajos futuros.


II. LA FUNCIÓN PLENÓPTICA


La función plenóptica o lightfield [1] describe la cantidad de
luz que viaja en todas las direcciones en un punto del espacio.
La descripción completa, requiere de siete parámetros, L =
L(x, y, λ, t, Vx, Vy, Vz), donde x e y son las coordenadas
en términos de la imagen tomada desde el punto de vista
(Vx, Vy, Vz), t es el instante de tiempo en el que se toma la
imagen, y λ es la longitud de onda.


Generalmente se suele prescindir de alguno de los 7
parámetros. Por ejemplo, en el caso de la cámara plenóptica
se simplifica a L(x, y, λ, Vx, Vy), de modo que la localización
de los distintos puntos de vista se distribuyen sobre un plano y
se toma la imagen en un único instante de tiempo. Asimismo,
existen distintas parametrizaciones para la función plenóptica.
En el caso de los sensores plenópticos se suele emplear la
parametrización de dos planos de modo que cada uno de los
rayos de luz en la escena queda identificado por los puntos de
corte con dos planos paralelos con una cierta distancia entre
ellos [13].







Fig. 1. Funciones plenópticas para una escena de un único punto capturadas
con la configuración de lente-microlentes de la izquierda. Arriba: Objeto
delante del plano conjugado de las microlentes. Medio: Objeto en el plano
conjugado de las microlentes. Abajo: Objeto detrás del plano conjugado de
las microlentes.


III. LA CÁMARA CAFADIS


La cámara CAFADIS (cámara de fase-distancias) es una
cámara para la captura de la función plenóptica patentada por
la Universidad de la Laguna [14], [15], con una disposición
óptica similar a la empleada en [3], [4]. Dicha disposición
óptica se basa en interponer una matriz de microlentes entre
la lente principal y el sensor de una cámara convencional.
Con ello se consigue multiplexar sobre el sensor tanto
información espacial como angular, lo que requiere llegar a
un compromiso[16]. Para maximizar la información angular
capturada se requiere que el sensor esté situado en el foco de
las microlentes y que los números f de la apertura principal
y de las microlentes sean coincidentes.


Empleando una parametrización de dos planos, L queda
parametrizada con L(x, y, u, v, λ) donde x e y indican la
posición de cada microlente en la matriz y u y v hacen
referencia a cada uno de los pı́xeles tras una microlente y
contienen la información angular.


En la figura 1 se muestra el lightfield 2D, obviando las
dimensiones en vertical y y v, generado con una cierta
configuración de cámara plenóptica para tres puntos situados
a distintas distancias.


IV. REENFOQUE DIGITAL


Como se ha mencionado en la introducción de este artı́culo,
el adecuado procesamiento de los datos contenidos en la
función plenóptica permite obtener imágenes de la escena
con distintas distancias de enfoque. Para ello será necesario
realizar la integral de los rayos en el espacio plenóptico con la
inclinación correspondiente a un punto enfocado a una cierta
distancia (véase la figura 1). Esto se consigue mediante el
cómputo de la siguiente integral:


Pα[L](x) =
1


α2F 2


∫
L


(
u
(


1− 1
α


)
+


x
α
,u
)
du (1)


donde u corresponde al corte con el plano del sensor y x al
corte con el plano de las microlentes, en una parametrización
de dos planos. El parámetro α controla la profundidad de
enfoque. Por simplicidad se ha obviado la longitud de onda
y se ha puesto la función en 2D.


La medida realizada con la cámara CAFADIS es un
una versión discreta del lightfield con lo que es necesario


Fig. 2. Esquema de la proyección de los pı́xeles tras una microlente dando
lugar a las franjas de integración


discretizar adecuadamente la integral continua de la ecuación
(1). Para ello se han propuesto varias técnicas cuya imagen
resultante tenı́a un número de pı́xeles igual al número de
microlentes y que en general es mucho menor que el número
de pı́xeles del sensor CCD empleado en la captura[4], [9].
Para solventar este problema se propusieron otras técnicas
como la que se recoge en [12]. El método propuesto,
persigue el mismo objetivo pero realiza una interpolación de
la función plenóptica tal que se puede evaluar la integral en
las posiciones no enteras de la señal discreta.


En la figura 2 se observa como la proyección de cada uno
de los pı́xeles de una microlente da lugar a una serie de
franjas de integración que potencialmente podrı́an dar lugar a
cambios de intensidad en la imagen final. Para cada pı́xel de la
imagen se integra de la luz contenida en una franja. Un cambio
en la inclinación de la franja darı́a lugar a un cambio en la
profundidad de enfoque. Con el fin de discretizar la integral
de la ecuación (1) se divide el espacio (x, u) en las franjas que
se forman al proyectar cada uno de los pı́xeles de la imagen
plenóptica, teniendo en cuenta que cada pı́xel cubre una cierta
porción de la dimensión espacial y una cierta porción de la
dimensión angular. Se utilizará Nx para denotar el número de
microlentes y M para denotar el número de pı́xeles tras cada
microlente. Si M es un número primo, se obtienen M ×Nx
pı́xeles en la imagen final, para el caso simplificado de imagen
1D sobre lightfields 2D y M ×Nx ×M ×Ny en el caso de
imágenes 2D a partir de lightfields 4D.


Como las franjas de integración atraviesan distintas
muestras de la función plenóptica habrá que pesar
adecuadamente cada una de ellas, dependiendo de la superficie
de solape entre la franja y la muestra. Esto se puede conseguir
mediante la evaluación del siguiente sumatorio, para el caso







simplificado:


Ik(mxM + px) =


=
∑2kM−1
i=0 L
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2 c
M c, b i2k c


) (2)


donde mx ∈ [0, . . . , Nx) siendo Nx el número de
microlentes, px ∈ [0, . . . ,M) siendo M el número de pı́xeles
del sensor tras cada una de las microlentes, y k el número
de microlentes a las que afecta la franja de integración. k
determina la inclinación de la franja de integración, y por
ende la distancia de enfoque, ya que juega el mismo papel
que α en la integral continua.


La extensión a 4 dimensiones de la ecuación (2) es
inmediata. La cantidad de planos de enfoque posibles queda
determinado por M , ya que k puede variar en los rangos
±[1,M − 1]. Por tanto, el número de distancias para la que
se puede obtener una imagen reenfocada digitalmente a partir
de la imagen plenóptica es 2M−2. Las distancias de enfoque
concretas dependen de la configuración óptica empleada.


V. IMÁGENES DESDE DISTINTOS PUNTOS DE VISTA Y
REENFOCADAS A DISTINTA DISTANCIA


Si se divide la imagen plenóptica en diferentes zonas, cada
una de las cuales contiene información angular distinta, y se
aplica la técnica descrita en la sección IV a cada una de ellas
se obtiene un conjunto de imágenes desde distintos puntos de
vista con diferentes distancias de enfoque. Si en el sumatorio
de la ecuación (2) y volviendo a considerar lightfields 4D,
no consideramos conjuntamente los M valores posibles sino
que se divide el rango en dos mitades se puededen generar
4 imágenes con distinto punto de vista, siempre y cuando
M = 2 · p y p sea un número primo. Sin embargo, cada una
de las cuatro imágenes sólo podrá ser reenfocada a M − 2
distancias distintas, aproximadamente la mitad que antes.


En la figura 3 se observa como esta partición del espacio
de rayos equivale a observar la escena desde distintos puntos
de vista.


VI. RESULTADOS


En la figura 4 se muestra una imagen plenóptica capturada
con la cámara CAFADIS, que será utilizada para demostrar
el funcionamiento del método de reenfoque digital propuesto.
Esta imagen consta de 240 × 102 microlentes con 14 × 14
pı́xeles tras cada microlente.


En la figura 5 se muestra el conjunto de imágenes
reenfocadas a distintas distancias correspondiente a la imagen
plenóptica de la figura 4 redimensionando el lightfield a
11 × 11 pı́xeles tras cada microlente para cumplir que M
sea primo.


Finalmente en la figura 6 se muestra un par estéreo para la
distancias correspondiente a k = +2.


VII. CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS


La técnica de reenfoque digital descrita en las secciones
anteriores permite obtener un conjunto de imágenes de la
escena con distintas distancias de enfoque con una única
exposición y donde cada imagen final consta del mismo
número de pı́xeles que el sensor CCD empleado para la
captura de los datos. Esto permite la obtención de imagen
computacional en HD con la cámara CAFADIS.


Fig. 3. Esquema de los rayos que dan lugar los pares de imágenes
estereoscópicas


Fig. 4. Izquierda: Imagen plenóptica capturada con la cámara CAFADIS
(3326× 1428 pı́xeles). Derecha: Detalle del cuadro blanco.


La obtención de múltiples puntos de vista además
permite aplicar este tipo de sensores a la creación de
contenidos para los televisores 3D existentes actualmente en
el mercado,cuyo formato de entrada consiste en un par de
imágenes estereoscópicas. A partir de un sensor plenóptico
también es posible generar la entrada para televisores de tipo
autoestereoscópico que requieran un mapa de color+distancias
como entrada [17].


Como trabajos futuros, se plantea la implementación del
algoritmo sobre hardware especı́fico como las unidades de
procesamiento gráfico (GPU), con el fin de obtener mayores
velocidades de cómputo que sobre la implementación actual
en CPU. Otro aspecto a tratar es el desarrollo de técnicas
especı́ficas para funciones plenópticas capturadas con un
sensor provisto de un mosaico bayer.
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Fig. 5. Conjunto de imágenes reenfocadas digitalmente a distintas distancias.


Fig. 6. Par estéreo para la distancia correspondiente a k = +2.
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Resumen—Femtocells are small base stations operating in the
licensed cellular networks, and are destined to transform the
way mobile operators build their cellular networks and grow
their coverage and capacity. However, femtocells introduce a set
of basic challenges as interference mitigation and management.
In this work we discuss various proposals for interference
management as frequency reuse, femtocell handover or Zero-
Forcing Coordinated Base Station Transmission (ZF-CBST) in
a High Speed Downlink Packet Access (HSDPA) system. The
simulations in realistic scenarios show that high throughputs
can be achieve when all femtocells exploit common knowledge
of channel state an user data.


I. INTRODUCCIÓN


Hasta ahora las comunicaciones móviles han estado basadas
en grandes estaciones base encargadas de suministrar servicio
de voz y datos a un gran número de usuarios, sin embargo,
las prestaciones ofrecidas están muy lejos de las posibilidades
que ofrecen estándares como WiMAX [1], 3GPP High Speed
Packet Access (HSPA) [2] o 3GPP2 EVDO [3]. A este hecho
hay que añadir las bajas coberturas ofrecidas en entornos
urbanos para servicios de tercera generación, cuya solución
pasa por instalar un mayor número de antenas ofreciendo
un radio de cobertura menor. Sin embargo, este proceso de
reducción del área de las celdas y aumento de la cantidad de
antenas comienza a ser inasumible por parte de los operadores,
es en este punto donde entran en juego las femtoceldas [4].


Un punto de acceso femtoceda (FAP) o ”Home Node
B”(HNB) es una estación base de baja potencia para su uso en
domicilios y negocios realizando el canal de retorno a través
de una conexión de banda ancha (p.e. ADSL), de modo que
cuando el usuario entre en su domicilio sea su propia antena
la encargada de ofrecer servicio 3G. Debido a la cercanı́a del
usuario con la estación base obtenemos grandes beneficios
en cuanto a cobertura, tasa binaria y liberación de tráfico en
la red tradicional. Sin embargo, debido a las caracterı́sticas
particulares de las femtoceldas como la instalación por parte
del usuario en cualquier punto de su domicilio, impidiendo
la realización de un plan de frecuencias detallado, o la alta
densidad de este tipo de nodos, la tecnologı́a femtocelda
plantea un gran desafı́o respecto a la gestión de interferencias.


En cuanto a las diferentes técnicas aplicables, cabe la
posibilidad de realizar reutilización de frecuencias en ausen-
cia de una planificación detallada, obteniendo una eficiencia
espectral baja a costa de explotar un recurso tan escaso
como las bandas de frecuencia disponibles por un operador.
Por otro lado, en [6] encontramos la posibilidad de realizar
traspaso entre femtoceldas, lo que aumenta considerablemente


el rendimiento de la red de nodos, sin embargo, esta solución
solo es implementable en una red abierta. Finalmente en [7]
encontramos una propuesta de coordinación de estaciones
base (CBST) en conjunto con técnicas de cancelación de inter-
ferencias, obteniendo una mejora considerable en la eficiencia
espectral. En [8] encontramos este esquema implementado en
una red femtocelda de 15 nodos distribuidos regularmente en
un escenario 2D de 80× 80 metros, comprobando como es
capaz de garantizar tasas binarias por encima de 3.6 Mbps en
el entorno planteado.


En cuanto al tipo de escenario de simulación, en la gran
mayorı́a de artı́culos el estudio de esquemas de interferencia
se realiza sobre redes distribuidas de manera regular sobre
usuarios distribuidos aleatoriamente. Este tipo de simulación o
estudio resulta incorrecto para el caso femtocelda, ya que por
un lado la distribución de los nodos es totalmente aleatoria,
con la posibilidad de generar zonas de gran interferencia,
mientras que por otro los esquemas bidimensionales se ajustan
perfectamente a la distribución de antenas macrocelda, en
cambio, en el caso femtocelda cabe la posibilidad de que exis-
tan nodos interferentes en plantas superiores e inferiores de un
edificio, por lo tanto tendremos que implementar escenarios
de simulación tridimensionales. Durante el siguiente artı́culo
analizaremos diferentes técnicas de gestión de interferencias
aplicadas a entornos femtocelda realistas, donde los puntos
FAP se encuentran distribuidos aleatoriamente tanto en esce-
narios bidimensionales como tridimensionales.


El resto del artı́culo se encuentra estructurado de la si-
guiente forma. En la sección II describimos brevemente el
modelo de sistema utilizado, en la sección III definimos los
escenarios de simulación, los resultados de éstas se encuentran
en la sección IV y en la sección V comparamos las distintas
técnicas en función de la densidad de nodos, finalmente en la
sección VI presentamos las conclusiones obtenidas.


II. MODELO DE SISTEMA


Coincidiendo con [8] supondremos un sistema con M
puntos FAP equipados con t antenas ofreciendo servicio
a N usuarios femtocelda (FUE) con r antenas receptoras.
Asumiendo transmisión en banda estrecha y canales planos
en frecuencia, el canal puede ser modelado por un matriz
H donde cada coeficiente hij representa las pérdidas de
propagación entre la antena transmisora de FAP j y la antena
receptora i del usuario FUE. Entonces la señal viene dada por


y = Hx+ n (1)







Donde y es el vector Nr × 1 de señal recibida, x es el
vector Mt× 1 de sı́mbolos transmitidos por los puntos FAP
y n es el vector Nr × 1 que contiene los vectores de ruido
blanco gaussiano aditivo de media cero y varianza σ2


n.
De acuerdo con las referencia [7] [8], tras aplicar el esque-


ma de coordinación de estaciones base (CBST) en conjunto
con técnicas de cancelación de interferencias, la señal recibida
vendrá dada por


y =





λ
1/2
11 b11


...
λ
1/2
1r b1r


...
λ
1/2
Nr bNr



+ ñ (2)


Donde {λ1/2i1 , λ
1/2
i2 , . . . , λ


1/2
ir } son el resultado de una serie


de descomposiciones en valores singulares a partir de la
matriz Hi, obtenida como la matriz H extrayendo los valores
correspondientes al usuario i, que nos permiten ortogonalizar
el producto de la matriz Hi por sus correspondientes vectores
de precodificiación. El desarrollo de este proceso de diagona-
lización se encuentra totalmente detallado en [7]. Finalmente
el siguiente paso es determinar la potencia asignada y tasa
binaria alcanzable por cada usuario i bajo las diferentes
soluciones propuestas a continuación.


A. Solución competitiva


En una solución de tipo competitivo los puntos FAP
transmiten a plena potencia interfiriendose entre ellos cuando
se encuentran en la misma banda de frecuencia. De este
modo la única herramienta para combatir la interferencia entre
femtoceldas es asignar distintas bandas de manera aleatoria,
ya que no es posible realizar una planificación de frecuencias.
De acuerdo con [9] la tasa binaria HSDPA en Mbps del
usuario i vendrá dada por


Ri = 3,84 log2


(
1 +


Pmax|Hii|2∑N
j=1,i6=j Pmax|Hij |2 + σ2


n


)
(3)


Donde asumimos un factor de ortogonalidad 1 en el en-
lace descendente, de modo que no habrá interferencia entre
usuarios en la misma celda.


B. Solución basada en traspaso entre femtoceldas


Utilizando traspaso entre femtoceldas de acuerdo con [10],
el usuario podrá elegir la femtocelda que mejor potencia de
señal le ofrezca. Suponiendo que la red de femtoceldas es
abierta y que el traspaso entre celdas es ideal, la tasa binaria
disponible por el usuario i será


Ri = 3,84 log2


(
1 +


Pmax|Hijmax(i)|2∑N
j=1,i6=jmax(i)


Pmax|Hij |2 + σ2
n


)
(4)


Donde jmax(i) es la posición del punto FAP al que se
conecta el usuario i, es decir, la femtocelda que mayor
potencia de señal ofrece, y al igual que en la solución anterior
suponemos un factor de ortogonalidad unitario.


C. Solución cooperativa. Potencias uniformes


Cuando las femtoceldas transmiten una potencia uniforme
de acuerdo al esquema CBST propuesto [7], [8], la tasa binaria
del usuario i vendrá dada por


Ri = 3,84


r∑
j=1


log2


(
1 +


λijPU


σ2
n


)
(5)


Donde PU es la máxima potencia disponible asignada a
todos y cada uno de los usuarios, asegurando que las restric-
ciones de potencia lı́mite de cada femtocelda se cumplen.


D. Solución cooperativa. Waterfilling


Finalmente aplicamos el esquema de asignación de poten-
cias basado en Waterfillig desarrollado en [7], el cual busca
maximizar la tasa binaria global de la red de estaciones base.
De este modo la potencia asignada a cada antena j del usuario
i ya no será uniforme y vendrá dada por


Pij =


[
K − 1


λij


]+
(6)


Donde K es el valor que maximiza la tasa binaria cumplien-
do las restricciones de potencia lı́mite de los puntos FAP. De
este modo, de acuerdo con [7], [8] la tasa binaria alcanzada
por el usuario femtocelda i será


Ri = 3,84


r∑
j=1


log2


(
1 +


λijPij


σ2
n


)
. (7)


III. ESCENARIOS DE SIMULACIÓN


Durante la siguiente sección presentamos los escenarios de
simulación en los que analizaremos los distintos esquemas de
gestión de interferencias planteados.


Respecto a los parámetros de simulación calcularemos la
tasa HSDPA accesible por cada usuario, suponiendo que cada
punto FAP se encuentra equipado con una única antena (t =
1) la cual transmite con una potencia máxima de 10 dBm y
el 80 % de esta potencia se encuentra dedicada a servicios
de alta velocidad. La ganancia de cada punto es de 0 dB
y existen unas pérdidas de 1 dB debido a conectores. Los
receptores, también equipados una sola antena (r = 1), tienen
una figura de ruido de 7 dB. Finalmente, en cuanto al modelo
de pérdidas por propagación utilizaremos el modelo ITU-R
P1238 aplicado a entornos residenciales.


A. Escenario Bidimensional


Comenzamos planteando un escenario bidimensional en el
que existen un total de 15 puntos de accesos femtocelda en
un espacio de 80× 80 metros, lo que equivale a una densidad
superficial de 0.0023 nodos/m2. En este caso planteamos un
entorno más realista en el que todos los nodos se encuentran
distribuidos de manera aleatoria, pudiéndose generar zonas
de gran interferencia como podemos ver en fig. 1 en la que
representamos la relación senal a ruido más interferencia en
cada punto del escenario de simulación.







Fig. 1. Escenario bidimensional. SINR


B. Escenario Tridimensional


Sin embargo, tal y como hemos comentado anteriormen-
te, es necesario realizar simulaciones tridimensionales para
ajustarnos a un escenario femtocelda realista. En este caso
supondremos un edificio con una superficie de 60× 60 metros
y una altura de 9 metros dividida en 3 plantas. En cada una
de ellas existirán un total de 9 puntos femtocelda distribuidos
aleatoriamente a un 1 metro de altura del suelo de la planta
correspondiente, por lo que podemos hablar de una densidad
superficial de 0.0025 nodos/m2 en cada planta o de una den-
sidad volumétrica de 0.00083 nodos/m3 en todo el edificio.
En fig. 2 encontramos una representación de este escenario.
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Fig. 2. Escenario tridimensional


IV. RESULTADOS


Finalmente presentamos los resultados obtenidos tras rea-
lizar 10000 simulaciones en las que en cada una de ellas
tanto la posición de los usuarios como de los nodos FAP es
aleatoria. Una vez obtenida la tasa alcanzada por los usuarios
en cada simulación, calculamos la función acumulativa de
dicho parámetro.


A. Resultados para el escenario bidimensional


En fig. 3 encontramos la función acumulativa obtenida tras
simular las distintas técnicas en un escenario bidimensional.
En primer lugar nos llama la atención el bajo rendimiento de
la reutilización de frecuencia, donde menos del 10 % de los
usuarios supera tasas de 500 Kbps. Incluso haciendo uso de
un recurso tan escaso como las bandas de frecuencia, solo
el 15 % de los usuarios superarı́an velocidades por encima de


3.6 Mbps. Utilizando traspaso entre femtoceldas los resultados
mejoran significativamente, en torno al 40 % de los usuarios
alcanzan tasas cercanas a 3.6 Mbps y hasta un 20 % serı́an
capaces de doblar esta velocidad. Finalmente haciendo uso
del esquema CBST destacar la diferencia plausible entre
utilizar potencias uniformes o Waterfilling, en el primer caso
obtenemos un rendimiento similar al obtenido con traspaso
entre femtoceldas, mientras que Waterfilling puede garantizar
tasas de 3.6 Mbps para más de la mitad de los usuarios.
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Fig. 3. Función acumulativa de la tasa binaria. Escenario 2D


B. Resultados para el escenario tridimensional
En fig. 4 repetimos la simulación sobre un escenario tridi-


mensional. En este caso comprobamos como la reutilización
de frecuencias resulta aun menos efectiva que en el caso
bidimensional, utilizando una reutilización del 25 % solo el
20 % de los usuarios llegarı́a hasta los 500 Kbps. En cuanto
a la posibilidad de realizar traspaso entre femtoceldas los
resultados se encuentran más lejos de los obtenidos con CBST
en conjunto con cancelación de interferencias. Tomando co-
mo referencia 3.6 Mbps, en torno al 15 % de los usuarios
alcanzarı́a dicha tasa utilizando traspaso entre femtoceldas,
mientras que utilizando coordinación el porcentaje serı́a cer-
cano al 80 %. Finalmente destacar la diferencia entre potencia
uniforme y Waterfilling cuando aspiramos a alcanzar mayores
tasas binarias, en torno a la mitad de los usuarios alcanzarı́an
tasas de 7.2 Mbps haciendo uso de Waterfilling, mientras que
este porcentaje se reduce hasta el 33 % con potencia uniforme.
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Fig. 4. Función acumulativa de la tasa binaria. Escenario 3D







V. RENDIMIENTO FRENTE A DENSIDAD DE FEMTOCELDAS


En la sección anterior hemos analizado cómo se com-
portan los diferentes esquemas propuestos en un escenario
femtocelda con un número de nodos constante. Sin embargo,
resulta interesante estudiar su rendimiento en función de
la densidad de puntos femocelda de cada escenario. Para
ello variamos la cantidad de nodos FAP en los escenarios
propuestos. Realizando un total de 10000 simulaciones en las
que tanto la posición de las femtoceldas como de los usuarios
es aleatoria, calculamos la tasa media para cada técnica de
gestión de interferencias obteniendo los siguientes resultados.


A. Resultados para el escenario A


En fig. 5 mostramos la tasa binaria en función del número
de nodos. Lo primero que nos llama la atención es la aparición
de un suelo para todas la técnicas propuestas. Como era de
esperar los peores resultados se obtienen con reutilización de
frecuencias universal, y a pesar de trabajar con una densidad
de 0.0015 nodos/m2 (10 femtoceldas) la tasa binaria no
supera velocidades de 1 Mbps. Mediante reutilización de
frecuencias al 25 % comprobamos como el rendimiento ha
mejorado bastante ante bajas densidades de nodos, pudiendo
alcanzar tasas en torno a 5 Mbps para 10 nodos. En cuanto al
traspaso entre femtoceldas, la tasa binaria media permanece
constante en 3.6 Mbps conforme aumenta el número de
nodos. Finalmente comprobamos como el esquema CBST en
conjunto con técnicas de cancelación de interferencias es el
que mejor se adapta a entornos hostiles de alta densidad de
femtoceldas, llegando hasta tasas alrededor de 7.2 Mbps para
una densidad de 40 nodos en una superficie de 80×80 metros,
y triplicando los resultados obtenidos con reutilización de
frecuencias 25 % para una cantidad de 10 femtoceldas.
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Fig. 5. Tasa media frente al número de femtoceldas. Escenario 2D


B. Resultados para el escenario B


Finalmente, en fig. 6 mostramos el rendimiento de las técni-
cas de gestión de interferencia en un entorno tridimensional.
En este caso comprobamos los pobres resultados obtenidos
con reutilización de frecuencias y traspaso entre femtoceldas
frente al esquema CBST en conjunto con cancelación de
interferencias, el cual es capaz de asegurar tasas por encima
de 14.4 Mbps para la mayorı́a de usuarios femtocelda. Este
hecho se debe a que ahora nos encontramos ante un entorno


de alta densidad volumétrica de nodos con grandes pérdidas
de progación, debido en gran parte a los cambios de planta
del edificio.
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Fig. 6. Tasa media frente al número de femtoceldas. Escenario 3D


VI. CONCLUSIONES


En este artı́culo hemos mostrado el bajo rendimiento de
las técnicas tradicionales de gestión de interferencias como la
reutilización de frecuencias o el traspaso entre celdas, mucho
más complejo en el caso femtocelda, en escenarios realistas
en los que los puntos femtocelda se encuentran distribuidos de
manera aleatoria. Dado el objetivo de garantizar tasas binarias
por encima de 3.6 Mbps, es necesario aplicar esquemas de
coordinación de estaciones base en conjunto con técnicas
de cancelación de interferencias como el implementado en
este artı́culo, especialmente cuando la densidad de nodos
femtocelda es muy alta.
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Resumen- Results of the methodology presented in [1] is 
shown in this document. By means of the equivalent circuit 
model [2][3] of the slot, a combination of Method of Moments 
(MoM) and Forward Matching Procedure (FMP) is used to 
design a sub-array of compound slots. According to this, the 
system can be seen as a matched electric circuit and/or as a N-
elements radiating device. Comparison between commercial 
solvers and proposed method are shown in this document, 
revealing that the mutual coupling between elements is a tilting-
angle-dependant parameter. 


I. INTRODUCCIÓN 
Recientemente, el número de aplicaciones que necesitan 


sistemas de comunicaciones en bandas de alta frecuencia está 
creciendo considerablemente: técnicas biomédicas, detección 
de armas, aplicaciones militares, sistemas anticolisión, etc… 
Las antenas de ranura suelen emplearse como sistema 
radiante principal debido a su fiabilidad y bajas pérdidas a 
altas frecuencias. Entre estas, las ranuras longitudinales y 
transversales son las más comunes [4], siendo sus circuitos 
equivalentes bien conocidos [5] y frecuentemente empleados 
para el diseño de agrupaciones [6]. Ocasionalmente uno 
puede encontrar ranuras inclinadas y compuestas (inclinadas 
y desplazadas del centro de la guía) como elementos 
radiantes [7][8], aunque es más común encontrarlas en la 
literatura como elementos de acoplo en redes corporativas 
multicapas. 


Pese a que el profesor Rengarajan en [9] desaconseja el 
uso del circuito equivalente de slots compuesto para el diseño 
de arrays, un nuevo procedimiento que combina MoM y 
FMP es utilizado y presentado en este comunicado. En los 
artículos [1] y [3] se analizan en profundidad las redes en T y 
Π como posibles candidatas, escogiéndose la segunda para el 
diseño de agrupaciones unidimensionales mediante el 
procedimiento descrito en [1]. 


II. MOTIVACIÓN 
El objetivo de este proyecto es el diseño de un array 


mediante circuito equivalente, linealmente polarizado, alta 
ganancia y bajos lóbulos secundarios, para lo cual se 
pretende explotar los planos ϕ = 45º o ϕ = 135º usando 
ranuras compuestas con inclinación de cuarenta y cinco 
grados separados λg/2 entre sí. Primeramente, un subarray 


piloto de N elementos es diseñado para luego agrupar M 
subarrays mediante una red de distribución. Una vez el array 
bidimensional está formado, se rota 45º para que la 
distribución física de los slots en rombo favorezca las 
propiedades de radiación, Fig. 1. 


El método MoM-FMP puede descomponerse en dos 
tareas principales. La ranura es analizada mediante MoM 
para diferentes valores paramétricos, de manera que se 
genera una base de datos que FMP utiliza para sintetizar el 
array lineal, acorde a una distribución de amplitud concreta. 


III. ESTRUCTURA DE LA RANURA COMPUESTA 
En Fig. 2 puede verse la estructura básica de una ranura 


de longitud l inclinada un ángulo θ respecto el eje 
longitudinal de la guía y desplazada un offset D desde el 
centro de la misma. Las dimensiones de la guía w y h se fijan 
a priori, teniendo en cuenta las características de propagación 
del modo fundamental TE10 y la atenuación de los modos 
superiores. 


IV. ANÁLISIS DE LA RANURA COMPUESTA 
Una vez definida la frecuencia de diseño y la distribución 


de amplitud deseada, se establecen las dimensiones de la guía 
de onda y el ángulo de inclinación de las ranuras, (en este 
caso w = 0.65λ0, h = 0.325λ0, θ = 45º). Teniendo en cuenta 
las limitaciones de fabricación, el espesor del conductor que 
compone la guía se fija también a priori. Puesto que el 
objetivo final es el diseño de un array bidimensional, la 
anchura de la guía es un parámetro responsable de la 
separación transversal de elementos y, consecuentemente de 
la aparición de lóbulos de difracción. Además, teniendo en 
cuenta la disposición inclinada del slot, el rango de valores 
de offsets susceptibles de ser utilizados para el diseño se 
reduce aún más. Como se presentó en publicaciones 
anteriores, esto provocará que a veces offsets muy reducidos 
sean necesarios y que el modelo en T del circuito equivalente 
sea descartado en el caso de ángulos de inclinación amplios 
[1][2][3]. 


Tras definir las características de la guía, mediante el 
método de los momentos se calcula la matriz S para cada uno 
de los casos de un barrido paramétrico en offset y longitud, 
(D, l) a la frecuencia de interés, en este caso 61.5GHz. Del 







  


 


cálculo de las matrices [Z] y [Y] se obtiene el valor de los 
componentes del circuito equivalente en T y en Π, 
respectivamente. En función del comportamiento de los 
componentes se estudia y selecciona la red equivalente de la 
ranura más apropiada para este proyecto. 


V. ESTUDIO CIRCUITAL DE LA RED EN Π 
Para facilitar el entendimiento del documento, se resume el 


estudio circuital de la ranura. Del análisis de los parámetros S 
de la misma se revela que se trata de un dispositivo de dos 
puertos recíproco no simétrico. Las redes equivalentes deben 
de compartir estas propiedades, siendo las redes T y Π las que 
poseen el mínimo número de elementos posible. El 
comportamiento de los elementos circuitales con variaciones 
en el offset del circuito en T puede encontrarse en [1] y [3].  


El modelo en Π consiste en una impedancia serie entre dos 
admitancias paralelo, complejas conjugadas entre sí, Fig. 2. A  
medida que el ángulo de inclinación se acerca a cero, la parte 
real de las admitancias paralelo crece y la impedancia serie se 
hace mucho menor. Para un ángulo de inclinación nulo, la 
impedancia serie se hace despreciable, combinándose las 
admitancias y el modelo resultado coincide con el explicado 
en [5]. Para ángulos amplios, las admitancias se convierten en 
susceptancias conjugadas, con lo que el fenómeno radiación 
puede asignarse a un único elemento. Si además se alcanza la 
condición de resonancia bajo la cual la fase de la onda 
incidente no se ve afectada, Zc se convierte en real. 


Acorde a las especificaciones iniciales del proyecto, la 
inclinación de la ranura está preestablecida y es igual a 45º. 
Con la red en Π las admitancias paralelo se convierten en 
susceptancias y cualquier offset es realizable por pequeño que 
sea [2].  
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VI. COMPORTAMIENTO EN POTENCIA 
Tal y como se explicó con anterioridad en la sección IV, 


las dimensiones de la guía y el ángulo de inclinación, así 
como profundidad y anchura de la ranura son prefijadas. Se 
realiza después un barrido paramétrico bidimensional en D y l, 
obteniéndose en cada caso los parámetros S y las matrices 
admitancia e impedancia de la ranura, Y y Z. Siguiendo (1), 
los elementos circuitales son calculados lo que permite que el 
estudio de potencia diverja en dos sentidos. Por un lado, el 
slot puede verse como un dispositivo de dos puertas con 
pérdidas, donde la potencia es reflejada (PREF), transmitida a 
la carga (PL) o radiada (PRAD). Esta potencia puede calcularse 
a partir del cuadrado del valor absoluto de los parámetros S o 
bien a partir del análisis circuital, una vez conocidos las 
admitancias e impedancias que lo componen. 
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La ventaja del empleo del circuito equivalente radica en la 
posibilidad de calcular las fase de radiación, imposible de 
derivar únicamente con los parámetros S. 
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Para todo valor del ángulo de inclinación, la concordancia 
en el cálculo de potencia por medio de los parámetros S y por 
medio de los elementos circuitales es demostrada (Fig. 3 y 
Fig. 4). Aunque en este documento sólo un caso es presentado, 
el mismo comportamiento se repite cualquiera que sea la 
longitud del slot, verificando que el modelo en Π  
perfectamente cumple los requerimientos físicos de la ranura 
en términos de potencia. La diferencia entre (2) y (3) radica 
en que para ángulos de inclinación pequeños, es necesario 
tener en cuenta la contribución de los elementos paralelo en la 
radiación. 


Dentro del estudio de potencia, se analizó el caso 
específico en el que el slot trabaja en condición de resonancia, 
en la que la fase de la onda que se propaga por la guía no se 
ve alterada al alimentar y atravesar el slot. Tal estudio se 
explica en [1] y de él se deriva que es imposible emplear la 
ranura compuesta en resonancia cuando el ángulo de 
inclinación es 45º.  


VII. COMPOSICIÓN DEL ARRAY 
Acorde a la distribución de amplitud requerida en el 


proyecto, para el diseño del sub-array lineal se ha empleado 
un procedimiento que combina el método de los momentos 
con adaptación progresiva hacia adelante (MoM-FMP). Se 
pueden identificar cinco pasos diferentes, Fig. 5: 


- Primero: por medio del circuito equivalente se calcula 
la impedancia de carga que hace que la entrada esté adaptada 
a la frecuencia de interés, así como la potencia radiada para 
cada caso (Di,lj). Se denominan candidatos a aquellas 
configuraciones de ranura que con adaptación a la entrada la 
potencia radiada es acorde a la distribución de amplitud 
deseada. Para todos y cada uno de los candidatos, se estudiará 
si es posible diseñar la siguiente ranura sin modificar la 
impedancia de carga del primero, descartándose el candidato 
si no se encontrara solución. 


- Segundo: para mantener la entrada del sub-array 
adaptada, la impedancia de entrada del segundo elemento 
radiante ha de ser igual a la impedancia de carga del anterior, 
teniendo en cuenta la guía de onda que las conecta. De nuevo, 
los casos que además de cumplir con los requerimientos de 
potencia, radien con una fase suficientemente próxima a la de 
la primera ranura serán candidatos de diseño.  


- Tercero: el proceso anterior se repite hasta el último 
elemento. 


- Cuarto: además de las condiciones de potencia y fase 
de radiación presentes en el resto de elementos, el último slot 
ha de tener una impedancia de carga imaginaria pura y 
positiva, puesto que el modelo real de array será terminado 
con un cortocircuito de longitud inferior a 0.25λg para evitar 
el fenómeno de bloqueo.  


- Quinto: una vez se han determinado todos las ranuras 
del sub-array, las matrices ABCD son conectadas y se lleva a 
cabo un análisis en frecuencia del modelo completo. 


VIII. ANÁLISIS ELÉCTRICO DE LA AGRUPACIÓN 
A partir del circuito equivalente, MoM-FMP pretende 


conseguir un sistema con la entrada adaptada a la frecuencia 







  


 


de interés, cumpliendo con la  distribución de amplitud 
requerida. Los valores de los componentes circuitales así 
como las longitudes de las guías de onda intermedias y del 
corto permiten diseñar un sistema adaptado Fig. 6 y su 
comportamiento es analizado mediante AWR Microwave 
Office, obteniéndose una muy baja reflexión a la frecuencia 
de diseño (Fig. 7). Con este resultado se verifica que el 
procedimiento MoM-FMP es válido, independientemente del 
valor del ángulo de inclinación de las ranuras. En el análisis 
circuital, los valores devueltos por el procedimiento son 
analizados como fijos para todas las frecuencias por el 
software comercial, por lo que los resultados del análisis 
circuital y de parámetros S no tienen por qué ser similares. 


IX. ANÁLISIS DE RADIACIÓN Y PARÁMETROS S 
El siguiente paso trata de verificar aspectos de radiación y 


reflexión del sistema resultado. Introduciendo los parámetros 
de diseño (longitud, offset y distancia entre elementos) de las 
N ranuras en HFSS 10, se comprueba que del ángulo de 
inclinación depende el acoplo entre elementos contiguos, 
fenómeno que no se han tenido en cuenta en la etapa inicial 
de análisis circuital (Fig. 8 y Fig. 9). Para los dos tipos de 
ranuras, la amplitud de la potencia radiada coincide con los 
valores teóricos y el diagrama apunta correctamente a 
broadside. 


El tiempo de computación del método MoM-FMP en un 
ordenador personal Mac Book Pro 2.8GHz es de 14 min. 


X. CONCLUSIONES 
Se ha validado el empleo un método combinado MoM-


FMP para el diseño de arrays unidimensionales mediante el 
circuito equivalente, ya que el circuito de la agrupación 
global está adaptado a la frecuencia de diseño,  
independientemente del ángulo de inclinación de las ranuras. 
De este parámetro depende en gran medida el acoplo entre 
elementos contiguos, que no se ha tenido en cuenta en todo el 
proceso, provocando la diferencia entre MoM-FMP y análisis 
de onda completa. La inclusión de estos fenómenos de 
acoplo en el circuito equivalente constituye las tareas futuras. 


AGRADECIMIENTOS 


Este trabajo ha sido financiado por el proyecto Consolider-
Ingenio CSD2008-00068 Terahertz Technology for 
Electromagnetic Sensor Applications y al programa de becas 
del gobierno japonés MEXT Scholarship Program de 2009. El 
autor también quiere agradecer la ayuda económica recibida 
del Consejo Social de la Universidad Politécnica de Madrid 
durante el periodo académico 2009 – 2010. 


REFERENCIAS 
[1] I. Montesinos-Ortego, , M. Zhang, M. Sierra-Pérez, J. Hirokawa, M. 


Ando, “Study of Π Network as the Compound Slot Equivalent Circuit 
Model”, Proc. Of European Conference on Antenna and Propagation, 
Rome, Apr. 11-15, 2011. 


[2] I. Montesinos-Ortego, M. Zhang, M. Sierra-Pérez, J. Hirokawa, M. 
Ando, “Study of rectangular waveguide broad-wall slot equivalent 
circuit model”, Proc. IEICE Society Conference, Osaka, Japan, Sept. 14-
17, 2010. 


[3] I. Montesinos-Ortego, M. Zhang, M. Sierra-Pérez, J. Hirokawa, M. 
Ando, “Study of rectangular waveguide broad-wall compound slot 
equivalent circuit model”, Proc. International Symposium on Antennas 
and Propagation, Maccao, Nov. 23-26, 2010. 


[4] M. Zhang, J. Hirokawa, M. Ando, “Full-model analysis of a large 
number of waveguide slot antenna elements and its design”, Proc. 


International Symposium on Antennas and Propagation, SB2-4, 
Singapore, Nov. 1-4, 2006  


[5] R.C.Johnson and H.Jasik, “Antenna Engineering Handbook,” 2nd. Ed., 
Sec.9-6, McGraw-Hill, 1961.  


[6] Y. Tsunoda, N. Goto, “Nonuniformly spaced slot array antenna with low 
side-lobe pattern”, IEE Proceedings, vol. 133, Pt. H, No.2, pp 155-158, 
April 1986. 


[7] S. Yamaguchi, H. Miyashita, T. Takahashi, “Design of inclined and 
displaced slotted waveguide array antennas”, Proc. International 
Symposium on Antennas and Propagation, Taiwan, Oct. 27-30, 2008. 


[8] Z. Chen, W. Hong, Z. Kuai, H. Tang, J. Chen, “45º Linearly Polarized 
Resonant Slot Array Antenna Based on Substrate Integrated waveguide”, 
Proceedings of Asia-Pacific Microwave Conference, pp 1-4, 2007.  


[9] S.R. Rengarajan, “Compound Broad-Wall Slots for Array Applications”, 
IEEE Antennas And Propagation, vol 32, No, pp. 20 -26, December 
1990 
 


 


 
Fig. 1. : array bidimensional de slots compuestos 


 


 
Fig. 2. : redes Π, T y parámetros de diseño del slot compuesto  


 


 
Fig. 3. :Potencia transmitida y radiada para un slot compuesto inclinado -45º 







  


 


 


 
Fig. 4. Potencia transmitida y radiada para un slot compuesto inclinado -5º 


 


 


 
Fig. 5. : FMP adaptación hacia delante. 


 


Fig. 6. circuito equivalente de la agrupación para un slot compuesto de 45º 


 
Fig. 7.  comportamiento en reflexión del circuito equivalente global de la 


agrupación. 


 


 


Fig. 8. : adaptación del sub-array de 4 ranuras longitudinales. 


 


Fig. 9. : adaptación del sub-array de 4 ranuras compuestas de 45º 
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Abstract— In this paper an Interferometric Synthetic Aperture
Radar setup is proposed to form high resolution reflectivity
images and deformation maps of dielectric or metallic surfaces.
Furthermore a Frequency Modulated Continuous Wave (FMCW)
radar prototype design is presented. The scattered field data is
focused on the surface spatial domain using a range compression
combined with a backprojection algorithm, assessed by numerical
simulations and experimental measurements. Interferometric
phase difference and coherence map are retrieved to image local
deformations and reflectivity decorrelation. The measurement of
scattered signals at W Band can be exploited to form images of
small deformations bringing precisions in the order of tenths of
micrometers.


I. INTRODUCTION


SAR interferometry is a consolidated technique based on
combining two SAR images acquired from slightly different
viewpoints. This technique is generally used for topographic
mapping, [1] or surface change detection, [2], as well as
retrieval of physical parameters of terrestrial surfaces [3].
In this case a ground-based differential interferometric SAR
working at W-band (75 to 110 GHz) is explored in order
to image small displacements. In short range applications a
continuous wave stepped frequency SAR can be used for wide-
band operation without requiring fast echo sampling, since
pulsed high resolution radars require fast A/D converters to
sample the wide bandwidth signal fulfilling the Nyquist cri-
terion. Using the transmitted signal for echo downconversion
the range compression can be obtained with an Inverse Fourier
Transform. usually implemented as an IFFT. In this way, in
[4] a prototype for stepped-frequency SAR dechirp imaging
system is developed working at Ka-band.


To perform the measurements with no need of a commercial
network analyzer, which is bulky and sensitive to outdoor con-
ditions, a portable FMCW radar prototype is being developed.
FM-CW radars offer the advantage of achieving moderate
illumination energy of the scene area with low transmitted
power. Moreover if a linear FM is used both in transmission
and echo down-conversion, the compression of the echo spec-
trum allows using low cost slow A/D converters to digitize
the scattered signals. Direct Digital Synthesis technology is
usually adopted for low phase-noise linearly modulated signal.
In this way several versions of FM-CW radar have been
developed for Remote Sensing applications at C, X and Ku
Bands [5][6]. Low power systems can be used in a Ground


Based configuration for a number of short range applications
like high resolution SAR imaging, SAR interferometry and
SAR polarimetry.


II. SAR INTERFEROMETRY IMAGING


A. Setup geometry of exploration


The main performance parameters for the ground base
SAR (GB-SAR) operation are obtained from the geometry of
observation involving the scenario under test. In this case, the
measurements are taken inside an anechoic chamber, 4 meters
long by 3 meters wide, to avoid undesired reflections. The
maximum range free of aliasing is given by the minimum
frequency step, ∆f = c/(2(Rmax − Rmin)). Therefore con-
sidering that our target is within 3 meters of the antenna, the
frequency step is set to 100 MHz fulfilling thus the aliasing
free operation.


The azimuth resolution is determined by the synthetic
aperture length (Ls) which can be either limited by the antenna
beam when the range is below a critical distance Rc or limited
by the postioner length for ranges exceeding this distance.
Rc is the range where the beam limited synthetic aperture
equals the positioner length Lc. The azimuthal resolution is
then defined as ∆Az = R · λ/(2Ls), where Ls is R · λ/La


when is limited by the beam, or Lc when is limited by the
positioner maximum displacement. The beamwidth of both
antennas is 220 and the maximum positioner displacement is
0.3 m, therefore for range distances larger than 0.77m, the
azimuthal resolution can be calculated as ∆Az = R ·λ/(2Lc).


(a) (b)


Fig. 1. (a) System instrumentation, composed by a network analyzer
with two frequency up-converting heads, and a linear positioner. (b)
Picture of the scenario under observation.







The ground range resolution expressed on the observed
surface is ARg = c/(2BWsin(α)), where c is the speed of
light and BW the bandwidth, and α the incidence angle. An
Agilent PNA-X N5245A Network Analyzer working at W-
Band has been used to take the measurements, as shown in
Fig.1(a). The whole band 75-110 GHz is used resulting in 35
GHz bandwidth with a central frequency of 92.5 GHz. Thence
the maximum resolution in this case with an incident angle of
60 degrees is 5mm. Slant incidence is normally preferred in
order to increase scattered power and minimize shadows in
undulated surfaces.


Considering that the maximum positioner displacement is
0.3m, the position step has been set in order to fulfill the
Nyquist sampling condition, to avoid aliasing which is satisfied
if the maximum phase change between consecutive scattered
field samples is always below 180 degrees. Therefore we
impose that k∆Step < π, where k stand for the wave number,
leading to ∆Step < λ/2. Taking the minimum wavelength
corresponding to 110GHz, ∆Step < 1.4mm. Finally 1mm is
used, therefore 300 steps are taken along the whole path.


B. Imaging System Performance


The imaging alorithm performance has been assessed by
point target simulations using the real system specifications
aforementioned. Fig.2(a) shows the reconstructed image of a
point scatterer placed at a distance of 2.5 m from the antenna
placed at the origin. The wide dynamic range of this image
shows the sidelobes in range and azimuth due to the focusing
algorithm. They can be reduced if required with appropriate
tapering of the scattered field data.


(a) (b)


Fig. 2. (a) Simulation of a point source. (b) Measurement of a
corner reflector, shown at the bottom left corner


To experimentally validate the system imaging performance
a small corner reflector placed on top of absorbent material
has been measured which closely approximates to a point-like
scatterer. The resulting focused image is shown in Fig. 2(b)
which shows a good agreement with the simulated results.
The wide dynamic range (80dB) shows the absorbing material
background with the typical speckle noise affecting coherent
imaging systems. The theoretical space resolution achieved
taking the aforementioned system specifications in azimuth
and range is 1.3 cm and 5 mm respectively. Comparing
the theoretical with the simulated and experimental space
resolution, a good agreement is observed, Fig.3(a) and 3(b).


(a) (b)


Fig. 3. Azimuthal and range cuts centered on the maximum, the
-3dB line indicates the space resolution. (a) Shows the simulation
and (b) the measurements


The -3dB line determines the spatial resolution, giving for the
simulation case an azimuthal and range resolution of 1.35 cm
and 5.3 mm respectively, which are close to the experimental
resolutions 1.5 cm and 6 mm.


C. Interferometric measurements


Taking advantage of the high phase sensibility respect to
small displacements that can be achieved working at W-band
two experimental measurements are performed.


In order to retrieve the differential phase image, the in-
terferometric coherence has been considered (1), defined as
the cross-correlation complex coefficient between two SAR
acquisitions S0 and S1. [7]. The expectation operator is
replaced by a spatial averaging, which is a trade off between
the statistical confidence of the estimator and the homogeneity
of the scene inside the block used in the averaged calculation.


ρ =
E{S0 · S∗


1}√
E{|S0|2} · E{|S1|2}


(1)


The value of |ρ| varies between [0,1], the two extremes account
for the two limit situations of data, total decorrelation and total
correlation, respectively. Since the phase is noise-free only
where the coherence is high, a coherence-based filter is applied
to the interferometric image. Therefore, the pixels where the
coherence, shown in Fig. 4(a), is lower than 0.8 have been
set to no phase change, leading to a filtered interferometric
image.


The first scenario is shown in Fig.1(b), in which three
metallic balls are placed over a non-reflective support . The
middle ball is placed over a manual millimetric positioner,
which is used to create a known target displacement. The
explored area corresponds to the rectangular dashed line over
the support. To assess the capability to detect deformations the
middle ball is displaced 500 µm along the Y-axis. Observing
the interferometric phase image, shown in Fig. 4(b), a rotation
of π/3 in the phase is observed. Taking the central frequency
of 92.5 GHz it corresponds to the central displacement of 500
µm.


Once observed the capability to detect displacements below
millimeters, the next assessment consists on analyze a surface
deformation and determine the system maximum resolution.
To perform the experiment a thin foam piece is covered







(a) (b)


Fig. 4. (a) Coherence map between the images. (b) Interferogram
image filtered in function of the the resemblance between the two
SAR images


with a rough metallic layer in order to scatter part of the
signal emitted by the analyzer, shown in Fig. 5(a) and 5(b).
Furthermore the plane has been inclined with a certain slope
to obtain an incident angle of 50 degrees, which offers a good
compromise between scattered power and surface resolution.
This inclination must be considered when computing the
displacement, since a correction factor has to be applied in
function of the incidence angle.


(a) (b)


Fig. 5. (a) Pictures of the scene under test and (b) target back view.


The normalized amplitude scattered image is shown in
Fig.6(a), where four nuts have been placed on the corners
to better identify the limits of the surface. Note that speckle
noise is observed due to the coherence nature of the system.


The interferometric phase map of the scenario, in which the
surface has been deformed with a pulling point-like applied
force is shown in Fig.6(b). In this case a coherent filter is
not applied, explaining the phase noise out of the metallic
target boundaries. Analyzing the image, the circular fringes
denote a continuous concentric deformation centered where
the force was applied. Each fringe is a complete phase rotation
of 2π, thus at 92.5 GHz the total phase rotation at the center
point with respect to the metallic surface corresponds to a
displacement of 4.6 mm.


An important parameter to be determined is the max-
imum system resolution which is given by the minimum
displacement the system is able to distinguish. Therefore, to
determine the resolution a X-axis cut of the interferogram
out of the deformation at y=1.3 m is performed in Fig.7 in
order to calculate the phase standard deviation. The variation


(a) (b)


Fig. 6. (a) Reflectivity amplitude of one of the acquisitions. (b)
Interferogram image.


Fig. 7. X-Axis cut of the interferogram for y=1.3 m. The phase
standard deviation where the coherence is higher than 0.9 is marked
with red-dashed lines.


of the phase is comprised between ±0.01 radians leading to
standard deviation of 0.016, marked with two dashed red lines,
corresponding to a minimum resolution of 9 µm. Note that,
the range out of the boundaries of the metallic surface follows
a random value, corresponding to noise.


III. FMCW RADAR SETUP DESCRIPTION


Resolutions in the order of tens of microns can be useful
for applications requiring high precision, a wide variety of
scenarios and targets can be considered such as building
and infrastructure deformations. Therefore, either indoor or
outdoor environments can be explored, and since the network
analyzer is too bulky and sensible to the inclement weather
conditions, for exterior scenarios a portable measurement
instrumentation is needed.


In that way a FMCW Radar prototype is being developed to
perform the experimental measurements. The block diagram
of the W-band radar system architecture is shown in Fig.8. The
system has been conceived to work at 94 GHz. Furthermore,
the programmable PLL and DDS which are electronically
controlled provide the capability to change the operational
frequency. The four main modules of the SAR system are
described below.


A. Frequency Generation Stage


The first block is the frequency generation stage, which
includes a programmable FM-modulated frequency generator
based on a Direct Digital Synthesizer. An AD9858 from
Analog Devices has been used. This module can generate







Fig. 8. System block diagram schematic


the desired FM modulation, which is synthesized via a step
frequency change preserving phase continuity, leading hence
to a better quality signal. In the generation module the basic
logic circuitry for the Pulse Repetition Frequency (PRF) is
also included. These signals are acquired from the same DDS
reference clock, synchronizing thus the frequency ramp origin
and the start of A/D sampling. A band pass filter has been
included at the output of the generation module to eliminate
the undesired replicas.


B. Transmitter


In the transmitter module a frequency multiplier stage
is required in order to up-convert the 1.3 GHz operational
frequency up to 94 GHz. Two consecutive multipliers (x12 and
x6) provide a 72 multiplicative factor, achieving the desired
band translation and a widening of the original 20 MHz chirp
bandwidth to 1.44 GHz. To reduce spurious and non-desired
harmonics generated by the mixer and the active multipliers
two band pass filters are included. A coupler is used to split
the transmitting signal in order to feed the OL of the receiver
downconverting mixer. Finally two conical horns are used for
transmission and reception providing the required isolation to
avoid saturation.


C. Receiver


The receiver front-end is composed of a low noise amplifier
(LNA), and a homodyne stage which performs the down-
conversion. Furthermore an isolator is included to attenuate
the undesired returning signal coming from OL. A medium
power amplifier is used for the OL signal to compensate the
coupler factor.


D. Base Band Stage


Since the frequency axis of the base band is proportional
to target range, a highpass filter is included before the video
amplifier in order to ensure the proper dynamic range com-
pression for signal compensation. Then a low pass filter in
which the cut frequency is set according to the maximum
beat frequency is used, and finally a high speed A/D stage
digitalizes the signal in order to be processed.


IV. CONCLUSION


An imaging system to detect micrometric deformations is
presented. The system parameters have been characterized
according to the geometry of exploration and the instruments
composing the setup. The system has been validated, with
experimental results close to numerical simulations. The max-
imum spatial resolution has been calculated, achieving an
azimuth and range resolution of 1.5 cm and 5 mm respectively,
which are in good agreement with the theoretical values. To
detect small deformations interferometric images have been
performed, first detecting metallic spheres displacements in the
order of hundreds of microns, and finally surface deformations,
achieving a maximum resolution of tens of microns. Having
a resolution in the order of tens of microns leads to several
potential applications which may be considered. The realiza-
tion of experimental measurements in different environments
will be performed in future work by means of a FMCW radar
prototype, analyzing several outdoor scenarios and types of
targets. The block schematic design is presented and currently
being developed.
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Resumen- In this paper, a 4 × 4 indoor multiple-input 
multiple-output ultra-wideband (MIMO-UWB) measurement 
campaign in the 2–5 GHz bandwidth is presented. The aim of 
this work is analyze the effect of radio-wave polarization as well 
as the effect of frequency dependence on MIMO-UWB systems 
working in laboratories environment. To achieve this, many 
parameters such as the mean path loss, the RMS delay spread, 
and the system capacity are analyzed, taking into account 
polarization and bandwidth. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los sistemas de comunicación Ultra-Wideband (UWB) 
han centrado recientemente el interés de la comunidad 
científica [1]-[2]. Las señales UWB se definen como 
aquellas cuyo ancho de banda absoluto es mayor de 500 
MHz y/o cuyo ancho de banda relativo es mayor del 20% de 
la frecuencia centra. Los organismos reguladores han 
restringido fuertemente la potencia transmitida por estos 
sistemas, a consecuencia de la interferencia con sistemas de 
comunicaciones ya existentes. Por un lado, en Estados 
Unidos, la FCC (Federal Communication Commision) 
establece para interiores, una potencia isotrópica radiada 
efectiva (PIRE) máxima de -41.3 dBm/MHz en la banda de 
3.1 a 10.6 GHz [3]. Por otro, en Europa, la CEPT (European 
Conference of Postal and Telecommunication 
Administrations), impone límites incluso más restrictivos 
para las emisiones UWB [4].  Estas restricciones hacen 
necesario un estudio intensivo del canal de propagación con 
el fin de lograr el mejor comportamiento posible de los 
futuros dispositivos UWB. 


Los sistemas MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) se 
basan en el uso de múltiples antenas en transmisión y 
múltiples antenas en recepción. Dichos sistemas, son 
considerados como una de las mejores técnicas para 
aprovechar los recursos de espectro disponible y potencia. 
Además, se ha demostrado que el uso de la polarización 
espacial en sistemas MIMO puede reportar mejoras 
significativas en el comportamiento de dichos sistemas [5]-
[8]. 


El trabajo aquí presentado se basa en los resultados 
extraídos de una intensiva campaña de medidas en los 
sótanos de la Escuela Técnica Superior de Ingeniería de 
Telecomunicación. Dichas medidas se han realizado para un 
sistema MIMO 4x4 en la banda de 2 a 5 GHz para varias 
combinaciones de  polarizaciones en las antenas transmisoras 


y receptoras. Para caracterizar experimentalmente el canal 
MIMO-UWB, se analizan parámetros clave como las 
pérdidas de propagación, la dispersión del retardo y la 
capacidad del sistema MIMO. Dicho análisis se lleva a cabo 
tanto en función de la distancia transmisor-receptor, como en 
función de la frecuencia, característica clave de los sistemas 
UWB, y que los diferencian de los clásicos sistemas de 
banda ancha. Este artículo se organiza como sigue: en el 
capítulo II se presentan tanto el equipo de medidas empleado 
como el entorno donde se han realizado dichas medidas.  En 
la sección III se analizan las pérdidas de propagación y se 
proponen modelos que predicen dichas pérdidas. En la 
sección IV se analiza la dispersión del retardo, tanto en 
función de la distancia, como en función de la frecuencia. La 
capacidad del sistema MIMO es analizado tanto en función 
de la distancia como de la frecuencia. Finalmente en el 
capítulo V se presentan las conclusiones extraídas de este 
trabajo. 


II. ENTORNO Y SISTEMA DE MEDIDAS 


A.  Descripción del Entorno 


La campaña de medidas se ha desarrollado en los sótanos 
del edificio de la Escuela Técnica Superior de Ingeniería de 
Telecomunicación. Consiste en un pasillo principal de 50 m., 
tres pasillos perpendiculares y laboratorios. Las medidas  
aquí analizadas  en este caso son el grupo de medidas M1 
según se muestra en la Fig. 1.  El transmisor está situado en 
el  centro de uno de los laboratorios (SiCoMo) a una altura 
de 2 metros. El receptor, en cambio, se ubica sucesivamente 
a lo largo de 5 laboratorios consecutivos (15 posiciones). 
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Fig. 1. Plano del entorno donde se realizan las medidas. 







  


 


B.  Sistema de Medidas 


El sistema de medidas empleado para realizar las medidas 
está basado en un analizador de redes multipuerto (VNA), y 
un conmutador según se muestra en la Fig. 2. Las antenas 
receptoras están conectadas directamente al VNA, donde un 
puerto se configura como transmisor y se conecta a un enlace 
óptico (RF/OF y OF/RF) que transporta la señal hasta el 
conmutador, que se encarga de conmutar la señal entre las 
antenas transmisoras. Todo el proceso de medida está 
controlado por un PC.  


 
Fig. 2. Diagrama de bloques del sistema de medidas. 


 


C.  Configuración de la Medida 


Finalmente, el sistema MIMO 4x4 se configura como 
sigue: se miden 801 puntos en frecuencia en la banda de 2 a 
5 GHz, obteniéndose una resolución en frecuencia de 3.75 
MHz. Además, cada medida se repite 5 veces para asegurar 
la estacionaridad del canal.  


Para cada posición (par transmisor-receptor) y teniendo 
en cuenta la polarización,  se han realizado medidas para 
cuatro combinaciones de los arrays de antenas transmisoras y 
receptoras. Si se define V como polarización vertical y H 
como horizontal, las cuatro combinaciones medidas son VV, 
HH, o polarizaciones copolares, y HV y VH, o 
polarizaciones cruzadas, según se muestra en la Fig. 3 
(primera letra transmisor, segunda letra receptor). 


 


 
Fig. 3. Diferentes polarizaciones de los arrays. 


 


III. PÉRDIDAS DE PROPAGACIÓN 


Para cada polarización y posición, se define la matriz de 
transferencia del canal MIMO para la frecuencia f, en el 
instante t, como G(f,t), de las siguientes dimensiones: 
numero de antenas receptoras (n=4) x numero de antenas 
transmisoras (m=4) x número de puntos en frecuencia 
medidos (f=801) x número de repeticiones (r=5). De esta 
manera, se calculan las pérdidas de propagación para cada 
combinación de polarizaciones como: 


 


   , , , 10 , , ,20log ,VV HH VH HV n m f rL E f t  G  (1) 
 


donde En,m,f,r{ } es la media con respecto a todas las 
combinaciones de antenas transmisoras y receptoras, puntos 
en frecuencia y repeticiones. Tal y como muestra la Fig. 4, 
empleando polarizaciones cruzadas, se experimentan unas 
pérdidas de propagación unos 8 dB superiores a las que se 
obtienen utilizando polarizaciones copolares, debido al XPD 
(Cross Polar Discrimination) de las antenas.  
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Fig. 4. Pérdidas de propagación medias para M1 y Tx1 y sus modelos. 


Según se observa en la figura anterior, las pérdidas de 
propagación en función de la distancia pueden ser modeladas 
con una variación lineal con el logaritmo de la distancia, más 
unas pérdidas extra por cada pared atravesada. Dicho modelo 
es descrito como: 


 


   0 1010 log ( ) Wall i
i


L d L n d L X     (2) 


donde L0 son las pérdidas a distancia de referencia (1 m), n 
es la pendiente de pérdidas, d es la distancia entre transmisor 
y receptor, LWall(i) es la atenuación de la pared i-ésima, y Xσ es 
una variable aleatoria Gaussiana de media 0 y desviación 
típica  σ. En la Fig.4 se observa un gran grado de acuerdo 
entre el modelo propuesto y las medidas. Los parámetros de 
dicho modelo propuesto vienen recogidos en la Tabla 1. 
 


 n L0 Lwall1 Lwall2 Lwall3 Lwall4  


VV 0.9 45.0 5.8 8.4 4.4 5.5 1.2 


HH 1.2 43.1 5.1 5.8 3.7 5.4 1.4 


VH 1.3 50.5 4.8 6.1 3.1 3.6 1.4 


HV 1.1 52.9 3.4 6.2 3.8 4.1 1.0 


Tabla 1. Parámetros del modelo de pérdidas. 


Para estudiar la influencia de la frecuencia en las pérdidas de 
propagación, se han separado las medidas proporcionadas 
por el sistema de medidas, en las correspondientes a dividir 
todo el ancho de banda de medida en seis intervalos de 500 
MHz. El análisis y modelado de las pérdidas de propagación 
en cada intervalo se ha realizado aplicando igualmente las 
expresiones (1) y (2) en dicho intervalo.  En la Tabla 2 se 
puede observar cómo la pendiente de pérdidas se mantiene 
constante con la frecuencia. Se puede observar cómo los 
valores obtenidos en este caso son similares a los hallados 
previamente para la pendiente de pérdidas en análisis en toda 
la banda (2-5 GHz) (Tabla I). 
 
 


 2-2.5 2.5-3 3-3.5 3.5-4 4-4.5 4.5-5 


VV 0.9 0.9 0.9 0.9 1.1 1.1 


HH 1.2 1.3 0.9 1.4 1.3 1.1 


VH 1.6 1.2 1.00 1.1 1.3 0.9 


HV 1.3 1.0 0.8 1.1 1.2 1.2 


Tabla 2. Pendiente de pérdidas, n, en función de la banda de frecuencia 
(GHz). 







  


 


IV. DISPERSIÓN DEL RETARDO 


El perfil de retardo (PDP) se define como la potencia en 
función del retardo y se calcula aplicando la transformada 
inversa de Fourier a la respuesta obtenida del analizador de 
redes (G), que ha sido previamente enventanada. A partir del 
PDP, la dispersión del retardo medio, o RMS delay spread se 
puede calcular como: 
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donde Pri es la potencia recibida (en unidades lineales) en el 
instante τi. Este parámetro es clave para estudiar las 
características de transmisión de cualquier sistema digital 
inalámbrico, incluidos los sistemas MIMO, ya que está 
directametne relacionada con la máxima tasa de datos 
admisible sin ecualización. Se aplica un umbral de 10 dB con 
respecto al máximo en todos los perfiles de retardo, con el fin 
de garantizar la eliminación del ruido. Los valores del RMS 
delay spread en función de la distancia y el número de 
paredes atravesadas para nuestro análisis en 3 GHz de ancho 
de banda se resumen en la Tabla 3. 
 


Distancia (m) 4.4 5.6 7.1 11.2 13.2 15.9 23.9 25.9 27.5


Paredes 
atravesadas 


0 1 1 2 2 3 3 4 4 


VV 1.5 4.5 2.8 4.5 3.4 4.9 3.2 10.0 8.2 


HH 0.8 3.0 3.2 1.7 2.5 4.4 2.9 2.9 4.8 


VH 1.6 2.8 3.2 7.4 5.4 6.7 4.4 6.6 8.2 


HV 2.2 2.3 3.4 6.2 5.9 6.8 4.1 3.1 4.1 


Tabla 3. RMS delay spread en función de la distancia transmisor-receptor. 


Se observa claramente, cómo el RMS tiende a 
incrementar con el número de paredes atravesadas. Las 
configuraciones VV y HH presentan una dispersión del 
retardo más pequeño que para VH y HV, aunque tienen a 
converger a partir de la mitad del recorrido. Además, en 
general, los valores más pequeños se obtienen para la 
configuración HH.  


Si comparamos los valores obtenidos en [9] en el mismo 
entorno para 200 MHz de ancho de banda, observamos que 
la dispersión del retardo, aumenta igualmente con el número 
de paredes atravesadas. Sin embargo, en este caso, los 
valores eran mayores debido a menor resolución temporal 
como consecuencia del menor ancho de banda analizado. 


El efecto de la frecuencia en la dispersión del retardo se 
ha analizado aplicando la ecuación (3) a cada intervalo de 
medidas de 500 MHz. Aunque los valores obtenidos son 
mayores que en el caso de 3 GHz (de nuevo, debido a una 
menor resolución temporal), se observa que el RMS delay 
spread se mantiene constante con la frecuencia, tal y como se 
observa en la Tabla 4. En este caso, con el objetivo de 
obtener un valor medio para cada intervalo, se han 
promediado en distancia los valores de RMS obtenidos en 
cada caso. 


 
 
 
 
 


2-5 2-2.5 2.5-3 3-3.5 3.5-4 4-4.5 4.5-5 


VV 4.4 7.2 6.5 6.3 6.3 8.1 6.7 


HH 2.9 5.1 4.8 4.2 4.5 5.6 6.4 


VH 5.1 7.2 7.2 6.7 6.9 7.8 5.7 


HV 4.5 7.3 7.0 6.1 6.4 6.3 6.9 


Tabla 4. RMS delay spread en función de la frecuencia (GHz). 


V. CAPACIDAD 


En esta sección, se analiza la capacidad para el sistema 
MIMO M × N que puede ser obtenida de la matriz G como 
[4]: 


†
2log det N


SNR
C


M


     
  


I HH  (4
) 


 


donde IN es la N × N matriz identidad, † representa 
transpuesto conjugado y H es la matriz G Frobenius 
normalizada, y SNR es la relación señal a ruido medida en el 
receptor. Se ha promediado la capacidad para todas las 
frecuencias del ancho de banda analizado, las cuales han de 
cumplir que la relación señal a ruido medida sea mayor de 10 
dB para cada una. 


Atendiendo a la SNR en (4), se pueden considerar dos 
hipótesis. La primera, en la cual la potencia transmitida sea 
constante y la relación señal a ruido venga determinada por 
las pérdidas de propagación. La segunda, en la que el 
receptor sea capaz de controlar la potencia recibida. En este 
caso, la potencia recibida es siempre constante, y por tanto, 
la SNR también. A continuación se estudia la capacidad del 
sistema MIMO en ambos casos. 


 


A.  Capacidad para SNR Variable 


En la Fig. 5 se presenta la capacidad en función de la 
distancia. Debido a que la SNR disminuye de la misma 
forma que aumentan las pérdidas de propagación (potencia 
transmitida constante), la capacidad también disminuye con 
la distancia y experimenta fuertes decrementos tras atravesar 
cada pared. No se presentan los resultados obtenidos en los 
laboratorios 4 y 5 debido a la baja SNR medida en dichos 
laboratorios. 
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Fig. 5. Capacidad en función de la distancia. 


 







  


 


El efecto de la frecuencia en la capacidad ha sido también 
analizado en intervalos de 500 MHz aplicando (3) en cada 
intervalo. En este caso, la capacidad se promedia tanto en 
frecuencia como para todos los puntos en distancia. Los 
resultados obtenidos se resumen en la Tabla 5 donde se puede 
observar cómo la capacidad es prácticamente constante con la 
frecuencia. 
 


2–2.5 2.5–3 3–3.5 3.5–4 4–4.5 4.5–5 


Máximo 51.7 51.9 51.7 49.1 53.5 49.7 


Mínimo 10.2 9.8 9.1 9.6 9.3 9.7 


Media 25.0 25.2 25.0 24.5 24.9 24.8 


Tabla 5. Capacidad en función de la frecuencia (GHz). 


B.  Capacidad para SNR Fija 


Para una SNR fija de 10 dB se ha calculado la capacidad 
en cada laboratorio (habitación) del grupo de medidas M1. 
En el primer laboratorio, el receptor está en visión directa 
(LoS), mientras que en los laboratorios 1 y 2, el receptor se 
encuentra en no visión directa (NLoS). Para cada habitación 
y cada polarización, se ha calculado la capacidad mínima en 
el 90 % de los casos. Estos valores quedan recogidos en la 
Tabla 6. No se presentan los resultados obtenidos en los 
laboratorios 4 y 5 (tras paredes 3 y 4) debido a la baja SNR 
medida en dichos laboratorios. 


 


Capacity 
(90%) 


Laboratorio 1  


HH 9.1  
VV 9.1  


HV 9.2  


VH 8.7  


Laboratorio 2  


HH 8.9  


VV 9.0  


HV 9.5  


VH 9.2  


Laboratorio 3  


HH 8.9  


VV 9.6  


HV 9.8  


VH 10.1  


Tabla 6. Capacidad para SNR fija en cada habitación (bits/s/Hz). 


Se puede observar cómo la capacidad incrementa con la 
distancia, ya que los valores más altos de capacidad (al 90 
%) se obtienen en el tercer laboratorio. Se observa también 
una mayor capacidad para las configuraciones HV y VH, 
especialmente en caso de NLoS, debido a una mayor 
decorrelación entre las señales recibidas en estos casos. 


Los resultados obtenidos en el caso del análisis en 200 
MHz de ancho de banda [9], fueron similares en este 
entorno, incrementándose la capacidad con la distancia y con 
las polarizaciones HV y VH. 


VI. CONCLUSIONES 


En este artículo se han presentado los resultados 
extraídos de una campaña de medidas del canal MIMO-
UWB, realizada en los laboratorios de los sótanos de la 
Escuela de Telecomunicaciones, considerando varias 
polarizaciones de las antenas. 


 


Se ha observado que las pérdidas de propagación 
aumentan tanto con la distancia como con el número de 
paredes atravesadas por la señal transmitida, estableciéndose 
un modelo de propagación lineal con el logaritmo de la 
distancia transmisor-receptor y unas pérdidas extra asociadas 
a cada pared. Para estudiar el efecto de la frecuencia, se ha 
repetido este análisis en intervalos de 500 MHz, 
observándose que la pendiente de pérdidas permanece 
constante. 


Las paredes de los laboratorios a través de los cuales la 
señal se propaga provocan además, que la dispersión del 
retardo aumente con el número de paredes que la señal 
atraviesa. El análisis de este parámetro en frecuencia, revela 
un comportamiento constante con la frecuencia. 


Finalmente, se ha analizado la capacidad del sistema 
MIMO para SNR variable, observándose que dicha 
capacidad disminuye con la distancia y el número de paredes 
atravesadas. Este hecho es debido a una disminución de la 
SNR medida en el receptor de la misma forma que aumentan 
las pérdidas de propagación. El análisis en frecuencia de la 
capacidad revela que ésta se comporta constante con la 
frecuencia. 
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Abstract— In this work we present parallel TLM algorithm
in order to solve 3D electromagnetic problems with arbitrary
geometry. The parallelization is carried out over shared memory
environments, by using openMP directives. Four different sized
simulations are benchmarked and compared, after being executed
on different computers. Speedups of up to 11.3 are achieved,
but the speedup depends on multiple factors such as size of the
problem or hardware configurations. For big-sized problems the
speedup drops to roughly 3. Superlinear speedup is achieved for
small-sized simulations, when the problem fits in the caches.


I. INTRODUCCIÓN


Desde hace algunos años, la evolución en el mercado de
las CPUs ha sufrido un cambio de tendencia. Al parecer,
las velocidades máximas de reloj han alcanzado su lı́mite,
debido al elevado consumo de energı́a que presentan a partir
de determinadas frecuencias. Las empresas ya no tratan de
aumentar la frecuencia de reloj de sus procesadores, de hecho
las han reducido por debajo del lı́mite para mejorar el consumo
energético y la disipación del calor [1]. Con la notable
excepción del uso de GPUs, que está haciéndose hueco como
una alternativa para el cálculo cientı́fico [2], [3], la nueva
aproximación de los fabricantes de microprocesadores es la
de fabricar chips que tengan múltiples CPUs en su interior
[4]. Hace algunos años, si se pretendı́a que un algoritmo fuera
más rápido, bastaba con esperar a la aparición de una nueva
CPU en el mercado. Con el cambio de tendencia en la industria
de los microprocesadores, los algoritmos deben ser revisados,
adaptados y reescritos para sacar partido de los ordenadores
con múltiples CPUs.


Las simulaciones numéricas son una herramienta muy im-
portante para el estudio del electromagnetismo y para el
desarrollo de de dispositivos electromagnéticos [5], [6]. De-
pendiendo del problema, solucionarlo analı́ticamente puede
ser simplemente imposible, y los ensayos experimentales muy
costosos o incluso no realizables, como en el caso de estudiar
situaciones especı́ficas en atmósferas de planetas y lunas
del sistema solar [7]. El método TLM (Transmission Line
Modelling) presenta algunas ventajas sobre otros para simular
las ecuaciones de Maxwell, como su inherente estabilidad [8]
o el hecho de que obtiene los campos E y H en el mismo
punto del espacio como diferencias principales con FDTD,
o que calcula las soluciones en cada punto de la malla, en


oposición a técnicas de camino aleatorio [9].
En este trabajo se repasa brevemente el método TLM con


Nudo Simétrico Condensado (SCN) cartesiano. Se explica una
forma de procesar geometrı́as arbitrarias para ser tratadas por
un algoritmo TLM paralelo. El algoritmo descrito se pone a
prueba con diferentes simulaciones de tamaños variados, con
el objetivo de hacer un estudio de su escalabilidad. Finalmente,
se resumen las conclusiones que arroja dicho estudio.


II. EL MÉTODO TLM


El método TLM define una discretización espacial, aso-
ciando con cada elemento de volumen una celda o nudo TLM
de forma que el elemento de volumen y el nudo deben con-
tribuir con la misma capacidad, inductancia y conductividad
eléctrica en cada una de las direcciones del espacio. Los
nudos TLM conforman una red tridimensional de lı́neas de
transmisión donde las corrientes y los voltajes en ellas se
comportan de forma similar a los campos electromagnéticos
en el sistema original. Este método ha sido desarrollado
en diferentes geometrı́as y usando diferentes estructuras de
nudo [10], [11]. En este trabajo se utiliza una red de nudos
cartesianos cúbicos para reducir la dispersión numérica que
se incrementa considerablemente con nudos de dimensiones
desiguales [12], y para simplicar el algoritmo numérico con
su consecuente reducción en tiempo de CPU. En cuanto a la
estructura interna del nudo, existen varios tipos dependiendo
de la naturaleza del problema a modelar, pero los más usuales
son variaciones del nudo simétrico condensado (SCN por sus
siglas en inglés) [13] (ver Fig. 1). Este es el nudo que se
empleará en este trabajo.


Independientemente del nudo utilizado, la base del TLM
es simple. Junto con la discretización espacial del problema,
se debe definir una discretización temporal coordinada con la
primera. Para un determinado instante de tiempo n, t = n∆t,
una serie de pulsos de voltaje representados por el vector V i


n


inciden sobre cada nudo en la red TLM, que tras incidir en
el centro de cada nudo, producen una serie de pulsos voltaje
reflejados representados por V r


n . Las dos series de pulsos están
relacionadas por la matriz de dispersión del nudo S mediante
la siguiente ecuación


Vr = S · Vi. (1)







Fig. 1. Esquema del nudo simétrico condensado de 12 lı́neas.


Los pulsos reflejados se propagan por todas las lı́neas de los
nudos y se convierten en incidentes de los nudos adyacentes
en el siguiente instante de tiempo. Se debe imponer una
sincronización temporal a los nudos de forma que todos los
pulsos de voltaje en la red sean incidentes simultáneamente
en todos los centros de los nudos en cada instante de tiempo
n∆t, donde ∆t es el tiempo que necesita un pulso en pasar
del centro de un nudo al centro del nudo adyacente.


III. PARALELIZACIÓN DEL ALGORITMO


Nuestra aproximación ha sido crear un algoritmo que pueda
funcionar ante cualquier tipo de geometrı́a tridimensional. Por
tanto no podemos beneficiarnos de ningún tipo de topologı́a
estándar a priori. Dividimos el problema en dos partes: un
preproceso para adaptar cualquier geometrı́a a un formato
común y el cálculo TLM posterior. El propósito del preproceso
es asignar un número único de identificación a cada nudo,
independientemente de su posición en la geometrı́a. Cada nudo
debe guardar información sobre el tipo de medio que simula, y
los identificadores de los nudos adyacentes. La segunda parte
del problema desconoce la geometrı́a inicial, tan sólo recibe un
vector unidimensional de nudos más una relación de vecindad
entre ellos. Cualquier geometrı́a puede simplificarse de esta
manera, siendo de importancia solamente el número total de
nudos o celdas.


El preproceso es una operación rápida en comparación con
el cálculo TLM, por lo que cualquier forma de implementarlo
(paralelo o no) puede servirnos. Basicamente se trata de
inicialmente encajar la geometrı́a en una malla cartesiana (ya
que los nudos empleados son cartesianos) y recorrerla deci-
ciendo qué nudos pertenecen a nuestra geometrı́a de interés.
A cada nudo que pertenezca a la geometrı́a le asignamos un
identificador y apuntamos también cuáles son sus vecinos, ası́
como el tipo de medio al que pertenece.


El algoritmo TLM presentado en la Sección II se puede
paralelizar espacialmente, ya que el cálculo de los nuevos Vr y
la transformación de Vr en Vi para un instante de tiempo deter-


minado son independientes. El bloque principal del algoritmo
es la iteración temporal, calculando en cada nudo los nuevos
pulsos reflejados Vr(t + 1) a partir de los pulsos reflejados
en la iteración previa de las celdas adyacentes Vr(t). Este
paso consiste de dos partes en nuestro algoritmo (ver Fig. 2).
La primera parte transforma los pulsos reflejados de celdas
adyacentes en pulsos incidentes en las celdas interconectadas.
Este paso tan solo reordena variables en la memoria y no
precisa de cálculos especı́ficos, aunque el proceso de mover
muchas porciones de memoria es costoso. los vectores Vr son
permutados y convertidos en Vi, gracias a la información sobre
vecindad de las celdas. La segunda parte calcula los Vr de cada
nudo mediante el producto matricial definido en la ecuación 1.


Dado que S es una matriz dispersa con muchos ceros,
una implementación explı́cita para su multiplicación es la
opción óptima. Para el caso general en que tengamos per-
meabilidad y permitividad variable en la geometrı́a a simu-
lar, se necesitan 126 multiplicaciones y 108 sumas en cada
celda para obtener Vr en una iteración temporal. Todas estos
cálculos son independientes entre nudos y comprenden la
parte más paralelizable del algoritmo TLM. La sincronización
entre hilos de ejecución es muy importante para el correcto
funcionamiento del algoritmo. Todos los hilos deben finalizar
la parte de reordenación antes de que ninguno entre en la parte
de multiplicaciones matriciales y viceversa.


La arquitectura escogida para la paralelización del TLM es
memoria compartida (o SM por sus siglas en inglés), con el
uso de directivas openMP. En este tipo de arquitecturas, todas
las CPUs tienen accesso al mismo espacio de memoria, ex-
ceptuando la caché, donde cada CPU tiene su propio espacio.
Esta arquitectura hace el intercambio de mensajes entre CPUs
extremadamente fácil, contrariamente al caso de entornos de
memoria distribuida (o DM por sus siglas en inglés) [14].
El acceso a escritura concurrente en memoria se convierte
en el cuello de botella en entornos SM, ya que los núcleos
que van encapsulados en un mismo circuito comparten el bus
de acceso a memoria, degradándose la escalabilidad cuando
varios núcleos tratan de acceder a la RAM a la vez. Por
otro lado, debido a que cada núcleo posee su propia caché,
el uso de múltiples CPUs conlleva un espacio mayor total de
caché, con un tiempo de acceso mucho menor que la memoria
convencional. Las máquinas empleadas en este estudio tienen
todas una disposición de la memoria de tipo NUMA (Acceso
a memoria no uniforme), descritos en [15], [17].


Para poder estudiar la eficiencia en la paralelización de
nuestro código, hemos testeado el algoritmo sobre un problema
canónico en diferentes ordenadores. El problema consiste en
una cavidad 3D rectangular con paredes conductoras perfectas
y material dieléctrico homogéneo en su interior. Hemos intro-
ducido un pulso inicial y lo dejamos propagarse en el tiempo.
Para poder estudiar la escalabilidad del algoritmo hemos hecho
cuatro simulaciones del problema, en las que cambiamos el
tamaño de la caja y el número de iteraciones temporales. Las
dimensiones de cada simulación pueden verse en la Tabla I.


P4 simula la cavidad más grande. P3 contiene todavı́a 2
ordenes de magnitud más en celdas que P1 y P2. El número de







Fig. 2. Diagrama del proceso de iteración TLM paralelo.


TABLA I
DESCRIPCIÓN DE LAS CUATRO SIMULACIONES EMPLEADAS PARA


EVALUAR LA PARALELIZACIÓN DEL ALGORITMO.


Leyenda nudos memoria iteraciones nudos·iteraciones


P1 104 1.72 MB 105 109


P2 4 · 104 6.88 MB 2.5 · 104 109


P3 106 172 MB 103 109


P4 5 · 107 8.6 GB 2 · 101 109


iteraciones temporales ha sido compensado en cada simulación
de manera que el producto número de nudos por iteraciones
sea el mismo en las cuatro simulaciones. Las simulaciones
P1 y P2 se repitieron reduciendo el número de iteraciones en
un factor 10. Los resultados mostraron una reducción en un
factor 10 en el tiempo total de ejecución, independientemente
del número de CPUs utilizadas para el cálculo. Esta prueba
muestra la naturaleza secuencial (no paralelizable) de la it-
eración temporal.


Hemos testeado el algoritmo en una máquina SuperMicro
con dos quad-core 2.0 GHz AMD opteron y 32 GB de RAM
(SuperMicro8), en un Sun Fire con 8 dual-core 2.2 GHz AMD
opteron y 64 GB de RAM (SunFire16), y un SuperMicro con
cuatro eight-core 2.0 GHz AMD opteron y 96 GB de RAM
(SuperMicro32). En todas las simulaciones se ha utilizado el
mismo compilador, open64. El uso del nivel 2 de optimización
(-O2) lleva a una reducción de 5 veces el tiempo de ejecución
sobre una sola CPU comparado con el nivel 0 de optimización,
a costa de una peor escalabilidad relativa. De todas formas,
los mejores tiempos de ejecución absolutos se obtienen para
el nivel 2 de optimización. El código está escrito en C y es el
mismo en todas las máquinas de este estudio.


En la Fig. 3 podemos ver un resumen de los resultados
obtenidos con los diferentes ordenadores. En la columna
izquierda están representados los tiempos totales (de pared) de
ejecución de las simulaciones en función del número de CPUs
empleadas para el cálculo. En la columna derecha tenemos las
speedups relativas (tiempo de ejecución en 1 CPU / tiempo de
ejecución en n CPUs), de nuevo en función del número de


CPUs utilizadas en la simulación.


Fig. 3. Comparativa de los tiempos de ejecución y speedups relativas de las
simulaciones P1 a P4 en diferentes máquinas.


Observando los gráficos de tiempo total de ejecución, pode-
mos ver que para una CPU la máquina SunFire16 es la más
lenta y SuperMicro32 la más rápida en todas las simulaciones.
También puede verse que a medida que el tamaño del problema
aumenta (desde P1 hacia P4) el cálculo total relativo (nudos ·
iteraciones) se vuelve más costoso en tiempo.


A partir de los resultados mostrados en la Figura 3, puede
verse que no hay una relación simple entre la escalabilidad
del algoritmo y su tamaño en número de nudos. Depende
de múltiples variables, como la disposición de los núcleos en
grupos, tamaño total de la RAM o el tamaño de las cachés.


Los peores resultados se obtienen con SunFire16, y prob-
ablemente sea debido a su estrutura interna de CPUs. Está







compuesta por 8 circuitos dual-core, en contraste con Super-
Micro8 (2 quad-cores) y SuperMicro32 (4 eight-cores). Al
parecer nuestro algoritmo da mejores resultados al correr sobre
circuitos con más núcleos integrados que sobre varios circuitos
con menos núcleos cada uno.


Las máximas speedups se obtienen para los problemas más
pequeños (P1 y P2, y creemos que se debe a los efectos del uso
de caché, como se explica en [18]. Los tamaños de las cachés
(L2) para las diferentes máquinas son 8·512 KB = 4 MB para
SuperMicro8, 16·512 KB = 8 MB para SunFire16, y 32·512
KB = 16 MB para SuperMicro32. Si miramos a la Tabla I
podemos ver que el tamaño total de caché y la utilización de
memoria de P1 y P2 están en el mismo orden de magnitud,
por lo que el acceso a RAM se reduce drásticamente en estas
simulaciones. Para P3 y P4, el uso de memoria excede en dos
o tres órdenes de magnitud el tamaño de la caché, por lo que
se debe hacer un uso intensivo de la RAM.


Bajo algunas circunstancias especı́ficas, superlinear speedup
(el speedup aumenta por encima de su lı́mite teórico) se
consigue con el algoritmo. Esta situación se da para el prob-
lema más pequeño (P1), con las plataformas SuperMicro8 y
SunFire16. Los casos de superlinear speedup se resumen en la
Tabla II. Este comportamiento se debe a un aprovechamiento
óptimo del aumento de caché disponible al aumentar el número
de CPUs. Podemos observar como este comportamiento es
además dependiente del hardware, ya que en la máquina
SuperMicro32 no se da esta situación.


TABLA II
SPEEDUPS OBTENIDAS EN LA SIMULACIÓN P1.


núcleos -> 2 4 8 12 16


SuperMicro8 2.33 4.82 8.87
SunFire 16 2.15 5.98 9.97 6.71 4.98


SuperMicro32 1.99 3.84 6.76 7.43 6.56


El máximo speedup obtenido es 11.3, para la simulación P2
con SuperMicro32 al utilizar 16 CPUs. Es un buen resultado si
lo comparamos con otros intentos de paralelización del TLM.
En [18] se consiguen speedups de hasta 8.72 con 12 CPUs
en entornos de memoria distribuida, mientras que en [19] se
obtienen speedups de 7.1 mediante el uso de GPUs.


IV. CONCLUSIONES


Se ha presentado un procedimiento para simular problemas
electromagnéticos con geometrı́as tridimensionales arbitrarias
con TLM y de forma paralela. Se ha hecho un estudio de su
escalabilidad sobre diferentes máquinas y tamaños de prob-
lemas. El tamaño del problema en memoria es determinante
para obtener una buena escalabilidad de la simulación. Cuando
el tamaño del problema cabe en las cachés de las CPUs
utilizadas, se han conseguido speedups de hasta 11.3 utilizando
16 CPUs. Para problemas 2 o 3 órdenes de magnitud mayores
que el tamaño de las cachés el speedup se reduce hasta un
factor 3 aproximadamente.
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Abstract- This paper analyzes the impact of complex indoor 
environment in the deployment of a wireless sensor network 
infrastructure. The variable nature of the radio channel is 
analyzed be means of 3D ray launching simulation of an indoor 
scenario, in which wireless sensors typically used for 
environmental monitoring are placed. Measurement results 
indicate that adequate consideration of the network topology 
and morphology lead to optimal performance and power 
consumption reduction. 


I. INTRODUCCIÓN 


El uso de redes de sensores inalámbricas está creciendo 
rápidamente en un gran número de campos de aplicación, 
como son la monitorización industrial, agricultura y 
ganadería, monitorización estructural, asistencia sanitaria, 
localización y seguimiento o seguridad y defensa, entre otros 
[1-8]. La tendencia en el futuro será el incremento del 
número de nodos con el fin de aumentar la interacción con 
los usuarios, así como obtener más información del entorno. 


En el caso de sistemas de regulación automática, el 
escenario previsto es interior, con una alta complejidad 
relacionada con la topología así como con la morfología. Ello 
implica un incremento en las pérdidas debido a la absorción 
de los materiales y a la propagación multitrayecto. Los 
sistemas futuros tenderán a usar un gran número de sensores, 
en los cuales el consumo de energía y la capacidad serán 
parámetros clave a tener en cuenta. 
 En este trabajo se describirá la influencia de la topología 
y la morfología en escenarios interiores. Para ello, se 
realizarán simulaciones basadas en trazado de rayos 3D, que 
posteriormente serán comparadas con medidas sobre motas 
desarrolladas de manera específica para aplicaciones de 
monitorización de parámetros ambientales. Dichos resultados 
confirman la influencia del entorno, en particular en los 
valores de potencia consumida por los nodos. 


II. ANÁLISIS DEL ESCENARIO INTERIOR 


A fin de analizar la influencia del escenario interior 
heterogéneo en las redes de sensores inalámbricas, a 
continuación se propone y se describe un escenario de 
prueba. Pare ello, se han empleado un conjunto de motas 
desarrolladas con el fin de ser empleadas en aplicaciones de 


monitorización y cuya configuración se describe a 
continuación. 


El sistema consiste en varias motas. Cada una de ellas 
incluye elementos de sensor/actuador, un procesador PSoC, 
puertos de expansión y alimentación, y un transceptor CyFi. 
Dependiendo del rol que cada nodo adquiera en el protocolo, 
las motas podrán ser configuradas como maestro o como 
esclavo. 


La topología básica es en estrella, en donde un nodo 
maestro administra un número concreto de nodos periféricos 
en modo esclavo. Cada mota contiene dos partes: una placa 
principal que contiene el microcontrolador, y una adicional 
que contiene la parte de radiofrecuencia. En la Fig.1 se 
muestra un prototipo del circuito de la mota empleada. 


 


 


Fig. 1. Imagen del dispositivo. 


La antena es el modelo Rufa 2.4 GHz SMD de Antenova, 
que trabaja en el rango 2.4-2.5 GHz. Su ganancia media es de 
-1.2dBi, siendo por lo tanto una antena de prestaciones 
moderadas, limitando el funcionamiento de la misma [9].  


Con el objeto de obtener estimaciones de la influencia del 
entorno interior, se han obtenido resultados de simulación de 
planificación radioeléctrica. El análisis de radiopropagación 
se puede realizar mediante medidas de métodos empíricos, 
basados en aproximaciones estadísticas y técnicas de 
regresión no-lineales o basados en métodos deterministas 
(aproximación por óptica geométrica mediante trazado de 
rayos o lanzado de rayos) [10-14]. La ventaja del segundo 
tipo de técnica de simulación es su alta precisión a la vez que 
mantiene un nivel medio de complejidad computacional. 







  


 


Con el fin de obtener las estimaciones de los cálculos de 
planificación radioeléctrica, se ha implementado un código 
de cálculo de lanzado de rayos 3D, realizado en Matlab. Se 
ha creado el escenario interior, teniendo en cuenta los 
parámetros de los materiales de todos los elementos presentes 
en el escenario (permitividad dieléctrica y la tangente de 
pérdidas) así como la topología del mismo (i.e., paredes, 
ventanas, muebles, etc.). Los fenómenos electromagnéticos 
de la reflexión, refracción y difracción de primer orden 
también han sido tomados en cuenta. El volumen del 
escenario de la simulación se divide en cuboides, con sus 
respectivos parámetros de simulación: frecuencia de 
operación, número de antenas transmisoras, número de 
rebotes y resolución angular del trazado de rayos. Una vez 
que las antenas transmisoras han sido definidas, se lanza la 
potencia en un ángulo sólido dado por el diagrama de 
radiación de las antenas. En Fig.4 se observa el lanzamiento 
de rayos para el trazado de rayos en un escenario interior 
definido. 


 
 


 
Fig. 2. Esquemático del trazado de rayos 3D en un escenario interior. 


 
El escenario escogido para la simulación ha sido el 


laboratorio de Radiocomunicación de la Universidad Pública 
de Navarra. En él se incluyen multitud de elementos como 
mesas, sillas, armarios y una gran cantidad de instrumentos. 
La Fig.5 muestra el escenario analizado. 


 


 
Fig. 3. Laboratorio de Radiocomunicación, UPNA. 


Se han obtenido resultados de simulación de trazado de 
rayos 3D para todo el volumen del laboratorio. Fig.6 y Fig.7 
representan el nivel de potencia recibida en los planos 
bidimensionales a 0.81m de altura (la altura de las mesas del 
laboratorio) y a 2.3m respectivamente. La antena transmisora 


tiene la potencia y parámetros de transmisión equivalentes a 
un sistema ZigBee convencional. 


 
Fig. 4. Resultados de simulación (RSSI) del trazado de rayos 3D para un 


plano bidimensional a 0.81m de altura. 


 
Fig. 5. Resultados de simulación (RSSI) del trazado de rayos 3D para un 


plano bidimensional a 2.3m de altura. 


Como se puede observar en las dos figuras anteriores, el 
nivel de potencia recibida depende fuertemente de la posición 
de los elementos receptores. Las variaciones pueden ser del 
orden de 10 dB en 1 metro, lo que tiene un gran impacto en 
el funcionamiento de los sensores, no sólo en los límites de 
sensibilidad de los receptores, también en la capacidad global 
del sistema, que depende del nivel de señal y de la relación 
señal-ruido (SNR).  


La figura 8 muestra los resultados de simulación, para las 
dos alturas previamente mostradas, a lo largo de una radial 
(eje x) en el escenario. La variación de la señal es debida al 
efecto de las componentes multitrayecto típicas en un entorno 
interior complejo. 


 


Fig. 6. Resultados de simulación para las alturas 0.81m y 2.3m, a lo largo 
del eje x del escenario interior analizado. 







  


 


Una vez visto que la topología juega un papel clave en el 
funcionamiento global del sistema, a continuación se 
presentarán los resultados de las medidas. En la figura 9 se 
presenta el plano del escenario interior donde se han 
realizado las medidas. El laboratorio está dividido en dos 
zonas, separadas por varias estanterías metálicas.  
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Fig. 7. Plano del escenario interior (Laboratorio de Radiocomunicación, 
Universidad Pública de Navarra). 


 
Las medidas han sido realizadas estableciendo un 


elemento coordinador y un sensor inalámbrico. Las motas 
han sido programadas para proporcionar alta tasa de 
transmisión de paquetes, incrementando el nivel de la señal 
radio, y al mismo tiempo, el consumo de corriente. En Fig.10 
se muestra el espectro de la señal de los dispositivos CyFi, 
medido en el escenario a analizar con un analizador de 
espectros en la coordenada (2,4). 
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Fig. 8. Espectro de las motas CyFi en las coordenadas (2,4). 


 
Han sido medidos los consumos de corriente de las motas 


en varias posiciones dentro del laboratorio, tanto en standby 
como transmitiendo. Los resultados se pueden observar en la 
figura 11 y la figura 12. 
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Fig. 9. Variación en el consumo de potencia de las motas en función de la 
posición. La curva inferior (13.2 mA) es para el modo en standby. El resto de 
las curvas van desde la posición más cercana a la más lejana. 
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Fig. 10.  Detalle del consumo de potencia de la mota en el escenario interior. 
Los valores medios de las corrientes son proporcionales a la separación entre 
motas. 


Como puede apreciarse en la figura 10, existe una clara 
distinción entre el modo standby y el modo en transmisión, la 
cuál era de esperar debido al normal procedimiento de 
operación en un transceptor inalámbrico, cuando la placa de 
RF está en modo activo o en modo idle.  


En la figura 11, se presentan diferentes valores medios de 
corrientes, obtenidos para diferentes posiciones del sensor 
dentro del escenario interior. Al aumentar la distancia, el 
nivel de consumo de potencia también crece, como era de 
esperar debido al control automático de ganancia. Por tanto, 
al aumentar la distancia y (en principio) disminuir el nivel de 
potencia recibido, mayor es la demanda de potencia del 
receptor, teniendo un impacto directo en la eficiencia 
energética global de la red de sensores inalámbricos 
desplegada. 


III. CONCLUSIONES 


En este trabajo se describe la influencia de la topología y 
la morfología en la operación de una red de sensores 
inalámbricos. Se ha analizado un escenario interior mediante 
trazado de rayos 3D y medidas con sensores inalámbricos. 
Los resultados muestran que la radiopropagación en 
escenarios interiores es compleja, donde el nivel de potencia 
de señal recibida depende fuertemente de la topología, que 
también afecta a otros parámetros como la capacidad de la 
red de sensores inalámbricos. Estos resultados muestran que 
considerando los condicionantes de planificación 
radioeléctrica en el uso de redes de sensores inalámbricos, el 







  


 


consumo de potencia y el rendimiento global del sistema 
pueden ser optimizados considerablemente. 
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Abstract- In this work, we present a chipless RFID system 
(Radio Frequency Identification base don chipless tags) base on 
frequency codification. We employ a four bits tag with a 
modified rhomboid type UWB antenna (Ultra-Wide Band). In 
this approach, in order to improve Redding range, we propose 
two processing methods of the received signal, In the first 
method we apply a background subtraction and the second base 
on temporal windowing.  


I. INTRODUCCIÓN 


La tecnología RFID trata sobre la identificación mediante 
radiofrecuencia, basándose de un equipo interrogador capaz 
de leer unos tags que contienen la información, adheridos a 
los objetos que se desean identificar. Dicha tecnología es 
empleada en logística, identificación personal, pago 
automático, etc [1][2]. Una línea de investigación muy 
vigente en dicha tecnología se centra en el incremento de la 
eficiencia y abaratamiento de los tags [3]. Los que despiertan 
más interés son los pasivos, ya que no necesitan alimentación 
propia; sin embargo, todos necesitan integrar un chip que 
almacene la información a transmitir [4]. Una opción 
interesante en la línea de abaratar el coste de producción de 
los tags es eliminar la necesidad de integrar el chip y de esta 
manera producirlos en cadena por métodos de impresión [5], 
conociéndose esta tecnología como chipless RFID. 


Los tags chipless son capaces de transmitir un código 
binario produciendo alteraciones por diferentes métodos en 
la señal enviada por el interrogador, que luego se procesará 
en el lector para interpretar una palabra digital [6]. Diferentes 
métodos de generar el código son los tags basados en ondas 
acústicas superficiales (SAW) [7][8] o los tags que generan 
alteraciones en la señal usando líneas microstrip cargadas 
[9], resonadores [10] o fractales [11].  


Los tags chipless basados en resonadores (o codificados 
en frecuencia), en los cuales se centra este trabajo, constan 
de una antena receptora y otra emisora unidas por una línea 
de transmisión, a la cual se acoplan resonadores que 
producen una absorción en la señal recibida del equipo 
interrogador a una frecuencia determinada [12]. Cada 
resonador codifica un bit de información. Dos retos 
importantes para esta tecnología son: 1/ demostrar la 
capacidad de almacenamiento de información y 2/ conseguir 
un margen de lectura suficientemente grande. En el primer 
caso, se ha demostrado en [3] la capacidad de almacenar 
hasta 35 bits. En el segundo, los márgenes de lectura 
demostrados son del orden de pocos centímetros [3], [12]. 


Este trabajo propondrá distintas técnicas aplicables a la 
medida de estos tags que permiten ampliar su margen de 
lectura. En la Sección II se introduce brevemente la 
tecnología chipless RFID basada en resonadores. En la 
Sección III se presentan las antenas diseñadas para los tags y 
para el lector. En la Sección IV se  presenta el diseño de un 
tag chipless y en la Sección V se muestran las medidas y se 
describe el método de procesado desarrollado para mejorar la 
detección de los tags. El primer método se basa en la 
calibración basada en la técnica conocida como background 
subtraction. El segundo método empleado se basa en el 
enventanado temporal de la señal. 


II. TECNOLOGÍA CHIPLESS RFID  


La tecnología chipless RFID basada en tags codificados 
en frecuencia tiene el mismo principio que el sistema RFID 
convencional, pero se basa en tags pasivos y un lector de 
medida que realiza un barrido frecuencial (en nuestro caso 
un analizador de redes). El lector consta de una antena 
emisora y otra receptora, que trabajan con polarización 
ortogonal para evitar el acoplo entre ellas (ver Fig. 1). 


 


 
Fig. 1. Sistema chipless RFID. 


Los tags empleados tienen dos antenas (una receptora y 
otra emisora, colocadas también ortogonalmente entre sí) 
interconectadas mediante una línea de transmisión cargada 
con resonadores. Estos resonadores provocan absorciones en 
la señal enviada por el interrogador en determinadas 
frecuencias, que posteriormente serán interpretadas por el 
sistema de procesado como un “0” o “1” lógico. De esta 
forma, un conjunto de absorciones o ausencias de estas, 
conformarán una palabra digital que será interpretada por el 
sistema [12]. 







  


 


III. ANTENAS 


En el tag se emplean como antenas emisora y receptora 
una antena romboide (ver Fig. 2) diseñada para trabajar en la 
banda 1,5–4 GHz sobre sustrato Rogers RO4003 (r=3.35, 
tg=0.0034, grosor 0,813 mm, grosor del metal 35 m y 
conductividad 4,1·107 S/m). Dicha antena es una 
modificación de la propuesta en [13] para UWB de 
comunicaciones donde se ha añadido unos escalones a la 
entrada para mejorar la adaptación a baja frecuencia.  
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Fig. 2. Antena romboide (a) y simulación  del S11 (b) 


 
Las antenas emisora y receptora del equipo lector son del 


tipo Vivaldi (ver Fig. 3), fabricadas sobre fibra (r=4,7, 
tg=0.015 y grosor 0,8 mm); su polarización es muy lineal y 
esto permite minimizar el acoplo entre ambas.  
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Fig. 3. Antena Vivaldi (a) y simulación y medida del S11 (b) 


IV. TAGS CHIPLESS 


Para mostrar la viabilidad de esta tecnología, se ha 
diseñado un tag codificado en frecuencia de cuatro bits. La 
línea de transmisión cargada con resonadores diseñada, su 
simulación y medida se muestran en la Fig. 4. Las frecuencias 
de los resonadores de longitud λ/2 diseñados son 
2,8/3,05/3,3/3,55 GHz, teniendo una separación entre ellas de 
250 MHz. Para optimizar las absorciones se ha incrementado 
el acoplo magnético de los resonadores reduciendo el grosor 
de la línea de transmisión y de los resonadores. Podemos 
observar como en las frecuencias esperadas se producen las 
respectivas absorciones en la señal producidas por los 
resonadores incluidos en el tag. La no coincidencia de la 
simulación y la medida en la segunda resonancia es debido a 
una ligera variación en el gap del resonador en el momento 
de su fabricación. De este modo, en este tag podemos crear 
una palabra de tantos bits n como resonancias somos capaces 


de generar ( 422 n ). Por ejemplo, la señal de la Fig. 4 
podría ser interpretada como la palabra “1111”. La palabra 
que contendrá el tag se decide en el momento de su 
fabricación, escogiendo los resonadores que se incluyen o no 
para formar una u otra palabra. En la Fig.5a se puede 
observar el tag fabricado. 
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Fig. 4. Simulación y medida de S21 (a) de la línea de transmisión cargada con 


cuatro resonadores (b) 


V. MEDIDAS Y RESULTADOS 


Las medidas se realizan en una cámara semi-anecóica con 
el analizador de redes Agilent Technologies E8364C. Tal 
como se ha comentado, las antenas del lector se sitúan de 
forma ortogonal. Las medidas se realizan entre 0.01 y 8 GHz 
con 3200 puntos de medida y potencia transmitida -5 dBm. 


Para implementar la técnica de background substraction 
se fabrica un tag de calibración (idéntico al anterior, pero sin 
resonadores, ver Fig. 5b). Para procesar la lectura del tag 
diseñado, le restamos la lectura del tag de calibración; de este 
modo conseguimos reducir los efectos debidos al acoplo entre 
antenas transmisora y receptora del lector, así como el efecto 
debido a rebotes a distintos objetos (especialmente al mismo 
tag).  


 


      
(a)                                                               (b) 


 
Fig. 5. Tag diseñado (a) y tag de calibración (b) 


 
En la Fig. 6 podemos ver la lectura del tag diseñado con 


cuatro resonadores realizada a 25 cm, la lectura del tag de 
calibración a la misma distancia y la diferencia de ambas. 
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Fig. 6. Lecturas del tag diseñado, del tag de calibración y diferencia 


entre ambas. 


 







  


 


Podemos observar que en la señal resultante de la 
diferencia de las dos señales medidas destaca las resonancias 
producidas en las frecuencias deseadas por los resonadores 
incluidos en el tag. 


El método de procesado que se propone a continuación se 
basa en realizar la transformada inversa de Fourier de la 
señal calibrada. Una vez en el dominio temporal, 
enventanamos la parte de la señal más periódica, que 
corresponde a la respuesta obtenida de los resonadores del 
tag. De esta forma eliminamos las respuestas de las antenas y 
ruido, y nos quedamos con la parte de la señal que aporta 
información, tal como se observa en la Fig. 7.  
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Fig. 7. Señal en el dominio temporal con parte enventanada en verde 
 


En la Fig. 8 podemos ver la comparación de la señal del 
tag calibrada antes (en azul) y después del enventanado 
temporal (en verde) en el dominio frecuencial después de 
aplicar la transformada de Fourier. 
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Fig. 8 Comparación de la señal calibrada original (azul) y enventanada 
(verde) 


 
En la Fig. 9 se muestra el resultado final en el dominio 


frecuencial normalizado y en lineal, en la que se muestran las 
resonancias en las frecuencias esperadas de forma clara. 


Se realizan lecturas del tag diseñado a diferentes 
distancias lector-tag: 15, 25, 35 y 50 cm. En la Fig 10 
podemos ver una comparación de las lecturas del tag a las 
diferentes distancias tras ser calibradas. 
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Fig. 9. Respuesta procesada del tag en el dominio frecuencial 
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Fig. 10. Comparación de lecturas calibradas del tag diseñado a diferentes 


distancias  


 
Podemos observar que a medida que aumenta la 


separación entre el lector y el tag, difícilmente se pueden 
observar las resonancias producidas por el tag. Una vez 
aplicado el proceso de enventanado explicado anteriormente 
el resultado se muestra en la Fig 11, siendo capaces de 
detectar bien los cuatro bits. 
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Fig. 11. Respuesta procesada del tag a diferentes distancias en dominio 


frecuencial. 


 
El proceso de enventanado es muy importante para una 


buena interpretación posterior de la información del tag. Un 
enventanado incorrecto de la señal puede provocar una 
lectura errónea del tag. En la Fig. 12 vemos diferentes 
enventanados de una misma lectura calibrada, tomando 
diferentes ventanas temporales. Posteriormente, en la Fig. 13 
realizamos la transformada de Fourier de la señal con los 
diferentes enventanados. Se observa como en los casos en 
que el enventanado es insuficiente (de 4 a 8 en la Fig.12a o 
de 5 a 10 ns en la Fig.12b) las tres ultimas resonancias 
prácticamente se solapan, por lo que solo somos capaces de 
detectar la primera resonancia. Los casos en que el 
enventanado es demasiado grande (de 4 a 30 ns en la 







  


 


Fig.12d), incluimos en la señal resultante mucho ruido, por lo 
que se pueden obtener falsas detecciones. Se observa 
claramente como con un enventanado incorrecto de la señal, 
la lectura de las resonancias se dificulta debido a la falta de 
información o a la inclusión de ruido en el sistema de 
procesado. 
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Fig. 12 Diferentes enventanados en el dominio temporal de una misma 
señal: de 4 a 8 ns (a), de 5 a 10 ns (b), de 4 a 16 ns (c) y de 4 a 30 ns (d) 
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Fig. 13 Diferentes respuestas en dominio frecuencial en función del 


enventanado realizado 


VI. CONCLUSIONES 


En el presente estudio se ha mostrado un sistema chipless 
RFID basado en codificación de frecuencia. Se ha mostrado 
el diseño de un tag de cuatro bits con una antena UWB tipo 
romboide modificada. Se ha demostrado la dificultad de 
lectura de estos tags, limitado por potencia de transmisión, 
acoplo entre antenas transmisora y receptora en el lector y 
por rebotes de la señal en múltiples objetos (y en el propio 
tag). Se ha propuesto un sistema de procesado de la señal 
detectada basada en background subtraction (calibración) y 
enventanado temporal para mejorar el margen de lectura de 
estos tipos de tags. El resultado ha sido satisfactorio, 
obteniendo lecturas del tag hasta 50 cm con el sistema 
propuesto.  
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Resumen—The expansion of wireless networks in the trans-
portation industry creates the need for a common communi-
cations protocol. The leading protocol in this scenario at this
moment is IEEE 802.11p. This advantage is due to the ease
of adoption of this protocol. Nevertheless, there are no studies
that question the validity of IEEE 802.11p. This paper fills this
gap and analyzes the factors that determine the behavior of the
protocol in beaconing MAMNETs. Recommendations are given
to reduce the impact of these factors and an improvement over
the basic protocol is suggested.


I. INTRODUCCIÓN


El protocolo IEEE 802.11p [5], variante del popular pro-
tocolo IEEE 802.11 [1] adaptado a las redes vehiculares, es
el que está siendo más considerado a la hora de tomar un
estándar para las redes vehiculares. Esta decisión se basa en
su facilidad de adopción, dado que hay una gran cantidad de
material, tanto hardware como software, disponible para esta
plataforma.


Las redes MAMNET (Mobile Ad-hoc Multibroadcast Net-
works) son redes en las que todos los nodos son emisores y
receptores de paquetes broadcast. Este modo de transmisión
recibe el nombre de multibroadcast. Estas redes se usan en
algunas aplicaciones para transmitir periódicamente paquetes
con información sobre el movimiento del vehı́culo (balizas o
beacons) a sus vecinos, de modo que éstos puedan detectar
las situaciones en las que podrı́a producirse una colisión. Esta
aplicación de las redes MAMNET tiene ciertos requisitos,
siendo el más destacado, que los beacons deben recibirse
a tiempo para que los vehı́culos puedan reaccionar y evitar
los accidentes.


Al tratarse de redes con modo de transmisión multibroad-
cast, el uso de paquetes de control [8] RTS/CTS/ACK queda
descartado, ya que se producirı́a una inundación de paquetes
CTS y ACK en cada envı́o.


El desarrollo del protocolo IEEE 802.11p intenta responder
a estas demandas mediante la introducción de modificaciones
sobre el protocolo IEEE 802.11. A nivel MAC, este protocolo
usa CSMA/CA sin paquetes RTS/CTS y ACK, como se
muestra en la Figura 1. Un nodo que pretende transmitir un
mensaje sensa el medio. Si éste está libre, transmite. En caso
contrario, espera hasta que el medio esté libre y entra en un
proceso de contención, en el cual realiza una cuenta de un
número aleatorio de intervalos temporales (slots). Si una vez


terminada la cuenta el medio sigue libre, el nodo transmite.
En caso contrario detiene su cuenta y la reanuda al liberarse
el medio nuevamente.


Fig. 1: Funcionamiento del protocolo a nivel MAC
de IEEE 802.11p. Los nodos B, C y D compiten por
el acceso al medio


La adopción del protocolo IEEE 802.11p se está llevando
a cabo sin tener en cuenta su idoneidad para este tipo de
aplicaciones. Revisando el funcionamiento del protocolo, se
puede constatar que no tiene ningún mecanismo para evitar
el problema del terminal oculto1 [8], por lo que no se ga-
rantiza la entrega de los mensajes transmitidos, y además,
los nodos no pueden detectar los paquetes perdidos.


Es imprescindible un estudio que refleje la validez del
protocolo IEEE 802.11p en redes MAMNET de modo que
se pueda conocer su fiabilidad, qué factores influyen en su
comportamiento y cómo se pueden mejorar. Un análisis en
profundidad del rendimiento del protocolo podrı́a incluso
revelar la conveniencia de usar otros protocolos como COMB
[4], LCA [7] o TPCPC [6].


Se han hecho algunos estudios del rendimiento del pro-
tocolo, aunque ninguno de ellos es genérico, independiente
de la aplicación y completo. Algunos de estos estudios están
orientados a sistemas especı́ficos y usan un número absoluto
de nodos, en lugar de una aproximación genérica basada en
el tráfico [2]. Otros estudios no dan información sobre el
retardo de actualización, sino que se centran en el rendimiento
(throughput) como [3], o son muy limitados: [9] usa 3
vehı́culos reales para probar el protocolo, un número muy
reducido como para obtener datos estadı́sticamente relevantes.


1El problema del terminal oculto se produce cuando dos nodos emisores
envı́an simultáneamente al no ser capaces de sensar las transmisiones mutuas,
y por tanto evitar transmitir a la vez. Esto produce una colisión en un receptor
que esté en el área de cobertura mutua.







Por tanto, el objetivo de este estudio es realizar un análi-
sis del rendimiento del protocolo MAC IEEE 802.11p para
redes beaconing MAMNET en sistemas de prevención de
accidentes, manteniendo una independencia de los parámetros
concretos de la red. Más especificamente, se perseguirá:


• Definir un método de estudio para protocolos MAC en
redes beaconing MAMNET.


• Realizar simulaciones del protocolo IEEE 802.11p bajo
diversos escenarios.


• Realizar recomendaciones sobre la forma de obtener el
máximo rendimiento del protocolo.


• Proponer mejoras sencillas al protocolo y comprobar su
efectividad.


Este artı́culo se organiza de la siguiente forma. En la
Sección II se presenta la metodologı́a seguida, definiendo
las medidas utilizadas y a continuación describiendo los
escenarios simulados. En la Sección III se presentan los
resultados obtenidos en las simulaciones, que son discutidos
en la Sección IV. Finalmente, en la Sección V se resumen las
conclusiones obtenidas del estudio.


II. METODOLOGÍA


A. Definiciones


• Channel load (o tráfico ofrecido): Parámetro que repre-
senta la proporción de tiempo que el canal está ocupado
desde el punto de vista de un receptor.


CL =
ME


MT
(1)


Donde CL representa el channel load, ME el número de
recepciones esperadas para N nodos en un intervalo de
tiempo y MT el número de mensajes que el medio puede
entregar en ese intervalo de tiempo.
El channel load representa la carga de la red, y abstrae
parámetros como la longitud de paquete, el número de
nodos totales en la red y el ancho de banda.


• Update delay: Tiempo que transcurre en un receptor en-
tre dos recepciones consecutivas de un mismo transmisor.
En las aplicaciones de seguridad vial, interesa conocer
este retardo, más que la tasa de colisiones o el througput,
ya que representa la capacidad de los nodos de reaccionar
ante los cambios en su entorno.
Se medirá su función distribución de probabilidad cumu-
lativa complementaria (CCDF), que dados los segundos
de retardo, nos dará la probabilidad de que el update
delay en un nodo concreto sea mayor que ése valor.


• Factor de dinamismo: El factor de dinamismo cuantifica
la movilidad de los nodos de la red, y se define como:


FD =
V
R


(2)


Donde V es la velocidad y R el alcance. Con esta medida
se consigue una abstracción de la velocidad y el alcance.


B. Parámetros simulados


Los parámetros por defecto usados en las simulaciones se
muestran en el Cuadro I. Los efectos que se estudiarán son
los siguientes:


• Channel load: Se ejecutan simulaciones con los paráme-
tros por defecto, y con cargas de canal del 15, 50 y


Parámetro Valor
Tiempo de simulación 1000 s
Nodos 160, 290, 400 (15, 50 y 100 % de channel load)
Frecuencia de señalización 1 Hz
Frame 80 mensajes/frame
Área 20x20 km
Alcance 5 km
Canal Ideal
Velocidad de los nodos 200 km/h
AIFS 34 µs
CW 5


Tabla I: Parámetros por defecto


100 %, para comprobar el efecto del crecimiento del
tráfico ofrecido.


• Movilidad: Las simulaciones realizadas son con alcances
de 1000, 2500 y 5000 m, y con una velocidad constante
de 200 km/h, es decir, factores de dinamismo de 0.056,
0.022 y 0,011 s−1


• Modelo de canal: Se estudian los efectos del medio sobre
las transmisiones. Para ello se usan dos modelos de
canal: un canal ideal, en el que no se introduce ninguna
atenuación y no se recibe nada fuera del área de alcance,
con lo que se ignora el efecto del medio, y un canal
Hata-Okumura Suburban, que aproxima la atenuación
introducida por el canal en medios suburbanos y, en
general, en espacios con estructuras artificiales dispersas.
En esta sección se realizarán simulaciones con alcances
de sensado de canal de 5 km 2), 15.5 km 3 y de toda
el área de simulación.


• frecuencia de señalización o heartbeat: En esta sección
se simula la frecuencia con la que un nodo genera
beacons e intenta transmitirlos.


• Parámetros del protocolo: Se simulan los dos parámetros
ajustables que posee el protocolo IEEE 802.11p: el AIFS
y el CW [1].


• Corrección de errores: Se añadirá una tolerancia a pa-
quetes parcialmente interferidos. Se recuperarán paquetes
con 0 y 10 % de superposición.


Visto el comportamiento del protocolo ante los cambios
más importantes de su entorno, se propondrá y se simulará una
mejora al mismo para reducir el update delay:


• Ventana de envı́o: Dado que la transmisión de los bea-
cons es periódica, las colisiones que se producen también
son periódicas (mientras los nodos estén en posiciones
relativas que den lugar al problema del terminal oculto),
con lo cual se producen grandes retardos en los nodos
receptores. La sustitución del instante de envı́o por un in-
tervalo o ventana temporal en la cual un nodo transmite
aleatoriamente hará que las colisiones no se repitan de
forma perfectamente periódica, dando ası́ la oportunidad
a los receptores de decodificar algunos mensajes. Esta
técnica se representa en la Figura 2. Para las simulaciones
se usarán ventanas de 20 y 40 paquetes, es decir, 250 y
500 ms (25 y 50 % del total del frame).


2Igual al alcance; definiendo alcance como la máxima distancia a la
que un nodo puede recibir la señal con la SNR suficiente en ausencia de
interferencias, es decir, 13 dB


3Distancia a partir de la cual, todo interferente individual producirá una
señal que para los receptores situados a 5 km del transmisor, es lo suficien-
temente débil como para no producir interferencia







Fig. 2: Comparación entre una red en la que los
nodos envı́an sus paquetes de forma perfectamente
periódica (izquierda) y una en la que envı́an los
paquetes dentro de una ventana aleatoria (derecha).
En el primer caso, los nodos transmisores envı́an
simultáneamente, con lo que el receptor nunca recibe
correctamente. En el caso de la ventana de transmi-
sión, las colisiones no se repiten, con lo que de forma
irregular, B recibe los nodos de A y C de forma
secuencial


III. RESULTADOS


• Channel load: El update delay obtenido para valores
de 15, 50 y 100 % de channel load con el resto de
parámetros por defecto, se puede observar en la Figura
3.


Fig. 3: Update delay obtenido en las simulaciones
con todos los parámetros por defecto


Se observa que al aumentar el channel load, el CCDF del
update delay para valores de menos de unos 60 segundos
crece, mientras que para valores mayores decrece.


• Movilidad: En este caso, se observa que al aumentar el
factor de dinamismo, se produce un aumento del update
delay inicial para valores bajos, pero una reducción para
valores mayores.


• Modelo de canal: Al aumentar el rango de sensado, se
obseva una reducción del update delay. Concretamente,
para los modelos de sensibilidad a 15.5 km y a toda
el área de simulación el update delay es menor que en
el caso de un canal ideal, gracias al efecto captura. No
obstante, el update delay es más sensible al channel load
(crece más rápido).
En el caso de un rango de sensado de 5km, el efecto
captura es demasiado débil, lo cual repercute en un
update delay mayor que el canal ideal.


• Parámetros del sistema (Frecuencia de señalización):
Las simulaciones muestran que para una frecuencia de
señalización mayor, el update delay decrece.


• Parámetros del protocolo: Para ambos parámetros, las
simulaciones muestran que el rendimiento del protocolo
apenas se ve afectado por el cambio de los valores.


• Corrección de errores:


Al usar una estrategia de corrección de errores4 se
obtiene una mejora muy pequeña, pero que mantiene la
tendencia.


• Ventana de envı́o:


Fig. 4: Update delay obtenido en las simulaciones
con ventana de transmisión con una carga de canal
del 50 %


Los resultados de las simulaciones (Figura 4) muestran
una reducción importante del update delay para la ven-
tana de transmisión; concretamente la de 250 ms ofrece
un comportamiento mejor. Esta técnica consigue reducir
el impacto del terminal oculto, al evitar la repetición
periódica de las colisiones. Sin embargo, no elimina del
todo las colisiones; simplemente las reparte de una forma
más conveniente al añadir aleatoriedad al sistema.


IV. DISCUSIÓN DE LOS RESULTADOS


• Las simulaciones del channel load muestran que cuando
éste crece, el update delay crece. En condiciones de
tráfico elevado, el número de colisiones es mayor, dado
que crece la probabilidad de que dos paquetes se envı́en
simultáneamente en puntos distintos de la red. Además,
al ser periódicos los paquetes, esas colisiones se repiten
periódicamente. Para valores muy altos del update delay
(más de 60 segundos), la tendencia se invierte, es decir, a
mayor tráfico, menor update delay. Esto se debe a que al
aumentar el tráfico, la contención entre nodos aumenta,
lo cual hace que los nodos envı́en sus mensajes de una
forma más irregular. En este caso, los nodos no producen
colisiones periódicas, obteniendo, por tanto, un menor
update delay.


• Prácticamente todas las colisiones que se producen en las
simulaciones se deben al problema del terminal oculto.
Una proporción despreciable ocurre por otras causas.
Esto significa que para que un factor modifique sensi-
blemente el update delay (para un valor fijo del channel
load) debe modificar de algún modo el comportamiento
del protocolo frente al problema del terminal oculto.


• Se observa que el aumento en el factor de dinamismo
(es decir, un aumento en la velocidad, o una reducción
del alcance de los nodos) reduce el update delay. Esto se
debe a que el movimiento deshace la configuración espa-
cial del terminal oculto. Cuando el factor de dinamismo
aumenta, la configuración de terminal oculto se deshace
antes; ya sea porque la zona conflictiva (aquella en la


4En estas simulaciones no se usa ningún sistema concreto, sólo se tiene
en cuenta el uso de un sistema de corrección de errores capaz de recuperar
paquetes interferidos parcialmente







que las señales de dos terminales ocultos mutuamente se
superpone) es menor, o porque los nodos salen antes de
ellas.


• Las simulaciones muestran que el comportamiento del
protocolo cuando está presente un modelo de canal
realista depende de la sensibilidad de la función de
sensado del medio. El efecto captura puede reducir el
update delay, pero para que esto se cumpla, los nodos
deben ser capaces de sensar transmisiones que están
fuera de su alcance. Si la sensibilidad se limita al área de
recepción, la existencia de un canal realista supone un
aumento del update delay, ya que los nodos que están
fuera del alcance de los receptores causan colisiones. En
el canal ideal, no hay efecto captura, por lo que el update
delay es mayor que en un sistema con canal real diseñado
correctamente.


• Se observa que al aumentar la frecuencia de señali-
zación, el update delay se reduce. Esto se debe a que
aumenta el número de mensajes por unidad de tiempo
que recibe un nodo. Este resultado se puede usar para
mejorar el comportamiento del protocolo. Por otro lado,
también requiere un mayor ancho de banda, ya que los
mensajes deben ser transmitidos más rápidamente.


• Se demuestra que los parámetros AIFS y CW, no
influyen en gran medida sobre el comportamiento del
protocolo. La razón de esto es que ninguno de estos dos
parámetros influye en el problema del terminal oculto.
Del mismo modo, la corrección de errores no supone
una gran mejora. Tolerar superposiciones de hasta un
10 % del paquete, sólo salva un máximo del 10 % de
los paquetes perdidos. Vale más para entornos con in-
terferencias cortas; pero las colisiones son interferencias
de entre el 0 y el 100 % del paquete. La corrección de
errores no evita el problema del terminal oculto, sino que
intenta reparar sus efectos.


• El uso de la ventana de transmisión muestra una
gran mejora en el update delay. Los resultados muestran
también un comportamiento complejo, ya que se observa
que el aumento del tamaño de la ventana no implica
una mejora constante del rendimiento, sino que hay un
máximo. Además, el valor óptimo de la ventana depende
del channel load, ya que para un valor de channel load
del 15 % se observa que la ventana de 500 ms presenta un
update delay menor que la ventana de 250 ms, mientras
que en los demás casos (50 y 100 %), esta tendencia se
invierte. Los buenos resultados obtenidos mediante esta
técnica se deben a que evita que se repitan las colisiones
periódicas al añadirse una irregularidad en el momento
de envı́o de los beacons periódicos.


V. CONCLUSIONES


• El protocolo IEEE 802.11p no garantiza la entrega
de los mensajes en un tiempo acotado. La principal
causa de ésto es el problema del terminal oculto; y
por tanto cualquier esfuerzo para mejorar el protocolo
debe centrarse en evitarlo.


• Las aplicaciones de seguridad vehicular que usen el
protocolo IEEE 802.11p a pesar de este inconveniente,
tendrán que mantener un channel load bajo siempre
que sea posible (reduciendo la cantidad de información


transmitida o aumentando el ancho de banda) y usar
una ventana de transmisión aleatoria. Asimismo, una
frecuencia de señalización alta ayuda a reducir aún más
el update delay.


• Es recomendable el uso de un hardware capaz de sensar
transmisiones situadas fuera de su alcance de re-
cepción. No obstante, una sensibilidad demasiado alta
hará que el channel load aparente aumente para los
transmisores y el update delay crezca, por lo que hay
que ajustar a un valor de compromiso.


• Usar un esquema de corrección de errores eficaz no
reducirá mucho el update delay, por lo que es inne-
cesario aumentar los costes del sistema implementando
uno demasiado complejo.


• El ajuste usado en los parámetros del protocolo (AIFS y
CW) es irrelevante, ya que su influencia sobre el update
delay es despreciable.
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DETECCIÓN DE LATIDO EN SEÑAL
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Resumen—The main objective in ECG signal compression is
to obtain the maximum compression rate while keeping the
relevant information in the reconstructed signal for diagnosis
purposes. On the other hand, theQRS complex gives a lot
of information about the heart condition. Nowadays, signal
processing techniques for cardiac analysis are widely used. In
these cases, the first preprocessing stage always accomplishes
the R wave detection. Failures in this step are concerning
because they are transferred to the following stages. When
ECG compression is involved, the degradation of the signal may
worsen the performance of a detector. In this work, the capability
of an R wave detector over compressed ECG is examined. The
quality of the reconstructed signal is of great importance,so it
should always be under control so that the diagnosis with either
the original or the reconstructed signal would not change. For
this reason, we use a compressor that guarantees the fidelity
of the signal within some predefined interval. The tests are
performed using the MIT-BIH Arrhythmia Database.


I. I NTRODUCCIÓN


El electrocardiograma (ECG) es una señal que muestra la
actividad eléctrica del corazón. Se utiliza para medir elritmo
y la regularidad de los latidos, ası́ como el tamaño y posición
de las aurı́culas y ventrı́culos y cualquier daño al coraz´on. Las
señales eléctricas que se recogen en el ECG son resultado de
las distintas contracciones y dilataciones que se llevan a cabo
en las diferentes cavidades del corazón durante los latidos.
De esta forma, el ECG en condiciones normales presenta un
patrón de onda repetitivo, ya que presenta para cada latido
una forma de onda tı́pica. Este patrón consiste, de manera
secuencial, en una onda P, un complejo QRS y una onda T, tal
y como se puede ver en la Fig. 1. Este ciclo descrito controla
la contracción sı́ncrona de las aurı́culas y los ventrı́culos. El
complejo QRS se corresponde fı́sicamente con la contracci´on
de los ventrı́culos. Debido a que la señal ECG contiene mucha
información del funcionamiento del corazón, a lo largo delos
últimos años ha aumentado en gran medida la importancia
de su estudio y procesado. Ası́ pues, muchos sistemas de
procesado de señal ECG, como por ejemplo sistemas para la
determinación del ritmo cardı́aco, para la monitorizaci´on de
arritmias o algoritmos de compresión, requieren como paso
previo un algoritmo de detección del complejo QRS.


Se han desarrollado una gran cantidad de técnicas de
compresión. El objetivo de todas ellas es reducir la tasa binaria
conservando en la señal recuperada la información relevante
para el diagnóstico. Para alcanzar este fin, se han desarrollado
numerosas estrategias en las que se intenta aprovechar las
propiedades inherentes de los ECG para reducir la cantidad
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Fig. 1. Componentes de la señal ECG correspondiente a un latido.


de datos necesarios para su representación. El tipo de compre-
sores implementados en este estudio se basan en técnicas de
descomposición subbanda. La caracterı́stica común de todos
los esquemas de compresión analizados en este trabajo es la
umbralización de los coeficientes obtenidos tras el procesado
inicial.


En la compresión de ECG debe conservarse la información
que se considera relevante para el diagnóstico. Por tanto,es
necesario establecer algún criterio que asegure que con la
señal que se recupera tras la compresión se está en condi-
ciones de proporcionar el mismo diagnóstico que con la señal
original. En la práctica médica rutinaria, el procedimiento de
diagnóstico mediante el ECG se basa en la inspección visual,
por lo que se deduce que la técnica objetiva equivalente debe
basarse en que la forma de onda de la señal recuperada no
puede diferir demasiado de la forma de onda de la señal
original. Con este objetivo aparecen parámetros matemáticos
que evalúan el grado de similitud entre ambas señales. En [1]
se propone un método sencillo y de buenos resultados como es
el error cuadrático medio porcentual (PRD:Percentage Root-
mean-square Difference) que es la medida de calidad de ECG
más utilizada hasta este momento. La ecuación que define el
PRD es la siguiente:


PRD =


√


√


√


√


√


√


√


√


√


√


N
∑


n=1


(x[n]− x̂[n])2


N
∑


n=1


(x[n])2


× 100, (1)


siendox[n] la señal original, ŷx[n] la señal reconstruida.
La detección de latidos es una etapa estrictamente necesaria


para cualquier procesado o análisis que se quiera realizarcon
posterioridad. Cualquier fallo que se produzca en la detección
de latidos, puede producir errores en el diagnóstico médico.







Por tanto, lo primero que se hace en la detección de arritmias
es detectar la onda R. En este estudio se analiza en qué medida
la detección del latido cardı́aco se ve afectada cuando se
utilizan señales que han sido sometidas a compresión con
pérdidas. Este análisis consiste en una primera fase de estudio
de la degradación de la morfologı́a de la señal, utilizando
parámetros caracterı́sticos de tratamiento del ECG. Paraello
se analizan diversos algoritmos de compresión sometiendola
señal comprimida a un proceso de detección de latido.


La detección del complejo QRS se inicia hace alrededor
de casi 40 años, a lo largo de los cuales se han desarrollado
distintos algoritmos de diversa complejidad. A pesar de la
gran variedad de algoritmos existentes, la gran mayorı́a de
ellos siguen una estructura similar a la mostrada en la Fig.
2. En primer lugar se tiene una etapa de preprocesado y
de extracción de caracterı́sticas de la señal, incluyendo un
filtrado lineal o no lineal, para después atravesar una etapa
de detección de máximos y de posterior decisión. Finalmente
se incluye una etapa de postprocesado para determinar la
ubicación exacta del complejo QRS detectado. En este trabajo
se ha utilizado como técnica de detección de latidos el
algoritmo de Pan y Tompkins [2].


Filtrado Lineal Filtrado no Lineal


Etapa de Preprocesado


Lógica de detección
de máximos Decisión


Etapa de Decisión


ECG


Fig. 2. Esquema general de un algoritmo detector del latido cardı́aco.


II. COMPRESORES BASADOS EN UMBRALIZACÍON


El diagrama general de bloques que describe los esquemas
de compresión utilizados en este estudio se muestra en la
Fig. 3. Este esquema se caracteriza por no realizar un análisis
previo de detección de latidos. Es por tanto muy importante,
verificar en que medida se sigue realizando la detección con
señales que han sido sometidas a un proceso de compresión.


x[n]
y[n]


c[n]UMBRALIZACIÓN y[n]^
CUANTIFICACIÓN


PCM
CODIFICACIÓN


FUENTE


DESCOMPOSICIÓN
DE LA SEÑAL


y [n]th


Fig. 3. Diagrama de bloques general del esquema de compresi´on.


A. Descomposición de la sẽnal


Esta etapa consiste en la transformación de las muestras
originales que forman la señal, en un conjunto de coeficientes
que permiten mejorar las prestaciones en cuanto a compresi´on.
En este estudio, se emplea la técnica de descomposición sub-
banda basada en bancos de filtros coseno modulado (CMFB:
Cosine Modulated Filter Bank).


B. Umbralizacíon


La mayor parte de la energı́a del ECG se concentra en las
frecuencias bajas por lo que al aplicar un banco de filtros, se
logra concentrar esa energı́a en unos pocos coeficientes de las
señales subbanda. El algoritmo de compresión desarrollado
en este estudio se realiza mediante umbralización [3].Éste
consiste en en fijar un umbralε, de tal manera que aquellas
muestras con un valor inferior al mismo se anulan. Estas


muestras se denominan muestras o coeficientes no significati-
vos, siendo los coeficientes significativos aquellas muestras
que tienen un valor superior al umbral. De esta manera,
las muestras con mayor energı́a son las que contribuyen a
mantener la calidad de la señal reconstruida con respecto a
la original. Esta calidad se mide mediante el PRD (1). Este
algoritmo de compresión se ha diseñado para procesar el ECG
de forma continuada, sin necesidad de detectar y separar cada
uno de los latidos que lo componen.


C. Cuantificacíon de coeficientes


Los coeficientes significativos obtenidos tras la umbraliza-
ción yth[n], se cuantifican en PCM (Pulse Code Modulation)
aplicando la siguiente ecuación:


ŷ[n] = round


(


(2B) ·
(yth[n]− ythmin)


(ythmax − ythmin)


)


, (2)


donde la funciónround determina el número entero más
próximo, siendoB el número de bits que deseamos para los
coeficientes, mientras queythmax y ythmin son los valores
máximo y mı́nimo de la señalyth[n] respectivamente. Ası́,
cada valor original es sustituido en la señal de salida por el
extremo de intervalo más próximo, dando lugar a la señal de
salidaŷ[n].


D. Codificacíon fuente


Las etapas desarrolladas hasta ahora se encargan prin-
cipalmente de adecuar los coeficientes de la señal para
que el codificador fuente pueda obtener de ellos el mayor
rendimiento de compresión posible. La codificación fuente
trata de representar con la menor cantidad de bits posibles
la información obtenida a la salida del cuantificador. En
concreto, el codificador fuente utilizado en este trabajo esel
codificador Huffman. La codificación Huffman es una técnica
de codificación entrópica basada en la frecuencia relativa
de los sı́mbolos [4]. La idea general es que el codificador
proporcione códigos de poca longitud para los sı́mbolos m´as
probables y códigos largos para los sı́mbolos menos habitu-
ales. El codificador fuente de tipo Huffman utilizado en este
trabajo es el propuesto en [5], en el que se ha deshabilitado
la opción de codificación logarı́tmica. La codificación se
realiza mediante el procedimiento iterativo que se resume a
continuación:


1) Se comprueba si la cantidad de sı́mbolos nulos de
la secuencia de entrada es suficientemente grande en
comparación con el número de sı́mbolos significativos:
if (coeficientes nulos≪ coeficientes significativos)
then saltar al paso 2
else saltar al paso 3


2) Se aplica la codificación Huffman tradicional a la se-
cuencia de entrada.


3) La secuencia de entrada es dividida en dos segmentos:
• Conjunto de sı́mbolos significativos
• Segmento formado por las posiciones de los coe-


ficientes significativos y la longitud total de la
secuencia de sı́mbolos, representado en formato
diferencial.


Ambos segmentos son sometidos a la codificación desde
el inicio, regresando al paso 1. Al volver a la etapa 1, el
conjunto de sı́mbolos significativos siempre cumplirá la







condición al carecer de valores nulos, por lo que se les
aplicará la codificación Huffman del paso 2. Por tanto,
el segmento de posiciones es el único susceptible de
iteración.


III. D ETECCIÓN DEL COMPLEJOQRS


El algoritmo desarrollado para la detección de la ondaR


está basado en el algoritmo de Pan y Tompkins [2]. La mayor
parte de la energı́a de un complejo QRS está presente entre
los 5 y los 25 Hz y casi todos los algoritmos detectores
de complejos QRS poseen un filtro preliminar para atenuar
todas las demás componentes de la señal, como son las ondas
P, T ası́ como el ruido y otras perturbaciones. Este filtro
no debe ser muy preciso pues el complejo QRS también
posee energı́a en otras frecuencias. El filtro paso-banda, en
algunas implementaciones, se realiza mediante un filtro paso-
alto seguido de un filtro paso-bajo en cascada. Después de
la fase de filtrado se procesa la señal con métodos lineales
y no lineales para obtener una señal sobre la que aplicar
el algoritmo de detección. Este algoritmo suele consistiren
seleccionar candidatos y mediante unas reglas de decisión
determinar cuales corresponden a un latido y cuales no. En
la Fig. 4 se muestra un esquema con las etapas del detector
QRS.


Filtro
Paso-banda


Filtro
Derivador


Cuadrado
de la señal


Filtro con
ventana de
integración


Marcas
Fiduciales


Reglas de decisión QRS


ECG


Posición QRS


y(n)


Fig. 4. Etapas del esquema detector de complejos QRS.


IV. D ESARROLLO EXPERIMENTAL Y RESULTADOS


A. Metodoloǵıa


La base de datos utilizada para comprobar el funciona-
miento del experimento es la MIT-BIH Arrythmia Database
[6]. Esta base de datos fue creada y distribuida en 1980. Se
realizó mediante un esfuerzo conjunto entre el Massachusetts
Institute of Technology y el Beth Israel Hospital (actual
Beth Israel Deaconess Medical Center). Contiene 48 registros
anotados obtenidos de 47 pacientes. De ellos, 23 (serie 100)
fueron seleccionados aleatoriamente de un conjunto de alrede-
dor de 4000 cintas de 24 horas Holter. Los otros 25 registros
restantes (serie 200), fueron seleccionados del mismo conjun-
to pero incluyendo una variedad de fenómenos clı́nicamente
importantes que podrı́an no estar bien representados por una
pequeña muestra aleatoria. Varios registros en esta última serie
fueron seleccionados especı́ficamente por sus caracterı́sticas
del ritmo, morfologı́a del QRS o por mala calidad de la señal.
Cada uno de estos registros tiene una duración de 30 minutos.


La validación del detector se ha llevado a cabo siguiendo
los procedimientos establecidos en la práctica recomendada
por la “Association for The Advancement of Medical Ins-
trumentation” (AAMI) [7]. Se determinan cuatro categorı́as
excluyentes para cada caso:


1) Verdaderos positivos (TP:True Positive): cantidad de
detecciones correctas por parte del algoritmo.


2) Falsos positivos (FP:False Positive): cantidad de latidos
detectados erróneamente por el algoritmo.


3) Verdaderos negativos (TN:True Negative): cantidad de
latidos no detectados y que no están presentes en la
señal.


4) Falsos negativos (FN:False Negative): cantidad de
latidos no detectados por el algoritmo y que sı́ están
presentes en la señal.


Los parámetros que se miden para evaluar el rendimiento de
las detecciones son los siguientes:


• Sensibilidad (Se): de todos los eventos reales cuales
fueron correctamente detectados.


Se =
TP


TP + FN
× 100 (3)


• Precisión o Predictividad Positiva (P+): de todos los
eventos que se detectaron cuales son reales.


P+ =
TP


TP + FP
× 100 (4)


En general, para los algoritmos de detección de complejos
QRS, es menos costoso tener falsos positivos que falsos
negativos ya que siempre se puede incorporar una etapa donde
se eliminen las falsas detecciones que no correspondan a la
morfologı́a de los mismos.


B. Resultados


El experimento llevado a cabo en este trabajo consiste
en pasar por el detector de onda R señales que han sido
previamente comprimidas con distintos niveles de calidad.
En concreto, se realiza la compresión para valores de cali-
dad comprendidos entrePRDmin y 19×PRDmin, siendo
PRDmin la calidad máxima que en recepción podemos
recibir de la señal comprimida. En la Fig. 5 se muestra la se˜nal
113 original y recuperada con distintos niveles de calidad
obtenidos tras el proceso de compresión, donde se observa
como existe una pequeña diferencia entre ambas señales. Es
por tanto importante comprobar, en que medida se mantiene la
capacidad detectora sobre la misma, debido al gran contenido
diagnóstico que presenta el complejo QRS.


Los resultados obtenidos del estudio para toda la base de
datos se muestran en la Tabla I. De manera visual estos valores
se representan en la Fig. 6. Las soluciones se han obtenido
promediando los resultados de los 48 registros que forman la
base de datos para un conjunto de valores de PRD prefijados
a priori. Se representan los valores medios de calidad (PRD)
de la señal recuperada tras la compresión junto con la tasa
de compresión obtenida (CR:Compression Rate), ası́ como el
valor de la sensibilidad y de la predictividad positiva paratoda
la base de datos. Se observa que tanto la sensibilidad como la
predictividad positiva se mantienen prácticamente constantes
para valores de calidad comprendidos entre 0 y 7 %. Un
estudio realizado en [8], donde se examina el conjunto de
señales de la base de datos bajo estudio, revela que valores
de PRD comprendidos entre 0 % y 9 % en términos medios,
podrı́an atribuirse a una clasificación de calidad definida
como buena o muy buena. Señalar también, que el rango de
valores entre los que se mueve, tanto la sensibilidad como
la precisión o predictividad positiva, no llega a tres décimas.
Sin embargo, los valores de PRD varı́an desde un 0 %, es







decir, resultados para señales sin comprimir, hasta un 16.9 %.
Por tanto, para señales comprimidas con muy baja calidad,
esto es, para valores de PRD mayores del 9 %, el detector
sigue manteniendo de manera casi constante los niveles de
detección. Cabe resaltar además, que tal y como se explic´o en
la sección II, esto sucede con el añadido de que el algoritmo
de compresión no requiere de la detección del complejo QRS.


Si se analizan cada una de las señales que conforman la
base de datos y su contribución a los resultados anteriores,
se comprueba que la señal 113 es una de las que más se
ve afectada por la compresión de manera negativa. Es decir,
si evaluamos cómo afecta la compresión a esta señal, se
comprueba que para valores de PRD mayores de un 8 %
tanto la sensibilidad como la predictividad se ven fuertemente
afectadas. La Fig. 6 muestra una comparativa de los resultados
que se obtienen al promediar todas las señales y al eliminarla
señal 113. Esto ocurre debido a que el número de falsos positi-
vos para la señal 113 aumenta para valores de PRD por encima
del 8 %, es decir, el algoritmo de detección detecta latidos
inexistentes en la señal original sin comprimir. Se muestra
como los resultados de sensibilidad no varı́an demasiado, pero
sin embargo, en cuanto a predictividad positiva o precisión, se
mejora bastante al eliminar la señal en cuestión. No obstante,
cabe señalar también en este caso, que el rango de valores
entre los que la sensibilidad y predictividad se mueven es de
0.3 puntos.
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Fig. 5. Señal 113 original y comprimida a distintos nivelesde compresión.


Calidad PRD CR Latidos totales FP FN Se P+


Sin Compresíon 0 0 109274 272 324 99.72 99.73
PRDmin 0.92 3.02 109274 274 322 99.73 99.72


3xPRDmin 2.67 6.87 109274 262 330 99.72 99.74
5xPRDmin 4.45 9.30 109274 251 327 99.72 99.75
7xPRDmin 6.23 10.92 109274 240 336 99.72 99.76
9xPRDmin 8.00 12.27 109274 527 343 99.71 99.48
11xPRDmin 9.78 13.58 109274 556 360 99.69 99.45
13xPRDmin 11.56 14.94 109274 374 412 99.65 99.62
15xPRDmin 13.34 16.30 109274 593 450 99.61 99.41
17xPRDmin 15.12 17.69 109274 591 503 99.57 99.41
19xPRDmin 16.90 19.14 109274 571 563 99.51 99.44


Tabla I. Resultados de la simulación.


V. CONCLUSIONES


La detección automática de latido es necesaria como paso
previo a cualquier procesamiento o análisis automático de la
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Fig. 6. Comparativa de la sensibilidad y precisión al eliminar la señal 113.


señal electrocardiográfica. Por otro lado, existe una clase de
algoritmos de compresión de ECG que no requieren la de-
tección previa de latido. Por tanto, es muy importante analizar
en que medida se mantiene el nivel de detección de latidos
en señales comprimidas con respecto a la señal original. Ala
vista de los resultados obtenidos en el experimento, se observa
que el detector sigue manteniendo sin apenas variación en
los resultados de sensibilidad y predictividad positiva. Es
decir, los parámetros del detector QRS se mantienen casi
constantes para un amplio margen de calidades obtenidas tras
la compresión. Esto demuestra que la detección de la onda R
mediante el detector basado en el algoritmo de Pan y Tomp-
kins no se ve afectada significativamente cuando se utiliza
un compresor basado en umbralización con descomposición
subbanda basada en bancos de filtros coseno modulado.
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Abstract – Conventional SAR (Synthetic Aperture Radar) 
techniques only consider a single reflection of transmitted 
waveforms from targets. Nevertheless, today’s new applications 
force SAR systems to work in much more complex scenes such 
as urban environments. As a result, multiple-bounce returns are 
additionally superposed to direct echoes. We refer to these as 
ghost images, since they obscure true target image and lead to 
poor resolution. By applying Time Reversal concept to SAR 
imaging (TR-SAR), it is possible to reduce considerably –or 
almost mitigate– ghosting artifacts, recovering the lost 
resolution due to multipath effects. Furthermore, some focusing 
indicators such as entropy (E), contrast (C) and Rényi entropy 
(RE) provide us a good focusing criterion when using TR-SAR. 


I. INTRODUCCIÓN 
La técnica SAR (Radar de Apertura Sintética) permite 


obtener un mapa de reflectividad de la escena iluminada en el 
dominio bidimensional de distancia-acimut. Etimológicamen-
te, su propio nombre hace alusión al concepto de síntesis de 
señal, consiguiendo una notable mejora de la resolución 
acimutal [1-4]. A su vez, puesto que el producto final de un 
sistema SAR es una imagen, se requiere una resolución en 
distancia comparable. Para tal propósito, se apuesta por el uso 
de pulsos modulados linealmente en frecuencia (LFM) con 
objeto de aplicar técnicas de compresión en recepción. 
 


El mero hecho de trabajar en la banda de microondas les 
convierte en sistemas todo tiempo, puesto que no se ven 
afectados por las condiciones climáticas ni por el momento 
del día en el que son utilizados. Sin embargo, existen otros 
efectos a los que las técnicas SAR no son capaces de hacer 
frente de forma tan eficiente, los cuales están relacionados 
con una serie de factores externos e internos del propio 
sistema SAR –entre ellos, cabe destacar el fenómeno del 
multitrayecto, el conocido ruido speckle o el ruido de fase. 
Aunque todos ellos pueden poner en entredicho la calidad y 
la resolución de la imagen, este trabajo se centrará 
exclusivamente en la mitigación del multitrayecto. 


 


Los sistemas SAR convencionales son diseñados para 
iluminar blancos en situaciones en las que existe línea de 
visión entre ambos terminales. Sin embargo, en entornos 
donde el blanco en cuestión está oculto o rodeado por 
muchos dispersores, la imagen resultante constará tanto de la 
señal reflejada de forma directa desde el blanco como de las 


múltiples señales provenientes de dichos dispersores, lo cual 
degrada la resolución de la imagen de forma considerable [5]. 


 


En este artículo, se presenta una técnica innovadora 
destinada a mitigar los efectos del multitrayecto, en la que se 
aplica el concepto de Inversión Temporal (Time Reversal, 
TR) a aquellas imágenes SAR en las que el blanco está 
contaminado de clutter, dando lugar a la técnica TR-SAR [6-
7]. Nuestra motivación proviene del hecho de que la mayoría 
de las técnicas destinadas a la reducción de los efectos del 
multitrayecto, citadas en la literatura, están relacionadas con 
el diseño del sistema radiante. Por ese motivo, creemos en la 
necesidad de desarrollar o mejorar técnicas de procesado de 
señal enfocadas a la mitigación de este fenómeno nocivo. 


 


En pocas palabras, a partir de una estimación aproximada 
de la posición del blanco deseado, extraída de una imagen 
SAR convencional, TR-SAR es capaz de enfocar en el blanco 
con una resolución más fina, reduciendo así (o incluso 
eliminando) las imágenes fantasma. Para tal fin, este 
algoritmo procesa la historia de fase utilizando de forma 
constructiva la respuesta multitrayecto de un entorno con alta 
densidad de clutter. 


 


Esta es la razón por la que la técnica TR-SAR es utilizada 
para detectar la presencia de blancos, expresamente para 
entornos con mucho multitrayecto. Explotando esta 
peculiaridad, es posible hacer uso de ella para monitorizar 
bosques o entornos urbanos, incrementando así la 
probabilidad de detección del blanco [8]. En resumen, su 
objetivo final es la mejora del reconocimiento automático de 
blancos (ATR) en entornos con mucho multitrayecto [6]. Para 
ello, tal y como se mostrará en este trabajo, los indicadores de 
enfocado pueden ser de gran utilidad [9-11]. 


II. TIME REVERSAL (TR) 
El multitrayecto es considerado un fenómeno perjudicial 


cuyos efectos deben ser minimizados. Sin embargo, Time 
Reversal presenta un punto de vista completamente opuesto: 
el multitrayecto resulta ventajoso, y cuanto más haya mejores 
serán las prestaciones [12]. De hecho, TR es en esencia una 
técnica basada en el multitrayecto puesto que se aprovecha de 
la dispersión y de la diversidad temporal inducida por este 
fenómeno, en canales no homogéneos, con el fin de 







  


 


incrementar la resolución. Si existe el suficiente 
multitrayecto, la propia dispersión del canal será capaz de 
enfocar la señal invertida temporalmente en la antena 
receptora [13].  
 


Un importante inconveniente a la hora de mitigar este 
fenómeno es la falta de información a priori acerca de los 
dispersores, como por ejemplo sus verdaderas posiciones o 
sus características físicas. Como consecuencia, este tipo de 
técnicas se ven obligadas a trabajar a ciegas ya que no tienen 
conocimiento de la geometría. Esto provoca que la tarea de 
distinguir blancos de entre una serie de imágenes fantasma 
sea realmente complicada puesto que la única información de 
la que se dispone es una imagen SAR convencional 
contaminada de multitrayecto. Una vez identificado al blanco 
en cuestión, será posible examinar su forma o su tamaño con 
una mejor resolución. 


III. DESCRIPCIÓN MATEMÁTICA DE TR-SAR 


La señal transmitida ( )ts  es de banda ancha –pulsos 
LFM–, con una frecuencia de repetición de pulsos (PRF) de 


T/1 . Con respecto a la configuración empleada, se trata de 
un sistema monoestático (Fig. 1). El sensor SAR se encuentra 
embarcado a una altura de hz = , x  e y  son las coordenadas 
de acimut (cross-range) y distancia (ground-range), 
respectivamente, ψ  es el ángulo de grazing, L  representa la 
longitud de la apertura sintetizada y W  es la anchura de la 
franja iluminada. 


 


A diferencia de los trabajos realizados en [6] y [7], es 
importante destacar que el algoritmo TR-SAR ha sido 
desarrollado para el modo stripmap [1]. La razón es que el 
algoritmo de formación de imagen SAR elegido –RMA, 
Range Migration Algorithm– requiere la preservación de la 
información de chirp acimutal para funcionar correctamente. 


 


A su vez, los autores de [6] y [7] llevan a cabo dos 
exploraciones de la misma escena durante la recopilación de 
datos. La diferencia entre ambas es que la primera se hace en 
ausencia de blancos con el fin de caracterizar el clutter del 
entorno. De esta manera, sustrayendo esta medida a la 
efectuada durante la segunda exploración, es posible eliminar 
la mayor parte de la contribución de los dispersores que 
rodean a los blancos deseados. 
 


 
 


Fig. 1. Stripmap SAR: sistema monoestático 


En nuestro caso, se lleva a cabo una única exploración de 
la escena de interés, asumiendo que el nivel de clutter no es 
tan elevado como el correspondiente a los ecos directos 
provenientes de los blancos deseados. Consideramos que esta 
elección constituye un caso más realista, puesto que en la 
mayoría de los escenarios reales no es posible extraer, y 
posteriormente insertar, a los blancos bajo estudio. 


 


En consecuencia, la señal resultante contendrá no sólo los 
ecos directos sino también los múltiples rebotes debidos tanto 
a los blancos deseados como a los dispersores de las 
proximidades de dichos blancos –un estudio exhaustivo de la 
caracterización del multitrayecto fue llevado a cabo por los 
autores en [14]. Puesto que se están empleando pulsos LFM, 
los retornos del radar son sometidos a un proceso conocido 
como stretch, que permite comprimirlos y transforma el 
dominio de distancia a frecuencia espacial [6]. 


 


El algoritmo TR-SAR puede resumirse en los siguientes 
pasos [6-8, 12-13, 15]: 
 


• La señal recibida es almacenada y retardada. 


      ( ) ( )cTtsts −→ .                             (1) 


• La señal resultante es invertida en el tiempo, lo cual se 
traduce en una conjugación de la fase en el dominio 
frecuencial [16]. 


( ) ( ) ( )ωω ∗⎯⎯ →⎯−→− SetTsTts cTj
Fouriercc · .    (2) 


Debido a ese retardo, aparece un término de fase lineal 
–un desplazamiento de fase cTje ω –, el cual puede ser 
despreciado. 


( ) ( )ωωω ∗∗ ≈ SSe cTj · .                          (3) 


• La señal es normalizada en energía. 


• Seguidamente, es retrasmitida matemáticamente a la 
escena bajo estudio a través del mismo canal. Si éste 
es recíproco y altamente dispersivo –si presenta 
mucho multitrayecto–, la señal retrasmitida es 
enfocada en la fuente que la originó. 


• Finalmente, se lleva a cabo un proceso de enfocado 
con el fin de reconstruir la imagen –dechirping TR-
SAR. A partir de una estimación aproximada de la 
localización del blanco, extraída de una imagen SAR 
convencional, TR-SAR es capaz de enfocar en los 
patrones dominantes –en los blancos deseados– con 
una resolución más fina. De este modo, se reduce 
considerablemente (o incluso se elimina) el efecto del 
multitrayecto. Sin embargo, si el punto en el que se 
está enfocando no se trata de un blanco, los detalles 
serán poco nítidos y aleatorios. Por este motivo, 
resulta imprescindible desarrollar un algoritmo capaz 
de detectar con precisión los puntos prominentes de la 
imagen –estos puntos se corresponderán con los ecos 
directos procedentes de los blancos deseados. Pueden 
obtenerse mediante una búsqueda de los puntos que 
excedan un cierto umbral. 


En resumen, este algoritmo procesa la historia de fase 
utilizando de forma constructiva la respuesta multitrayecto de 
un entorno con alta densidad de clutter. 







  


 


IV. RESULTADOS 


A.  Definiciones 
El fenómeno del multitrayecto puede llegar a ser muy 


pernicioso, puesto que las imágenes fantasma pueden llegar a 
enmascarar completamente al blanco. Sin embargo, la 
existencia de algún rasgo que permita diferenciar al eco 
directo de los retornos causados por el multitrayecto podría 
dar solución al problema. En [14], algunos parámetros como 
el ISLR (Integrated Sidelobe Ratio), el PSLR (Peak Sidelobe 
Ratio) y el QPE (Quadratic Phase Error) nos proporcionaron 
las herramientas necesarias para conseguir nuestro objetivo. 
Sin embargo, en este trabajo se ha simulado un entorno 
altamente dispersivo con muchos ecos reflejados, además de 
los propios ecos directos. En este tipo de casos en los que los 
retornos están tan próximos entre sí, los lóbulos secundarios 
– e incluso los lóbulos principales– tienden a interferirse unos 
con otros. En consecuencia, los valores resultantes de ISLR, 
PSLR y QPE serán erróneos. Por esta razón, nos hemos 
decantado por el uso de indicadores de enfocado como la 
Entropía (E), el Contraste (C) y la Entropía de Rényi (RE) de 
orden 5.0=α  [9-11]:  
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donde jiI ,  es la imagen SAR, i y j son las coordenadas 


espaciales, el operador A(·) representa la media espacial y jiI ,  
es la imagen SAR normalizada, dada por la expresión: 
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En cuanto a las características del multitrayecto, los rayos 
son reflejados en una superficie lisa (multitrayecto especular) 
empleando un modelo de Tierra plana. No obstante, se 
asume que son retrodispersados desde cada uno de los puntos 
de incidencia y que recorren, en su camino de vuelta, el 
mismo camino que siguieron hasta llegar al dispersor en su 
camino de ida. En otras palabras, no verifican la ley de Snell 
y, hasta cierto punto, se está imitando un comportamiento 
difuso. De lo contrario, sólo se podría tener en cuenta un 
único rayo reflejado. 
 


B.  Resultados de las simulaciones 
Para generar imágenes SAR de escenarios que presentan 


multitrayecto, se ha hecho uso de uno de los algoritmos de 
formación de imagen más eficientes: RMA (Range Migration 
Algorithm), que destaca por su capacidad de compensar la 
curvatura en distancia de forma precisa. Los parámetros de 
simulación más importantes del radar empleado son: 
frecuencia de operación (242.2 MHz), ancho de banda 
transmitido (133.5 MHz), PRF (320 Hz), frecuencia de 
muestreo (192 MHz). 


 


Nuestra contribución consiste en demostrar la robustez de 
TR-SAR. Para tal fin, se ha creado un escenario constituido 
por tres blancos puntuales ubicados en las posiciones 


[0m,0m,100m], [-200m,0m,100m] y [-200m,200m,100m]. 
Cada blanco tiene asociados 20 retornos multitrayecto, 
además del propio eco directo (entorno urbano). La imagen 
SAR resultante se muestra en la Fig. 2. Cabe destacar que los 
blancos simulados están a una cierta altura sobre el terreno, 
por consiguiente, aparecen ligeramente desplazados en la 
dirección slant-range debido a su proyección en el plano 
slant-range [1]. Si no estuviesen a una cierta altitud, 
aparecerían ubicados en las posiciones mencionadas. 


 


Tal y como se mencionó anteriormente, el proceso de 
enfocado es un paso esencial en TR-SAR para reconstruir la 
imagen. La Fig. 3 muestra la imagen obtenida tras enfocar 
justamente en los blancos deseados –este es el caso en el que 
el algoritmo de puntos prominentes ha sido capaz de detectar 
los patrones dominantes con exactitud. La eficiencia de este 
algoritmo cuando es utilizado correctamente es evidente, 
puesto que no hay lugar a dudas a la hora de distinguir a los 
verdaderos blancos en la imagen. En otras palabras, se ha 
recuperado la resolución perdida por efecto del multitrayecto. 
Incluso en el caso de tener dos de los tres blancos en la 
misma posición acimutal (-200m), donde los ecos del blanco 
de la izquierda enmascaran al blanco de la derecha, TR-SAR 
es capaz de proporcionar excelentes resultados. 


 


Por otro lado, si la estimación de las posiciones de los 
blancos es inexacta, no se estará enfocando correctamente –
esto podría ocurrir cuando el algoritmo de puntos 
prominentes considera que un punto de gran nivel de la 
imagen se corresponde con un blanco, pero en realidad no lo 
es. En consecuencia, la calidad de la imagen empeora puesto 
que el nivel de los blancos es un poco menor y su resolución 
es ligeramente peor. En la Fig. 4, el algoritmo TR-SAR ha 
enfocado en las posiciones [250m,-250m,100m], [50m,-
250m,100m] y [50m,-50m,100m]. 
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Fig. 2. Tres blancos puntuales con 20 ecos multitrayecto 
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Fig. 3. Imagen tras TR-SAR: enfocando justamente en los blancos deseados 
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Fig. 4. Imagen tras TR-SAR: no enfocando en los blancos deseados 
 


Analizando los indicadores de enfocado, la mayoría de 
ellos tienden a empeorar a medida que la estimación de las 
posiciones de los blancos es más imprecisa (Tabla 1). En 
conclusión, proporcionan un buen criterio de enfocado al 
utilizar TR-SAR. Por ejemplo, en una situación en la que hay 
varios patrones dominantes pero solamente uno de ellos se 
corresponde con el verdadero blanco puntual, pueden surgir 
serias dudas a la hora de decidir cuál es el blanco deseado. En 
ese caso, se aplicará el proceso de enfocado en cada uno de 
ellos, y el que proporcione el mínimo valor de entropía tras 
aplicar TR-SAR será el verdadero blanco. 


 


De hecho, a partir de todas las simulaciones llevadas a 
cabo, se puede concluir que la entropía es el parámetro más 
fiable. Se puede apreciar cómo evoluciona antes y después de 
usar TR-SAR (Tabla 1). Cuando la imagen está contaminada 
de multitrayecto, E es mayor que después de aplicar TR-SAR. 
Efectivamente, el mejor valor de E tiene lugar cuando se 
enfoca exactamente en los blancos deseados. Es decir, cuanto  
más imprecisa sea la estimación de las ubicaciones reales de 
los blancos, mayor será E. Con respecto al contraste, tras 
enfocar con precisión durante el proceso de dechirping TR-
SAR, su valor mejora considerablemente. No obstante, tiende 
a dar un resultado confuso cuando no se enfoca 
correctamente ya que en ocasiones decrece y otras veces 
aumenta, por lo que su interpretación no es nada obvia. 
Finalmente, la entropía de Rényi empeora mucho cuando se 
enfoca justamente en los blancos deseados, pero también 
crece a medida que la estimación de las posiciones de los 
blancos es más imprecisa. Resulta útil para enfocar mejor ya 
que ofrece una información adicional que el contraste no es 
capaz de proporcionar. 


 
 E C RE 


Imagen con multitrayecto 
antes de TR-SAR  (Fig. 2) 7.9386 29.7826 9.4192 


Después de TR-SAR con 
enfocado preciso  (Fig. 3) 7.4089 44.7956 10.3049 


Después de TR-SAR con 
enfocado impreciso  (Fig. 4) 7.6678 51.1072 10.6008 


Tabla 1.   Evolución de los indicadores de enfocado 


V. CONCLUSIONES 
En este artículo se ha mostrado la eficiencia de la técnica 


TR cuando es aplicada a imágenes SAR en entornos con 
mucho multitrayecto. Lo más destacable es que TR-SAR se 
comporta como una modulación de amplitud (AM). En el 


caso de considerar un único rayo reflejado, la portadora 
equivaldría al eco directo –el patrón dominante sobre el que 
enfoca TR-SAR– y las bandas laterales al eco multitrayecto. 
Cuando hay muchos ecos, la estructura de la modulación es 
mucho más variable –su envolvente tiene una apariencia 
ruidosa. Por lo tanto, aunque la contribución de las bandas 
laterales sea mayor que en el caso previo, su nivel es menor –
su espectro es de banda ancha y parece que han sido 
sometidas a un promediado. En un contexto SAR, se traduce 
en que la contribución del multitrayecto se reduce claramente. 
Esta es la razón por la que TR-SAR ofrece mejores resultados 
en un entorno con mucho multitrayecto. A su vez, el 
algoritmo desarrollado puede ser extrapolado a blancos 
extensos, los cuales estarán constituidos por un conjunto de 
puntos reflectores. Finalmente, cabe destacar que la entropía, 
el contraste y la entropía de Rényi proporcionan un buen 
criterio de enfocado a la hora de utilizar TR-SAR. 
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Abstract - In this article we present the design and fabrication 
process of an inverse F (F-1) class amplifier. We use a Gallium 
Nitride (GaN) with high electron mobility (HEMT) transistor 
from the manufacturer Cree. The input and output matching 
networks are key part of the design because they allow the 
transistor to present the optimum impedance at fundamental 
frequency and at a number of harmonic frequencies to obtain 
the maximum efficiency. The matching networks have been 
design using the ADS Circuit-EM co-simulation tool which 
allows us to include parameterized layouts in a circuit 
simulation environment. In this way we simulate more precise 
network models that can be optimized during a circuit 
simulation. The co-simulation and optimization processes 
combined permit us to quickly and precisely find an optimum 
termination to the different harmonics and at the same time to 
guaranty simulation results concordant with the final 
measurements. 


I. INTRODUCCIÓN 


Amplificadores que sean capaces de proporcionar una alta 
potencia de RF minimizando el consumo de DC son una 
parte muy importante de los sistemas de transmisión actuales. 
Existen varias clases de amplificadores de alta eficiencia, D, 
E, F en los cuales el transistor trabaja en una zona no lineal 
pero como contrapartida proporcionan una eficiencia mayor 
que en los clásicos amplificadores lineales, clase A o B. En 
este trabajo se muestra el proceso de diseño de un 
amplificador clase F inversa, F-1. Este tipo de amplificador 
basa su eficiencia en que las formas de onda temporales de 
corriente y tensión de salida poseen diferente contenido 
armónico de modo que idealmente no se disipa potencia en la 
carga a las frecuencias armónicas y si a la frecuencia 
fundamental y por tanto se maximiza la eficiencia. Así, la 
forma de onda de la tensión de drenador sería idealmente una 
media sinusoide y la forma de onda de corriente una onda 
cuadrada. Al no ser posible controlar todos los armónicos, se 
fijará como objetivo terminar correctamente los tres primeros 
y diseñar la red de adaptación para maximizar la eficiencia. 
En la Fig. 1 podemos ver una representación ideal de la red de 
salida. 


 


 
Fig. 1. Red de salida ideal amplificador clase F-1.  


 


II. DISEÑO DEL AMPLIFICADOR 


Se desea diseñar un amplificador de potencia que proporcione 
13 W de potencia de salida de RF con la máxima eficiencia 
posible. El diseño está basado en la técnica de adaptación de 
impedancias a la frecuencia fundamental y armónicas en las 
etapas de entrada y de salida, [1][2][3][4]. 
El transistor elegido es el CGH40025 de Cree [5], un 
transistor de Nitruro de Galio (GaN) de alta movilidad de 
electrones (HEMT). Se ha de elegir un punto de trabajo 
adecuado para el funcionamiento amplificador en clase F-1. 
En esta clase de operación la puerta está polarizada con un 
voltaje próximo al corte y el drenador se polariza a 28 V. 
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Fig. 2. Optimización de las impedancias de fuente y carga  


A.  Estudio de impedancias óptimas de carga y fuente: 


simulaciones Source/Load-Pull  


A partir de las simulaciones de Source/Load-Pull 
obtenemos las  impedancias óptimas en la carga y en la 
fuente, a la frecuencia fundamental y hasta el tercer 
armónico, que ha de ver el transistor para entregar la potencia 
especificada a la carga maximizando la eficiencia de potencia 
añadida PAE (1) y la eficiencia de drenador, ηD (2). El 
circuito simulado se muestra en la Fig. 2. 


Las impedancias de carga a la frecuencia fundamental, 
ZFUND, y al segundo y tercer armónico respectivamente, Z2 y 
Z3 obtenidas de las simulaciones son: 


• ZFUND = 7.05 +  j*10.68 
• Z2 = 99 - j*205 
• Z3 = 20 + j*21 


De modo similar, las impedancias óptimas de fuente a la 
frecuencia fundamental ZSFUND, y al segundo y tercer 
armónico ZS2 y ZS3.  


• ZSFUND = 2.05 -  j*3.1 
• ZS2 = 1 - j*13 
• ZS3 = 993 - j*979 


 


B.  Diseño de las redes de adaptación de entrada y salida 


Con los anteriores valores de impedancias, el siguiente 
paso sería diseñar las redes de adaptación. El substrato 
elegido es Cuclad con constante dieléctrica relativa Єr = 
2.17, espesor H=0.254 mm y espesor  de metalización T=35 
µm. 
Las redes de entrada y de salida diseñadas pueden verse en 
las Fig. 3 y Fig. 4. Podemos observar como no se han 
introducido las líneas microstrip de interconexión en forma 
de T porque su rango de uso está restringido a una anchura 
máxima que depende del grosor del substrato utilizado. Ver 
Tabla 1. En algunos casos la anchura de línea necesaria para 
obtener la impedancia óptima excede el máximo permitido 
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Fig. 3. Red de adaptación de entrada en Cuclad 


 


Fig. 4. Red de adaptación de salida en Cuclad 


por el modelo. Por esta razón, se simularán las redes usando 
una nueva técnica de co-simulación EM-Circuito que nos 
permitirá tener en cuenta los efectos de estas interconexiones 
de modo más real. 


C.  Co-simulación EM-Circuito de las redes diseñadas 


Simulamos el amplificador con el programa ADS 
haciendo uso de una nueva herramienta de co-simulación [6] 
que nos permite combinar simulaciones electromagnéticas 
(EM) y simulaciones de circuito. De esta forma, al hacer una 
simulación desde el entorno de circuito, el simulador 
bidimensional electromagnético Momentum es 
automáticamente llamado durante la simulación circuital (Co-
simulación EM-Circuito) para generar un modelo EM en el 
instante en que es necesitado. La gran ventaja de este modelo 
EM es que es parametrizable, de modo que puede ser 
optimizado durante el transcurso de la simulación. En la Fig. 
5 puede observarse una simulación de circuito que contiene 
los dos modelos EM de la redes de adaptación de entrada y 
salida 
Con la co-simulación es posible realizar simulaciones 
circuitales no lineales, como por ejemplo una simulación de 
balance armónico, teniendo al mismo tiempo en cuenta los 
efectos introducidos por las uniones T microstrip. Para ello se 
sustituyen las redes de adaptación de entrada y salida por sus 
respectivos componentes de layout y se ejecuta la simulación 
de balance armónico. Durante el transcurso de ésta se llama 
al simulador EM momentum para calcular los modelos EM 
de las redes de entrada y salida en ese instante. Los modelos 
EM de las redes de adaptación tienen unos parámetros de 
diseño que definen las anchuras y longitudes de las diferentes 
líneas que pueden ser optimizados para obtener la potencia 
deseada a la salida maximizando la eficiencia. Finalmente se 
obtienen las redes que se muestran en la Fig. 6. 
 
 


Rango de utilización 


W1+W3≤0.5λ 
W2+W3≤0.5λ 


0.10×H≤W1≤10×H 
0.10×H≤W2≤10×H 
0.10×H≤W3≤10×H 


Er≤128 
 


Tabla 1. Rango utilización unión T microstrip de ADS 


 







  


 


 


 
 


Fig. 5. Esquema del amplificador usando ADS co-simulación 


Los resultados de la simulación con las redes optimizadas 
se muestran en las Fig. 7, Fig. 8 y la Tabla 2. 


En la Fig. 7 se representa la potencia de salida a la 
frecuencia fundamental y la ganancia, versus potencia 
inyectada por la fuente. Puede observarse como se consigue 
el objetivo de potencia de salida con 41.18 dBm, con una 
ganancia de 11.38 dB.  
En la Fig. 8 se representa la eficiencia de drenador, ηD, en 
función de la potencia de salida a la frecuencia fundamental. 
ηD está en torno al 65% para la potencia de salida deseada. Es 
un poco menor que lo simulado con la redes de Cuclad 
representadas en las Fig. 2 y Fig. 3, debido a un aumento de 
la corriente de drenador en 0.1 A. 


Finalmente en la Tabla 2 se muestra un resumen de los 
resultados obtenidos. Así, la ganancia de potencia es de 11.38 
dB, la PAE = 61 % y el consumo de DC de 20 W. Se tratará 
de mejorar estos resultados en el futuro, pero por el momento 
lo que se pretende es mostrar la rapidez de las simulaciones 
utilizando la técnica de co-simulación EM-circuito y verificar 
que las medidas se corresponden con lo simulado. 


D.  Estudio de estabilidad 


En un amplificador de pequeña señal el factor de Rollet 
permite determinar la estabilidad del circuito. Sin embargo, 
en el caso de amplificadores de potencia, una oscilación u 
otro fenómeno indeseado pueden producirse a partir de un 
cierto nivel de potencia de entrada. El método que permite 
verificar la estabilidad del circuito se describe más 
detalladamente en [7]. Básicamente se fundamenta en el 
análisis de la función de transferencia de lazo cerrado 
obtenida tras introducir una fuente de corriente de pequeña 
señal en un nodo sensible del circuito. Los polos de esta 
función de transferencia deben estar en el plano izquierdo del 
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Fig. 6. Layout de las redes de entrada y salida 
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Fig. 7. Ganancia y potencia de salida versus potencia de entrada 


plano complejo para que el circuito sea estable. Tras aplicar 
esta técnica a nuestro circuito concluimos que nuestro diseño 
es estable para el nivel de potencia de entrada de 29.8 dBm. 
El diseño de la placa final se muestra en la Fig. 9.  


E.  Medidas 


El prototipo de amplificador F diseñado está en proceso 
de fabricación y será medido en las próximas semanas. A 
continuación vamos a hacer una somera descripción del 
proceso de medida que realizaremos. 


El generador de señal E4433B de Agilent Technologies 
nos proporciona como máximo un nivel de señal de 20 dBm. 
Por tanto es necesario un pre-amplificador para obtener la 
potencia de entrada necesaria.  


A la salida del amplificador F se sitúa un atenuador para 
proteger el analizador de espectros para prevenir una posible 
oscilación del amplificador. El analizador de espectros tiene 
un límite de potencia de 30 dBm. También es conveniente 
limitar las fuentes de alimentación de continua. Se permite un 
máximo de 1 A en el drenador y un máximo de 10 mA en la 
puerta. 


Con el analizador de espectros E4446A de Agilent 
Technologies se puede determinar la existencia de posibles 
oscilaciones. En primer lugar se polariza el amplificador sin 
señal de entrada para después ir aumentando progresivamente 
el nivel de señal de entrada. Se ha de ser cuidadoso al 
polarizar el transistor porque la puerta es muy sensible y 
puede ser fácilmente destruida. A continuación se aplicará 
0V al drenador y -4 V a la puerta para cerrarla. Después se 
incrementará la tensión de drenador paulatinamente hasta 
alcanzar los 28 V requeridos y finalmente se abrirá de modo 
progresivo la puerta hasta alcanzar el valor de trabajo 
requerido.  


 


 


 
Fig. 8. Eficiencia de drenador versus potencia del fundamental en la salida 







  


 


 


Transducer 
Power Gain


28.600
28.800
29.000
29.200
29.400
29.600
29.800
30.000
30.200
30.400
30.600
30.800


40.416
40.555
40.689
40.819
40.945
41.066
41.182
41.293
41.400
41.502
41.599
41.692


11.816
11.755
11.689
11.619
11.545
11.466
11.382
11.293
11.200
11.102
10.999
10.892


57.136
57.796
58.432
59.040
59.618
60.165
60.678
61.156
61.597
62.000
62.363
62.684


17.996
18.348
18.698
19.046
19.389
19.728
20.062
20.389
20.710
21.025
21.333
21.635


0.643
0.655
0.668
0.680
0.692
0.705
0.716
0.728
0.740
0.751
0.762
0.773


7.085
7.085
7.082
7.078
7.072
7.065
7.057
7.049
7.041
7.033
7.028
7.025


Fundamental
Output Power
    dBm


 Available 
Source Power
   dBm


 Power- Added
Efficiency,  %


 High
Supply 
Current


 Thermal
Dissipation
 Watts


DC Power
Consumpt.
 Watts


 
Tabla 2. Resumen valores significativos simulados 


Para medir de modo preciso la potencia de salida se 
utilizarán el equipo de medida de potencia E4418B y un 
sensor E8498A que es calibrado de antemano, ambos de 
Agilent Technologies.  
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III. CONCLUSIONES 


El diseño de circuitos basado en la técnica de co-
simulación nos permite ahorrar un tiempo muy valioso en la 
fase de simulación del prototipo. El hecho de poder combinar 
simulaciones electromagnéticas dentro de las simulaciones 
circuitales representa una gran ventaja, sobre todo a la hora 
de realizar simulaciones no-lineales, sobre el método 
convencional ya que nos proporciona de modo directo 
resultados más fiables y acordes con las medidas posteriores. 
Aunque la duración de estas simulaciones combinadas 
Circuito-EM es mayor que en simulaciones de esquemático, 
encontramos que en fases del diseño posteriores se ahorra 
tiempo al contar con información mas precisa sobre el 
funcionamiento del circuito desde una temprana fase de 
diseño. 


 


 
Fig. 9.  Diseño placa final 


 


 
 
 
 
 
 


 
Fig. 10. Configuración del equipo de medida 
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Resumen—Load balancing is considered by the 3GPP as
an important issue in Self-Organizing Networks due to its
effectiveness to increase network capacity. In LTE networks,
load balancing can be easily implemented by tuning handover
(HO) margins. However, call dropping can be increased as a
negative effect of the HO-based load balancing. In this work,
a Fuzzy Logic Controller (FLC) optimized by the fuzzy Q-
learning algorithm is proposed for the load balancing in LTE
networks considering the call dropping constraint. Solutions
based on a FLC usually provide good performance and usability.
Fuzzy Q-learning algorithm aims to find the FLC rules that
provides the best performance depending on the call dropping
constraint. Simulation results show that the optimized FLC
provides a notable reduction in call blocking while the call
dropping constraint is fulfilled.


I. I NTRODUCCIÓN


Las redes celulares han experimentado un gran crecimiento
en los últimos ãnos. La distribucíon irregular del tŕafico ha
incentivado una fuerte actividad investigadora en el campo
de las redes auto-organizativas (SON) y, en particular, para
la tecnoloǵıa celular Long-Term Evolution(LTE) [1]. Para
solventar este problema, una de las técnicas ḿas rentables
y eficientes es el balance de carga automático, cuyo objetivo
es el de aliviar la congestión de tŕafico mediante el reparto
de tŕafico entre algunos de los elementos de la red. Esto se
puede conseguir cambiando a los usuarios de estación base a
la cual se encuentran conectados. Ajustando adecuadamente
los paŕametros dehandover(HO), el área cubierta por una
celda congestionada puede ser reducida al mismo tiempo que
las celdas adyacentes absorben parte del tráfico de los bordes
de la celda congestionada. Como resultado, la distribución de
tráfico es ḿas homoǵenea y se disminuye la probabilidad de
bloqueo de llamadas en la celda congestionada.


En la literatura pueden encontrarse diversos estudios sobre
el balance de carga en redes celulares [2], [3]. En elárea
de las SON, los autores de [4] proponen un algoritmo de
balance de carga en una red LTE. Ası́ mismo, el auto-ajuste
de paŕametros ha sido ampliamente aplicado a la gestión de
tráfico en numerosas referencias [5], [6], [7].


Las referencias actuales demuestran que una de las con-
secuencias de los algoritmos de balance de carga es el
empeoramiento de la calidad de las llamadas en curso. Sin
embargo, este efecto no se ha tenido en cuenta en el diseño
de los algoritmos propuestos en la bibliografı́a. En [5], por
ejemplo, se propone limitar el valor máximo de margen de HO
alcanzable para no comprometer la calidad de los servicios.En
general, en las referenciasúnicamente se aportan estadı́sticos
de calidad alcanzados por el algoritmo de balance de carga
implementado.


Por otro lado, en las referencias se demuestra que los
controladores de lógica difusa (FLC) se aplican satisfacto-
riamente en la optimización autoḿatica de paŕametros de
red. Su principal ventaja es la capacidad para traducir el
conocimiento humano en un conjunto de reglas básicas. En
el ámbito de las redes ḿoviles, este conocimiento se extrae
normalmente de la experiencia de los operadores. Frecuente-
mente, el conocimiento no es algo evidente y en estos casos
resulta muyútil aplicar t́ecnicas como el aprendizaje por
refuerzo para encontrar la base de conocimiento que ofrezca
las mejores prestaciones [6].


Este trabajo investiga el auto-ajuste de un FLC para el
balance de carga en una red móvil LTE teniendo en cuenta la
calidad de las llamadas en comparación a referencias previas.
En particular, se propone un FLC que modifica los márgenes
de HO del algoritmo estándar de HO con el objetivo de
reducir la probabilidad de bloqueo en la red. La base de
conocimiento del FLC es además optimizada por el algoritmo
de Q-Learningdifuso seǵun las restricciones impuestas en la
probabilidad de cáıda de llamadas. Este algoritmo ha sido
aplicado a otras tecnologı́as en las referencias previas [6] y,
por tanto, el disẽno en este trabajo es distinto.


El resto del art́ıculo se organiza en cinco secciones. La
seccíon II presenta el esquema de auto-ajuste basado en
FLC aśı como el algoritmo de HO estándar. La sección III
describe el algoritmo deQ-Learning difuso. Los escenarios
de simulacíon y los resultados se detallan en la sección IV.
Por último, la seccíon V muestra las conclusiones.


II. ESQUEMA DE AUTO-AJUSTE


A. Algoritmo de handover


Entre los algoritmos de decisión de ejecucíon de HO, el
más utilizado recibe el nombre de balance de potencia o
power budget(PBGT). Este algoritmo dispara la ejecución del
HO cuando durante un tiempo, determinado por el parámetro
Time-To-Trigger(TTT), se cumple la siguiente condición:


RSRPj ≥ RSRPi +HOMi→j , (1)


dondeRSRPi y RSRPj son la potencia recibida promediada
de las sẽnales de referencia procedente de la celda servidorai


y la celda vecinaj, respectivamente, yHOMi→j es el margen
de HO definido entre ambas celdas.


B. Controlador de ĺogica difusa


El FLC propuesto, mostrado en la Fig. 1, se aplica al
algoritmo de balance de carga por difusión presentado en
[8]. El objetivo de este algoritmo es minimizar la tasa de







bloqueo de llamadas (CBR) en la red. Para este propósito,
los FLC (uno por adyacencia) calculan el incremento en los
márgenes de HO para cada par de celdas adyacentes a partir
de la diferencia de CBR entre las celdas ası́ como de los
valores de margen de HO actual.


Los incrementos de los ḿargenes de HO en ambos sentidos
de la adyacencia deben tener la misma amplitud y signo
contrario, con el fin de proporcionar un valor fijo de histéresis
que asegure la estabilidad del proceso de HO. El intervalo
de variacíon posible de los ḿargenes de HO se encuentra
aśı mismo limitado para evitar inestabilidades en la red
debidas a una modificación excesiva de los parámetros. El
bloque de optimización del diagrama de la Fig. 1 se explica
en la siguiente sección.


El FLC implementado está basado en el diseño de tipo
Takagi-Sugeno [9]. Una de las entradas del FLC es la dife-
rencia de CBR entre las dos celdas adyacentes. El balance
de CBR entre celdas adyacentes se consigue iterativamente
modificando los ḿargenes de HO en cada adyacencia. De
esta forma se minimiza el CBR global en la red, tal como se
muestra en [2]. Por otro lado, la experiencia ha demostrado
que la sensibilidad a los cambios se incrementa considerable-
mente cuando los ḿargenes de HO se vuelven negativos, como
resultado de modificaciones grandes en los parámetros [8]. Por
lo tanto, se propone añadir el margen de HO actual como una
entrada adicional al FLC, permitiendo reducir ası́ la amplitud
de los cambios una vez que los márgenes de HO se vuelven
negativos.


Las funciones de pertenencia de los conjuntos difusos
definidos para cada entrada del FLC se han seleccionado,
por simplicidad, triangulares o trapezoidales. El motor de
inferencia del FLC está definido por un conjunto de reglas
del tipo SI-ENTONCESque establecen la relación entre la
entrada y la salida en términos ling̈úısticos. Los consecuentes
de estas reglas serán configurados en función de los resultados
obtenidos durante el proceso de optimización. Por último,
las funciones de pertenencia de salida se corresponden con
valores constantes.


III. A LGORITMO Q-LEARNING DIFUSO


El aprendizaje por refuerzo consiste en guiar a un agente
en la toma de decisiones para ejecutar acciones en un de-
terminado entorno con el fin de maximizar una recompensa
acumulada. El algoritmo deQ-Learning es un ḿetodo de
aprendizaje por refuerzo donde se construye una función Q


Fig. 1. Diagrama de bloques del FLC


de forma incremental mediante la estimación de recompensas
futuras al tomar acciones a partir de los estados. Esta función
se denota comoQ(x, a), dondex representa los estados ya
representa el conjunto de acciones.


En la Fig. 1 se representan los principales elementos del
aprendizaje por refuerzo. El conjunto de estados del entorno,
S, est́a determinado por las entradas del FLC, es decir, la
diferencia de CBR y el margen de HO actual. El conjunto
de acciones,A, representa la salida del FLC, es decir, el
incremento de los ḿargenes de HO. Poŕultimo, el valor r
es un escalar que proporciona la recompensa inmediata en
una transicíon.


En este trabajo se utiliza una versión difusa del algoritmo
de Q-Learning debido a que permite trabajar con espacios
de estados y acciones continuos con el objetivo de poder
almacenar un conjunto finito de pares estado-acción. Para
ello, la funcíon Q se convierte a una función discreta [6].
Suṕongase que el agente puede escoger una acción entreJ
posibles para la reglai. Entonces,a[i, j] se define como laj-
ésima accíon posible de la reglai y q[i, j] como su valor
q asociado. Por lo tanto, la representación de Q(x, a) es
equivalente a determinar los valoresq para cada consecuente
de las reglas y después interpolar seǵun el vector de entrada
dado. La selección de acciones se puede realizar mediante la
siguiente poĺıtica de exploracíon/explotacíon:


ai = argmax
k


q[i, k] con probabilidad1− ε (2)


ai = random{ak, k = 1, 2, ..., J} con probabilidadε (3)


dondeai es el consecuente de la reglai y ε es un paŕametro
que establece el compromiso entre la explotación (2) y la
exploracíon (3) en el algoritmo. Por ejemplo,ε = 0 significa
que no hay exploración, es decir, siempre se selecciona la
mejor accíon entre todas las posibles.


Una vez determinada la acción que ejecuta el FLC, la
función Q se calcula a partir de los valoresq actuales y las
funciones de activación de las reglas:


Q(x(t), a) =
N
∑


i=1


αi(x)× q[i, ai] (4)


dondeαi(x) es la funcíon de activacíon para la reglai, N
es el ńumero de reglas yQ(x(t), a) es el valor de la función
Q para el estadox(t) en la iteracíon t y cuando se toma la
accíon a.


A continuacíon, se deja que el sistema evolucione y se
observa el nuevo estadox(t+1) y la sẽnal de refuerzor(t+1).
El FLC computaαi(x(t+1)) para todas las reglas, de manera
que el valor del nuevo estado,Vt(x(t+1)), se puede calcular
mediante la siguiente expresión:


Vt(x(t+ 1)) =
N
∑


i=1


αi(x(t+ 1)) ·max
k


q[i, ak] (5)


La diferencia entreQ(x(t), a) y Q(x(t + 1), a) se utiliza
para actualizar los valoresq de las acciones. Esta diferencia
se puede ver también como una sẽnal de error:


∆Q = r(t+ 1) + γ × Vt(x(t+ 1))−Q(x(t), a) (6)







donde∆Q es la sẽnal de error,r(t+1) es la sẽnal de refuerzo,
γ es un factor de descuento que controla la prevalencia de
recompensas actuales frente a futuras,Vt(x(t+1)) es el valor
del nuevo estado yQ(x(t), a) es el valor de la funciónQ para
el estado previo. Posteriormente, los valoresq de las acciones
se pueden actualizar haciendo uso del método de descenso
del gradiente:


q[i, ai] = q[i, ai] + η ·∆Q · αi(x(t)) (7)


donde η es la tasa de aprendizaje. El proceso se repite
nuevamente comenzando por la selección de las acciones para
el nuevo estado actual del sistema hasta la convergencia del
algoritmo. Aquellas acciones que al final tengan el valorq


mayor que el resto serán las ḿas adecuadas para ser ejecutadas
por el controlador.


Para encontrar los consecuentes más favorables de las
reglas, la sẽnal de refuerzo debe elegirse adecuadamente según
el objetivo. En este trabajo se pretende limitar la tasa de caı́da
de llamadas (CDR), por lo que la señal de refuerzo se ha
definido:


rk(t) =


{


10 si CDRmedido ≤ CDRumbral


−10 en caso contrario
(8)


donderk(t) es la sẽnal de refuerzo para elk-ésimo FLC en la
iteracíon t, CDRmedido es el valor medido de CDR que sea
mayor entre las dos celdas de la adyacencia yCDRumbral


es un umbral definido para el CDR que permite recompensar
positiva o negativamente a la acción.


Por último, cabe mencionar que todos los FLC comparten
la misma tabla delook-upque almacena los valoresq de las
acciones, de tal manera que en un instante determinado la
tabla es actualizada por todos los FLC que se han ejecutado
en dicho instante, acelerando ası́ el proceso de convergencia.


IV. RESULTADOS


Las prestaciones del FLC propuesto se han evaluado me-
diante un simulador dińamico de nivel de red de LTE de-
sarrollado en MATLAB [10]. El escenario simulado incluye


Escenario 57 celdas LTE (3×19 sites) hexagonales,
radio 0.5 km


BW del sistema 1.4 MHz (6 PRB)
Propagacíon Okumura-Hata conwrap-around


Desvanecimiento lento log-normal,σ=8 dB
Desvanecimiento multicamino modelo EPA


Movilidad Lineal y giros aleatorios, 3 km/h
Modelo de servicio VoIP, tŕafico de llegadas Poisson,


duracíon media 120 s, 16 kbps
Modelo de e-NodeB Antena trisectorial, SISO, PIREmax=43dBm
Planificador recursos Round Robinen tiempo


Best Channelen frecuencia
Distribución tŕafico No uniforme en el espacio,hot-spot
Resolucíon temporal 100 ms
Intervalo margen HO [-24,24] dB


Histéresis de HO 3 dB
Time-To-Trigger 100 ms


Peŕıodo de medida HO 300 ms
Periodo actualización 20 min


del margen HO
Tasa de aprendizaje 0.1


Tabla I. Paŕametros de simulación


un entorno macrocelular cuyolayout consiste en 19sites
trisectoriales uniformemente distribuidos por el escenario. Los
principales paŕametros de las simulaciones aparecen resumi-
dos en la Tabla I.


Para obtener el conjunto de reglasóptimo seǵun la sẽnal
de refuerzo definida, se ha realizado una simulación con
ε = 1 para explorar todos los consecuentes de cada regla
y conCDRumbral = 0,06 asumiendo que es un valor umbral
restrictivo para el CDR. La Tabla II muestra el conjunto de
consecuentes candidatos para cada regla (4a columna) junto
con el consecuente obtenido como resultado del proceso de
optimizacíon (5a columna). Por cada regla se han propuesto
tres consecuentes, salvo en la regla 5, cuyo consecuente es
previamente conocido. Los conjuntos difusos definidos para
la entrada difusa ’Margen HO’ sonB (bajo), M (medio)
y A (alto), mientras que los definidos para la salida difusa
’∆Margen HO’ sonEB (extremadamente bajo),MB (muy
bajo), B (bajo), N (nulo), A (alto), MA (muy alto) y EA


(extremadamente alto), los cuales se corresponden con los
valores exactos de desplazamiento del margen de HO -6, -
3, -1, 0, 1, 3 y 6 dB, respectivamente.


La simulacíon realizada incluye 200́epocas o lazos de
optimizacíon, que equivalen a un periodo de actualización del
margen de HO. En cadáepoca, cualquier celda es afectada
por un único FLC, por lo que en total se necesitan 6épocas
para ejecutar todos los FLC del escenario, ya que cada celda
tiene definidas 6 celdas adyacentes en su entorno. Esto facilita
la evaluacíon de las acciones de los FLC al mismo tiempo
que aumenta la estabilidad del proceso. La Fig. 2 muestra
un ejemplo de la evolución del valorq de las tres acciones
candidatas en las reglas 2 y 8. Se observa que la convergencia
del algoritmo se alcanza alrededor de laépoca 30. En el caso


Margen Acciones Acción
Regla CBR1-CBR2 HO candidatas óptima


1 Desbalanceado1→2 A EB, MB, N MB
2 Desbalanceado1→2 M EB, MB, B B
3 Desbalanceado1→2 B MB, N, MA MA
4 Balanceado A MB, N, MA MB
5 Balanceado M N N
6 Balanceado B MB, N, MA MA
7 Desbalanceado2→1 B N, MA, EA MA
8 Desbalanceado2→1 M A, MA, EA A
9 Desbalanceado2→1 A MB, N, MA MB


Tabla II. Reglas del FLC
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Fig. 2. Evolucíon del valorq de los consecuentes de las reglas 2 y 8







de la regla 2, la acción óptima que recibe un mayor valorq
seǵun la sẽnal de refuerzo definida esB, mientras que en el
caso de la regla 8 esA. Dado que las reglas 2 y 8 son reglas
simétricas (el desequilibrio dei a j es equivalente al dej
a i), es ĺogico pensar que las accionesóptimas determinadas
por el algoritmo deQ-Learningpara ambas reglas tengan la
misma magnitud y sentido contrario.


La gŕafica superior de la Fig. 3 representa el CBR para
cada celda del escenario para una simulación realizada con el
FLC optimizado (accioneśoptimas). La fila de barras situada
detŕas se corresponde con la situación inicial de desbalance de
carga, donde se observa que algunas celdas tienen un elevado
CBR mientras que otras tienen un valor despreciable. La fila
de barras situada delante se corresponde con el final de la
simulacíon, cuando las medidas de CBR y CDR han alcanzado
un valor estable, alrededor de la iteración 50. Se observa
que el tŕafico est́a más repartido entre las celdas, con una
reduccíon del CBR en algunas celdas del 65 %. La gráfica
inferior de la Fig. 3 muestra el CDR para cada celda del
escenario. La principal consecuencia del reparto de tráfico es
un aumento del CDR en las celdas del escenario, delimitado
por la optimizacíon del FLC. No obstante, en las celdas más
cargadas (33, 40 y 47) el CDR ha disminuido notablemente
debido a que eĺarea de servicio también ha disminuido,
excluyendo aśı a aquellos usuarios con una peor calidad en
sus conexiones.


Para conseguir un reparto mayor de la carga es necesario
modificar el conjunto de reglas del FLC, aplicando nueva-
mente el proceso de optimización para un valor distinto del
paŕametroCDRumbral. En tal caso, los valores finales de
CDR alcanzados tras aplicar el FLC aumentan respecto al
caso anterior. La Tabla III resume los resultados obtenidos
de algunas simulaciones tras modificar elCDRumbral de la
sẽnal de refuerzo. Por cada valor deCDRumbral, se muestran
los valores globales de CBR y CDR alcanzados al final de


CDR Accionesóptimas CBR CDR
umbral reglas 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9 global global
0.06 MB,B,MA,MB,N,MA,MA,A,MB 3.4 % 4.3 %
0.1 MB,B,N,MB,N,MA,MA,A,N 2.9 % 4.9 %
0.15 MB,MB,N,MB,N,MA,MA,MA,N 2.4 % 6.1 %
0.2 MB,MB,MB,MB,N,MA,MA,MA,MA 1.8 % 7.4 %


Tabla III. Resultados de la optimización en funcíon deCDRumbral
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Fig. 3. Representación del CBR y el CDR a nivel de celda


la simulacíon, aśı como el conjunto de reglas aplicado por
el FLC. Los valores iniciales de CBR y CDR global en el
escenario son 6 % y 2 %, respectivamente. Como resultado se
observa que, relajando la condición de CDR permitido en la
red, se consigue disminuir aún más el CBR en detrimento del
CDR. Se puede concluir ası́ mismo que las reglas 3 y 9 del
FLC son las que mayor influencia tienen en el CDR, puesto
que son las que limitan la variación de los ḿargenes de HO.


V. CONCLUSIONES


Este trabajo ha descrito el proceso de optimización de un
FLC que ajusta dińamicamente los ḿargenes de HO para
equilibrar la carga en una red LTE. La optimización se ha
llevado a cabo mediante la versión difusa del algoritmo deQ-
Learning, el cual ha sido capaz de determinar los consecuentes
más adecuados de todas las reglas del FLC que consiguen
repartir el tŕafico en la red con la menor degradación posible
en la calidad de las conexiones activas.


Los resultados de las simulaciones han demostrado que, en
función de la degradación de calidad permitida en la red, es
posible encontrar el conjunto de reglas del FLC que reparte
el mayor tŕafico posible entre las celdas de la red. Ası́ mismo,
se han determinado aquellas reglas del FLC que son más
sensibles al CDR. Poŕultimo, se puede concluir que el uso
del FLC es una solución rentable y eficiente para incrementar
la capacidad de la red debido a que no se requiere modificar
el equipamiento existente.


AGRADECIMIENTOS


Este trabajo ha sido parcialmente financiado por la Con-
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Resumen—The Self-Organizing Networks (SON) aim to raise
the level of automated operation in mobile networks. The
Long-Term Evolution (LTE) is the next-generation of wireless
technology, where the concept of SON has special relevance.
One of the use cases defined in this field is the optimization of
the handover (HO) process, which leads to a trade-off between
the amount of signaling load due to the HO process and the
quality of the active connections in the network. A Fuzzy Logic
Controller (FLC) that tunes the HO margins is proposed here
to find an optimal operating point in the network, measured
by the number of performed HO (nHO) and the Call Dropping
Rate (CDR). Final results show how FLC actions can reduce the
signaling load in the network while an admissible value of CDR
is achieved.


I. I NTRODUCCIÓN


The Long-Term Evolution(LTE) es el último est́andar de
comunicaciones ḿoviles desarrollado por el3G Partnership
Project (3GPP) como respuesta a la creciente demanda de
los servicios que estas redes proporcionan. El importante
crecimiento en tamãno y complejidad de las redes actuales
hace que su gestión sea una tarea cada vez más complica-
da. Debido a esto, cada vez están tomando mayor impor-
tancia las llamadas redes auto-organizadas (Self Organizing
Networks, SON). Las redes SON poseen capacidad para
auto-configurarse, auto-optimizarse y resolver sus propios
fallos. En 2008, la alianzaNext Generation Mobile Networks
(NGMN) identificó SON como uno de los conceptos de
disẽno clave para las redes de comunicación móviles de futura
generacíon [1]. Posteriormente, el 3GPP introdujo el concepto
de SON en sus estándares, como elemento fundamental para
el despliegue de LTE, [2] y [3].


Una funcionalidad muy importante de las redes de comu-
nicaciones ḿoviles es la gestión de la movilidad. Dentro de
esta funcionalidad se encuentra el procedimiento dehandover
(HO), que permite la movilidad de un usuario cuandoéste se
encuentra en modo conectado, sin necesidad de interrumpir la
llamada en curso. El funcionamiento de los algoritmos de HO
suele estar determinado por varios parámetros caracterı́sticos.
Los valores configurados para estos parámetros determinan el
comportamiento del algoritmo ante diferentes situacionesy,
por tanto, influyen directamente en las prestaciones ofrecidas
por la red. Por esta razón, la optimizacíon de HO juega un
papel fundamental en el proceso de optimización de una red
de acceso.


La optimizacíon del procedimiento de HO está presente
en la bibliograf́ıa aplicada a distintas tecnologı́as y utilizando
diversos ḿetodos. En [4] y [5] se realiza una optimización
del mecanismo deSoft-Handoveren la tecnoloǵıa WCDMA,
utilizándose en el segundo caso la lógica difusa como técnica
de optimizacíon. Tambíen es posible encontrar en la literatura
estudios sobre la optimización de HO en LTE. En la mayorı́a


de estos casos se modifican parámetros de HO, como el
tiempo de disparo o el margen de HO, con el objetivo
de proporcionar una mejora en las prestaciones de la red,
[6] y [7]. Sin embargo, el intervalo de variación de estos
paŕametros suele estar muy acotado en algunos de los análisis,
mientras que otros análisis únicamente se centran en unúnico
paŕametro del algoritmo de HO.


En este artı́culo se presenta un modelo de auto-ajuste de
HO en una red LTE, aplicando para ello la teorı́a de la ĺogica
difusa, la cual presenta como principal ventaja la posibilidad
de abordar problemas numéricos desde el punto de vista
del razonamiento humano, facilitando ası́ la traduccíon de la
experiencia del operador de red al sistema de control. El uso
de esta t́ecnica puede encontrarse en la bibliografı́a aplicado a
otras tecnoloǵıas o funciones de gestión y obteníendose muy
buenos resultados, [5] y [8].


El proceso de auto-ajuste propuesto en este trabajo se basa
en el disẽno de un Controlador de Lógica Difusa (Fuzzy Logic
Controller, FLC), el cual tiene como objetivo satisfacer la
restriccíon de cáıda de llamadas en la red sin necesidad de
elevar el ńumero de HO de forma innecesaria, puesto que, en
caso contrario, elevarı́a el tŕafico de sẽnalizacíon en la red.


El resto del art́ıculo se estructura de la siguiente manera. En
la seccíon II se presenta el algoritmo de traspaso definido en
LTE que va a ser optimizado y sus principales parámetros. La
seccíon III introduce la teoŕıa de la ĺogica difusa y detalla los
elementos del modelo de auto-ajuste desarrollado. Las pruebas
realizadas y los resultados obtenidos en cada una ellas se
presentan en la sección IV. Por último, en la seccíon V se
presentan las conclusiones.


II. A LGORITMO DE HANDOVER


El proceso de HO permite la movilidad de los usuarios
llevando a cabo los cambios de celda necesarios mientras la
comunicacíon est́a en curso. Una posible implementación de
esta funcíon es el denominadoPower BudGet (PBGT) HO.
Este algoritmo determina que el HO puede iniciarse cuando
el nivel de sẽnal recibido desde alguna celda vecina supera
con cierto margen el nivel de señal recibido desde la celda
servidora durante un periodo de tiempo denominadoTime To
Trigger (TTT), es decir:


(RSRPady) ≥ (RSRPserv +HO Margen) (1)


dondeRSRPady representa el valor de señal recibido desde la
celda adyacente,RSRPserv indica el valor de sẽnal recibido
desde la celda servidora yHO Margen indica el margen
con el que el nivel de la celda adyacente debe superar al de
la servidora para ejecutar el HO (véase la Fig. 1).


Los valores de configuración del margen de HO y el
TTT representados en la Fig. 1 determinan la influencia







del algoritmo en las prestaciones de la red. Según el 3GPP
[9], el margen de HO puede tomar valores entre 0 y 15dB
modificándose con un paso de 0.5dB. Por su parte el TTT
puede tomar los valores 0, 40, 64, 80, 100, 128, 160, 256,
320, 480, 512, 640, 1024, 1280, 2560 y 5120 ms.


La modificacíon de estos parámetros permite ajustar a las
condiciones deseadas el compromiso existente entre la carga
de tŕafico de sẽnalizacíon debida al intercambio de mensajes
necesarios durante un HO y la calidad de las conexiones
en curso. Tanto la disminución del margen de HO como la
disminucíon del intervalo TTT favorece que un usuario pueda
realizar un HO desde la celda servidora hacia la celda vecina.
Por el contrario, aumentando el margen de HO o el TTT se
dificulta la realizacíon del HO. Estóultimo se traduce en que
el usuario permanece mayor tiempo en la celda servidora,
de manera que sus condiciones de calidad de la conexión
empeoran, a cambio de que se eviten posibles HO innecesarios
entre celdas. Una buena elección de compromiso serı́a aquella
en la que se intenta reducir lo máximo posible el ńumero
de HO siempre que la calidad de las conexiones existentes
cumpla con alǵun requisito establecido.


III. A UTO-AJUSTE DE PAŔAMETROS


Para la aplicación de la ĺogica difusa al problema de auto-
ajuste de parámetros, se ha desarrollado un FLC [10]. En
esta sección se decribe el diseño del FLC propuesto una vez
realizado el ańalisis de sensibilidad del margen de HO y del
TTT, cuyos resultados se presentarán en la siguiente sección.


El FLC disẽnado modifica el margen de HO, por lo que
la salida definida para el FLC es el incremento o decremento
que se debe aplicar sobre el margen de HO. Las entradas que
se han definido para el FLC son la tasa de caı́da de llamadas
(Call Dropped Rate, CDR) global en la red y el ńumero medio
de HO realizados (nHO) por celda y por minuto. El FLC se
ha implementado según el modelo Takagi-Sugeno [10].


Un FLC generalmente consta de tres bloques:fuzzificador,
máquina de inferenciay defuzzificador, tal como muestra la
Fig. 2. El fuzzificadores el bloque que recibe los valores de
entrada y los traduce a términos ling̈úısticos. En el caso de
nHO los posibles valores difusos son:alto y bajo. Para el
paŕametro CDR se definen tres valores difusos:alto, medioy
bajo. La traduccíon entre valores nuḿericos y valores difusos
se realiza mediante las denominadas funciones de pertenencia,
µ. Estas funciones reflejan el grado de pertenencia a un
término ling̈úıstico con valores entre0 y 1. La Fig. 3 muestra
las funciones de pertenencia definidas para cada una de las
entradas del FLC.
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Fig. 1. Paŕametros caracterı́sticos del algoritmo de HO en LTE


Los valores difusos de salida se calculan a partir de las
entradas en función de un conjunto de reglas del tipo SI-
ENTONCES definidas en lamáquina de inferencia. En la
Tabla I se especifican las reglas para la optimización del
margen de HO en este trabajo. La configuración de las reglas
se ha determinado con el objetivo de reducir nHO lo máximo
posible hasta un valor aceptable siempre que se mantenga el
CDR con un valor t́ıpico asumible por los operadores de red.


Por último, el defuzzificadorobtiene un valor nuḿerico de
salida a partir del t́ermino difuso que propociona lamáquina
de inferencia. Las funciones de pertenencia definidas en este
caso se muestran en la Fig. 4. La variación del margen
de HO se ha limitado entre 0 y 12dB, debido a que para
valores mayores se produce una elevada degradación de las
prestaciones de la red al aumentar notablemente la tasa de
cáıda de llamadas global.
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Fig. 2. Esquema del controlador difuso
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Fig. 3. Funciones de pertenencia del CDR (izq) y del nHO (dcha)


N
o


nHO CDR ∆HO Margen


1 Alto Alto Negativo
2 Alto Medio Positivo
3 Alto Bajo Muy Positivo
4 Bajo Alto Muy Negativo
5 Bajo Medio Igual
6 Bajo Bajo Positivo


Tabla I. Reglas del controlador difuso
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Fig. 4. Funciones de pertenencia de la salida∆HO Margen







IV. RESULTADOS


Para evaluar las prestaciones del FLC propuesto se ha
utilizado un simulador dińamico de nivel de red de LTE
desarrollado en MATLAB [11]. El escenario simulado incluye
un entorno macrocelular cuyo layout consiste en 19 sites
trisectoriales uniformemente distribuidos por el escenario. Los
paŕametros ḿas representativos de las simulaciones aparecen
descritos en la Tabla II. El servicio ofrecido por la red es
VoIP y la distribucíon de tŕafico es uniforme.́Unicamente se
ha considerado el enlace de bajada en las simulaciones, por
tratarse del enlace ḿas restrictivo en el interfaz radio.


En primer lugar se ha realizado un análisis de sensibilidad
de los dos paŕametros principales del algoritmo de HO, el
margen de HO y el TTT. La velocidad de usuario empleada
ha sido de 3km/h. La Fig. 5 muestra los resultados del análisis
de sensibilidad respecto al margen de HO para un TTT de
100ms. Para ello, se han medido y representado gráficamente
los valores de CDR y nHO alcanzados por la red para los
siguientes valores de margen de HO: 0, 2, 4, 6, 8, 10 y 12dB.
Este ańalisis se ha realizado además para diferentes niveles
de carga de tráfico en la red: 50, 65 y 80 %. Se observa que
el compromiso existente entre el nHO y el CDR se mantiene
para diferentes niveles de carga. La situación de compromiso
que se ha establecido en el diseño del FLC ha sido la de
mantener el CDR por debajo del 5 % de CDR y el nHO por
debajo de 30 HO.


La Fig. 6 muestra el efecto que la variación del margen
de HO tiene sobre la tasa de bloqueo de llamadas (Call
Blocking Rate, CBR) con una carga de tráfico del 65 %.
Para valores pequeños del margen de HO, el CBR presenta
valores despreciables. Al aumentar el margen de HO, el
CBR tambíen aumenta debido a que disminuye la calidad de
algunas llamadas y necesitan más recursos de la celda para
transmitir. Sin embargo, al aumentar aún más el margen de
HO, el CBR obtiene nuevamente valores bajos. Esto se debe
a que el CDR alcanza en este punto valores por encima del
10 %, por lo que se cae un número mayor de llamadas y
se liberan recursos de la red. Por esta razón, se debe evitar
alcanzar valores altos de margen de HO, ya que afectarı́a muy
negativamente a las llamadas en curso.


Escenario 57 celdas LTE (3×19 sites) hexagonales,
radio 0.5 km


BW del sistema 5 MHz (25 PRB)
Propagacíon Okumura-Hata conwrap-around


Desvanecimiento lento log-normal,σ=8 dB
Desvanecimiento multicamino modelo ETU


Movilidad Lineal y giros aleatorios, 3, 10, 50 km/h
Modelo de servicio VoIP, tŕafico de llegadas Poisson,


duracíon media 120 s, 16 kbps
Modelo de e-NodeB Antena trisectorial, SISO, PIREmax=43dBm
Plan de adyacencias Adyac. simétricas, 32 por celda
Planificador recursos Round Robinen tiempo


Best Channelen frecuencia
Distribución tŕafico Uniforme
Resolucíon temporal 100 ms
Intervalo de variacíon [0,12] dB


del margen HO
Peŕıodo de medida 300 ms


de HO
Periodo actualización 100 s


del margen HO


Tabla II. Paŕametros de simulación


La Fig. 7 representa gráficamente el ańalisis de sensibilidad
realizado sobre el parámetro TTT para un margen de HO de
2dB y una carga del 80 %, y se compara con el análisis de
sensibilidad del margen de HO realizado anteriormente para
la misma carga. En este caso se representan los valores de
CDR y nHO obtenidos para los siguientes valores de TTT:
0.1, 0.3, 0.5, 1.0, 1.2, 2.5 y 5.1s. La sensibilidad del TTT en
las prestaciones de la red es bastante menor que la del margen
de HO. Adeḿas, para un valor del CDR del 8 % se observa
que se consigue una reducción del 40 % en el valor de nHO si
se adapta el margen de HO en lugar del TTT. De esta manera,
los resultados demuestran que no conviene hacer un uso del
TTT para valores mayores de 100ms, por lo que en el diseño
del FLC este paŕametro se ha mantenido fijo a este valor.


A continuacíon se ha realizado una simulación con el FLC
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Fig. 5. Ańalisis de sensibilidad del margen de HO
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Fig. 6. Representación del CBR en funcíon del margen de HO
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Fig. 7. Ańalisis de sensibilidad para margen de HO y TTT







actuando sobre el margen de HO para diferentes niveles de
carga y un valor del TTT constante de 100ms. La Fig. 8
representa las medidas de CDR y nHO para cada iteración
de la simulacíon. Inicialmente la simulación parte de un valor
del margen de HO de 8dB. En los casos donde la carga de
la red es alta, el margen de HO se va reduciendo hasta que
el CDR alcanza el valor deseado. A partir de aquı́, el FLC
intenta reducir el nHO aumentando el margen de HO, pero
la condicíon de CDR impide que siga aumentando. Esto se
traduce en una pequeña oscilacíon en el valor del margen de
HO. Por ejemplo, en el caso de una carga en la red del 80 %,
el margen de HO oscila entre 1 y 2 dB después del periodo
transitorio inicial. En el caso de una carga en la red del 50 %,
el valor de margen de HO se mantiene constante desde el
principio, puesto que tanto el CDR como el nHO presentan
valores aceptables. Como resultado de las simulaciones, se
observa que, en situaciones de carga elevada, el FLC hace que
la red evolucione a un CDR en torno al 4-7 %, de manera que
no se alcancen valores elevados de nHO.


Por último, se ha analizado el impacto de la velocidad
de los usuarios con el FLC diseñado. La Fig. 9 muestra la
evolucíon del FLC para diferentes configuraciones de carga
y velocidades de usuario. Se observa que, para velocidades
superiores a 10km/h, las prestaciones de la red son más
sensibles a los cambios en el margen de HO. Para el caso
de una velocidad de usuario igual a 50km/h y una carga del
50 %, el margen de HO oscila entre 7 y 8 dB, provocando
que el CDR vaŕıe constantemente entre el 1 y el 8 %. Para la
misma velocidad y una carga del 35 %, inicialmente el margen
de HO presenta un valor de 8dB y se incrementa hasta llegar
a 11dB. En este caso, una baja carga en la red permite elevar
bastante el margen de HO con el fin de evitar un nHO elevado.


V. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha descrito el diseño de un FLC cuyo
objetivo es mejorar las prestaciones de las redes LTE mediante
la optimizacíon del algorimo de HO a partir de la modificación
de uno de sus parámetros caracterı́sticos. Se ha realizado un
ańalisis de sensibilidad sobre el margen de HO y el TTT y se
ha experimentado que la red es más sensible a las variaciones
del primero.


Los resultados de las simulaciones con el FLC demuestran
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Fig. 8. Ańalisis de prestaciones del FLC


que es posible mejorar las prestaciones de la red modificando
el margen de HO, alcanzándose un valor de CDR aceptable
y consiguiendo una reducción en el nHO. Poŕultimo, para
velocidades ḿas elevadas se ha demostrado que la red es más
sensible a las variaciones en el margen de HO, por lo que
en estos casos no conviene realizar grandes cambios en el
margen de HO.
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sejeŕıa de Innovacíon, Ciencia y Empresa de la Junta de
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Abstract- A low profile antenna is introduced to work as a 
portable system for satellite communications
compact and modular structure of dimensions 40x40x2.5
The antenna is formed by a square planar 
elements covering a large bandwidth (14.7%) at X
VSWR of 1.4:1. It has a right-handed 
including transmission (Tx) and reception (Rx) bands 
simultaneously. The printed antenna has a radiation pattern 
with a 3dB beamwidth of 5º and a maximum gain of 25dBi.
complete antenna is shown in this work, besides measurement
about the radiation capabilities of the unit cel
the feeding network and the final prototype.


I. INTRODUCCIÓN


Para un sistema móvil personal para comunicacio
satélite lo más adecuado es una antena plana, compacta, de 
bajas pérdidas con una estructura modular simétr
Habitualmente se utilizan ranuras [1] o elementos impresos 
[2] como elementos radiantes dado su bajo perfil.


Esta antena plana está formada por un array de 16x16 
dobles parches apilados alimentados mediante dos sondas 
coaxiales y un circuito híbrido para gen
circular [3]. El array se divide en 16 subarrays idénticos de 
4x4 elementos haciendo posible separar la fabricación de 
dichos subarrays de la red de distribución global, 
simplificando la red corporativa y obteniendo una estructu
modular apta para un proceso de fabricación en serie. Tanto 
los elementos radiantes como el circuito híbrido están 
diseñados para cubrir todo el ancho de banda de trabajo.


La red de alimentación de los subarrays se realiza en 
tecnología microstrip. Y la red global corporativa, situada 
debajo de los subarrays, es una estructura stripline de bajas 
pérdidas. De esta forma se mantiene un compromiso entre la 
simplicidad de excitar los elementos radiantes utilizando 
circuitos impresos y la reducción de las pér
red de distribución se separa en una estructura diseñada para 
ser de bajas pérdidas. 


La antena está diseñada con polarización circular a 
derechas tanto para la banda de transmisión como para la 
banda de recepción y trabaja en banda X (7.25 
un ancho de banda relativo del 14.7% para una ROE de 1.4:1 
y con una ganancia máxima de 25dBi. La Tabla 1 resume las 
características de esta antena. 
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Tabla 1: Especificaciones de la antena


II. ESTRUCTURA DE LA ANTE


La antena está formada por un array de 256 elementos 
radiantes, alimentados por doble sonda
agrupan en subarrays de 4x4 elementos.
subarray están separados 25mm entre sí, tal y como se 
muestra en la Fig. 1. 


 


Fig. 1. Estrucutra del array y detalle del subarray.


Parámetro 
Bandas de trabajo 


Tx: 
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Polarización 
Polarización circular a


derechas para las bandas de 


G/T 
PIRE 


Ancho de banda a 3dB  
Máxima ganancia 


Eficiencia 
Aislamiento entre Tx y 


Rx 
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Nivel de lóbulos  
secundarios (SLL) 
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La antena está formada por un array de 256 elementos 
alimentados por doble sonda coaxial, que se 
subarrays de 4x4 elementos. Los elementos del 
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Especificación Unidad 


 
7.9 to 8.4 


7.25 to 7.75 


 
GHz 
GHz 


Polarización circular a 
derechas para las bandas de 
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7 dB/K 
32 dBW 
5 grados 


25 dBi 
50 % 


>17 dB 


1.4:1  


-11 dB 


40x40x2.5 cm 
2 kg 







  


En la Fig. 2 se muestran las distintas capas que forman 
parte de cada subarray y su conexión con la red de 
alimentación. Las capas superiores del subarray contienen e
doble parche apilado y en la capa inferior está su red de 
alimentación realizada en microstrip, así 
híbrido que hace posible la polarización circular
 


Fig. 2. Estructura de capas de la antena


Para llevar la señal a cada uno de los subarrays y repartir 
la potencia se utiliza una línea stripline 
través de un conector coaxial tipo SMP. La 
tiene una entrada/salida coaxial SMA. 


La alimentación de los subarrays no es unifor
observa en la Fig. 3. Para conseguir un bajo nivel de lóbulos 
secundarios los subarrays de las esquinas reciben menos 
potencia que los centrales. 


 


Fig. 3. Distribución de la alimentación de los subarrays


III. CONFIGURACIÓN DEL SUBARRAY


A.  Elemento radiante y circuito híbrido 


Cada subarray (4x4) está constituido por 16 elementos 
radiantes. Cada uno de ellos consiste en un doble parche 
circular apilado, como se muestra el Fig. 4
es alimentado con dos vías coaxiales que excitan los dos 
modos ortogonales necesarios para obtener la polarización 
circular. El parche superior se excita de forma parásita 
acoplándose al inferior. 


La antena radia con polarización circular a derechas 
cubriendo una banda muy ancha. Se utiliza un circuito 
híbrido para generar dicha polarización circular que excita 
parche. El motivo de incluir un circuito híbrido es el de dotar 
a esta antena de capacidades de doble polarización circular (a 
derechas y a izquierdas) en un futuro prototipo.


Ambos parches están impresos sobre un substrato PTFE
Glass de muy bajas pérdidas (tanδ=0.0009) y 
2.17, separados por una fina capa de foam.


Los resultados del diseño teórico y de la placa del 
elemento radiante se representan en la Fig. 5. El parámetro 
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elemento radiante se representan en la Fig. 5. El parámetro 


S11 medido sobre las entradas del híbrido corresponde al 
acoplo entre las vías y el S21 a la adaptación del parche.


 


Fig. 4. Esquema del elemento radiante


 


Fig. 5. Parámetros S simulados y medidos del elemento radiante.


La adaptación de los parches simulada y medida
similar, siendo el coeficiente de reflexión inferior a 
toda la banda. En cambio, el acoplo 
polarizaciones es más alto en la banda alta
del substrato del parche inferior y a los a
coaxiales, el cual se puede reducir 
potencia Wilkinson en la red de alimentación
CP/XP medida es de 21dB. 


Para obtener el desfase de 90º entre las señales que 
excitan al parche inferior se elige un circuito híbrido que se 
materializa con un acoplador 
con 3 ramas para cubrir todo el ancho de banda
acoplador ocupa mucho espacio en la capa de la red de 
alimentación por lo que se ha reducido su tamaño utilizando
la equivalencia entre una línea de 
y una línea con un stub en 
abierto [5]. Con ello se consigue una
ocupa del 35%. 


En la Fig. 6 se muestran 
fase de los parámetros S del 
cuales son óptimas. 
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Fig. 6. Resultados simulados y medidos del branch line 
miniaturizado. (a) Módulo. (b) Fase.


B.  Celda unidad 


La celda unidad de la antena está formada por 4 
elementos radiantes (2x2), a los cuales se les aplica la técnica 
de rotación secuencial [3] para mejorar la pureza de la 
polarización circular, como se muestra en la Fig. 
elemento radiante se gira 90º respecto del anterior y se 
alimenta con un cambio de fase de 90º. 


La red de alimentación se ajusta para obtener la fase 
correcta en cada parche. 
 


Fig. 7. Placas de prueba de los parches con rotación secuencial y la 
red de alimentación para la polarización a derechas y a izquierdas


C.  Subarray 


La tecnología empleada en la red de alimentación 
subarrays es microstrip, como se muestra en la Fig. 
dimensiones de cada placa del subarray son de 9.9x9.9cm.
 


Fig. 8. Red de alimentación del subarray para la 
derechas. 


En la Fig. 9 se muestran las medidas
radiación y de la relación axial para la polarización a 
derechas. Se observa una ganancia máxima de 16.6
centro de la banda y mínima de 15.6
superior de la banda. La relación axia
debajo de 0.9dB para todas las frecuencias de trabajo.
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superior de la banda. La relación axial se mantiene por 


para todas las frecuencias de trabajo. 


Fig. 9. Medidas del subarray para la polarización a derechas. (a) 
Diagrama de radiación a 


IV. RED DE DISTRIBUCIÓN


Se emplea una línea stripline
entre los subarrays, de forma que se consigue
bajas pérdidas. Dicha línea está formada por dos planos de 
masa que encierran dos capas de foam, una fina capa de 
dieléctrico y la línea metalizada. Al utilizar dos dieléctricos 
(PTFE y foam) se propaga un modo Quasi
obtener unas pérdidas entorno a 0.6dB/m y 0
el espesor de las capas de foam debe ser alto


Las transiciones entre la línea 
realizan con conectores SMP y la
conector SMA. En dichas transiciones se genera un modo TE
no deseado, que hace perder potencia. P
rodea la transición con una pieza que actúa como
onda en la que el modo TE está al corte, 
la Fig. 10. 


Para los conectores SMP
línea microstrip, se necesita la citada pieza y ade
transición de línea stripline a 
varios cambios de impedancia, como se ve en


El primer prototipo de la red de distribución de potencia 
se muestra en la Fig. 11. 


 


(a)    


Fig. 10. Transición de línea stripline
conector SMA.
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Medidas del subarray para la polarización a derechas. (a) 
a 7.75GHz. (b) Relación axial. 
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stripline que distribuye la potencia 
, de forma que se consigue una línea de 
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os capas de foam, una fina capa de 


dieléctrico y la línea metalizada. Al utilizar dos dieléctricos 
(PTFE y foam) se propaga un modo Quasi-TEM. Para 
obtener unas pérdidas entorno a 0.6dB/m y 0.3dB de la línea, 


las capas de foam debe ser alto. 
Las transiciones entre la línea stripline y cada subarray se 


conectores SMP y la entrada de la antena con un 
conector SMA. En dichas transiciones se genera un modo TE 


e perder potencia. Para suprimirlo se 
con una pieza que actúa como una guía de 


TE está al corte, como se muestra en 


Para los conectores SMP, que van montados sobre una 
, se necesita la citada pieza y además una 


 línea microstrip, en la cual hay 
varios cambios de impedancia, como se ve en la Fig. 10. 


El primer prototipo de la red de distribución de potencia 


 
    (b) 


. Transición de línea stripline (a) a conector SMP y (b) a 
conector SMA. 







  


 


 
Fig. 11. Primer prototipo de la red de distribución de potencia. 


El principal problema que se detecta en este prototipo es 
que el modo TE no deseado, se genera en otras partes de la 
línea además de en las transiciones, lo cual provoca picos en 
la transmisión a cada subarray en algunas frecuencias. Para 
solucionar el problema se protege la línea stripline con 
paredes metálicas a ambos lados de la línea, con una 
separación de 16mm, consiguiéndose así que los picos en la 
transmisión aparezcan por encima de la banda X. En la Fig. 
12 se muestra la transmisión (parámetros S) de potencia a 
cada uno de los subarrays centrales. 


 


 
Fig. 12. Medidas de la transmisión de potencia a los subarrays con la línea 


stripline protegida. 


V. RESULTADOS DE MEDIDA 


En la Fig. 13 se representan el diagrama de radiación, la 
ganancia y la relación axial de la antena completa. Se 
observa una ganancia máxima de 25dBi en la banda baja y 
22dBi en la banda alta, además de un SLL entorno a 11dB. 
La relación CP/XP es mejor de 30dB, la relación axial está 
por debajo de 0.6dB y las pérdidas son de unos 4dB en toda 
la banda de trabajo. 
 


 
(a) 


 
(b) 


 
(c) 


Fig. 13. Medidas de la antena completa para la polarización a 
derechas. (a) Diagrama de radiación a 7.75GHz. (b) Ganancia. (c) 


Relación axial. 


VI. CONCLUSIONES 


Se ha descrito el diseño completo de una antena plana, 
impresa y modular para comunicaciones por satélite en banda 
X, con polarización circular a derechas para las bandas de Tx 
y Rx simultáneamente. El primer prototipo se ha diseñado y 
construido satisfactoriamente.  


Un segundo prototipo se está diseñando, en donde se 
incluirá una doble polarización circular para toda la banda. 
En este prototipo se utilizarán 3x3 subarrays para tener 
mayor distancia entre elementos y menos acoplos en la red 
de alimentación microstrip. El diseño y las medidas de dicha 
antena se presentarán en la URSI 2011. 
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Resumen- The volume integral equation of electric field can be 
solved by Moment Method in pure dielectric materials. The 
choice of basis functions affects the accuracy and number of 
unknowns. Solenoidal basis functions have certain advantages 
over conventional basis functions based on the faces of 
tetrahedrons. In this study we analyze this alternative basis 
functions based on the edges of the tetrahedrons instead. It will 
present useful methods to calculate the electric field, resonance 
frequency, quality factor and surface electric charge in dielectric 
structures. It will demonstrate the validity of the solenoidal basis 
functions to obtain these results. The advantage of using this 
type of functions will be quantified in order to compare the 
results of both types of functions. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


El método de los momentos se puede utilizar para 
resolver la ecuación integral volumétrica de campo eléctrico 
(VIE) en cuerpos dieléctricos. Este método tiene importantes 
ventajas respecto a la formulación de integración superficial. 
Permite el análisis de materiales  no homogéneos y tiene una 
precisión mayor en el cálculo de resonancias. No obstante, 
por la naturaleza de la formulación, el número de incógnitas 
crece considerablemente con el tamaño del mallado. 


La elección de la función base puede reducir el número 
de incógnitas necesario para la resolución del problema. El 
número de funciones base necesarias cuando se utilizan las 
funciones convencionales de Schaubert, Wilton y Glisson 
(SWG) [1] es igual al número de caras de un mallado. En el 
presente trabajo se estudia la posibilidad de trabajar con 
funciones base solenoidales, introducidas por Carvalho y 
Mendes[2], y aplicadas a este tipo de problemas por Makarov 
y Kulkarni [3,4]. A diferencia de las SWG, el número de 
funciones base solenoidales necesarias para la resolución de 
un mallado es proporcional al número de aristas y no al de 
caras. 


El estudio está estructurado de la siguiente manera. En el 
primer apartado se presentará el método usado para resolver 
la VIE mediante funciones base solenoidales. El segundo 
apartado muestra los resultados obtenidos con el método 
propuesto desde diferentes enfoques. En el último apartado 
se realiza una valoración de los resultados obtenidos así 
como de la viabilidad del método propuesto.   


II. MÉTODO 


A.  Funciones base  


El presente trabajo usa el método de los momentos para 
resolver laVIE. Para ello, hace uso de las funciones base 
solenoidales mostradas en la Figura 1. La función base está 
definida por los tetraedros que rodean a una arista l. En cada 
uno de ellos, el vector  que define la función es un campo 
constante dado por 	 	 , donde c es un coeficiente de 
normalización y  la arista opuesta a l en cada tetraedro. 


El número de tetraedros que pertenecen a una función 
base solenoidal es variable. En la Figura 1 podemos observar 
tres casos. En el primer caso, Fig. 1(a), la función base está 
compuesta por un único tetraedro. Las dos caras 
perpendiculares a la función base forman parte de la 
superficie externa de la estructura. En el segundo caso, Fig. 
1(b), la función base está formada por dos tetraedros. En este 
caso, la función base posee una cara interna y dos externas. 
Finalmente, en el tercer caso, mostrado en la Figura 1(c), la 
función base está formada por seis tetraedros que comparten 
la misma arista l. La función base solo tiene caras internas. 


El coeficiente de normalización c tiene dos objetivos:1) 
que la componente normal de la función base en las caras 
internas de los tetraedros sea continua; y 2) que el flujo total 
de la componente normal en dichas caras sea igual a uno. Por 
lo tanto, este coeficiente es escogido de la siguiente forma: 


̅ 1; 	 ̅  (1) 


donde  es la superficie de la cara ABD,  es el vector 
normal a la cara ADB, h es la distancia entre el punto C y el 
plano ABD y ̅ es el área de la proyección del tetraedro sobre 
un plano perpendicular a la arista l (Fig. 1). 


B.  Número de funciones base 


La definición del apartado anterior establece que el 
número de funciones base de una estructura coincide con el 
número de aristas. En cada tetraedro, por lo tanto, existirán 
seis funciones base. No obstante, en	 , solo tres de ellas 
serán linealmente independientes. El número de funciones 
base linealmente independientes en un mallado es menor o 
igual a la diferencia entre el número de caras y el número de 
tetraedros. 







 


 


 
Fig. 1. Tres posibles configuraciones de la función base: (a) un solo tetraedro 


con dos caras externas; (b) dos tetraedros con una cara interna; (c) seis 
tetraedros sin ninguna cara externa. 


Para eliminar las funciones base dependientes se usa la 
matriz de covarianza de Gram, dada de la siguiente forma 


 


〈 , 〉 … 〈 , 〉
… …


〈 , 〉 … 〈 , 〉
, 〈 , 〉  (2) 


 


Las columnas linealmente independientes de la matriz G 
se corresponden con las funciones base linealmente 
independientes. Una vez obtenida dicha matriz, la 
factorización QR nos permite discriminar la dependencia de 
las columnas de la matriz G.  


C.  Ecuaciones del método de los momentos 


La formulación del método de los momentos usa la densidad 
de flujo eléctrico de polarización  como incógnita. De esta 


manera se define la densidad de flujo eléctrico de 
polarización, la densidad superficial de carga de polarización, 


, y la densidad volumétrica de corriente de polarización, 
, como 


 ∑  (3) 
 


 ≡ ∑ ∑  (4) 


 
 ≡ ∑ ∑  (5) 
 
donde N es el número de funciones base, P y Q el número de 
tetraedros y caras de cada función base y ̂ / ̂ el 
contraste dieléctrico. K es constante en el interior de cada 
tetraedro. 	 	 	  es la diferencia de contrastes 
presente en la cara q y  es la componente normal de la 


función base en la cara q de la función n. 
Aplicando las ecuaciones anteriores en la definición de los 


potenciales vector y escalar, podemos definir el sistema de 
ecuaciones lineales , siendo I el vector de incógnitas 


 y los valores de Z, 
 


∑ ∑ 	


∑ ∑ , ′ ′ ′
		 	


∑ ∑ , ′
		


 (6) 


donde , ′ exp	 / ; | ′| es la función 
de Green en espacio libre. 


III. RESULTADOS 


La validez del método ha sido comprobada mediante tres 
tipos de resultados: cálculo de campo eléctrico próximo, 
cálculo de la frecuencia de resonancia y cálculo de la carga 
eléctrica superficial. 


A.  Cálculo de campo eléctrico 


El campo eléctrico ha sido calculado mediante dos 
métodos distintos. El primero de ellos consiste en colocar 
una función base superficial del conocido tipo de Rao, 
Wilton, Glisson (RWG) [5] en el lugar donde se quiere 
calcular el campo a modo de sonda. Esta función se escoge 
de modo que sea eléctricamente pequeña de modo que 
podamos considerar el campo eléctrico en ella constante. De 
esta manera podemos calcular el campo eléctrico próximo 
evitando la singularidad de la función de Green cuando 
⟶ 0. 
El segundo método consiste en obtener el campo eléctrico 


directamente de la variable , mediante la relación 
/ ̂ . Puesto que esta variable solo está definida en el 


interior del mallado, el campo eléctrico sólo puede ser 
calculado dentro de los tetraedros. Además, por la definición 
de la función base, el campo eléctrico será constante dentro 
de cada uno de los tetraedros. 


El campo eléctrico se ha calculado en dos ejemplos. El 
primero es una pastilla de material dieléctrico con =10, de 
dimensiones 4 x 4 x 0.4 cm, alimentado mediante una onda 
plana de 3 GHz que incide en la dirección z y está polarizada 
linealmente según , como muestra la Fig. 2. La estructura 







 


 


está uniformemente mallada en 1350 tetraedros (1860 
funciones base). El campo eléctrico ha sido calculado en una 
línea paralela al eje y que recorre el centro de la pastilla. La 
gráfica muestra la comparación con el resultado obtenido 
mediante el programa comercial FEKO, con 10726 
tetraedros, (Fig. 2). 


El segundo ejemplo es un cilindro con 4 secciones de 
diferente permitividad (Fig. 3). El radio del cilindro es 2 cm 
y cada una de las secciones tiene una altura de 1 cm, y su 
permitividad relativa varía desde 2,5 en la sección inferior 
hasta 10 en la superior, en pasos de 2,5. La estructura está 
alimentada mediante una onda plana de 750 MHz incidente 
en la dirección x y polarizada linealmente según ̂. La 
estructura está mallada en 888 tetraedros, (1132 funciones 
base). El campo eléctrico ha sido calculado por el método 
propuesto directo y comparado una vez más con FEKO 
(4872 tetraedros) a lo largo del eje de simetría del cilindro 
multicapa (Fig. 3). 


 


Fig. 2. Componente dominante del campo eléctrico (curva discontinua) y la 
solución de FEKO (curva continua) a 3 GHz. 


 


Fig. 3. Componente dominante del campo eléctrico (curva discontinua) y la 
solución de FEKO (curva continua) a 750 MHz. 


B.  Cálculo de la frecuencia de resonancia y el factor de 
calidad 


La frecuencia de resonancia se obtiene buscando un 
máximo de la función F de dos variables,  


 ,  (7) 


donde Z es la matriz de impedancias, f es la parte real de la 
frecuencia y f’ la parte imaginaria. L es una matriz diagonal 


con 1/ | | que precondiciona la matriz Z 
preservando la simetría. La búsqueda se realiza mediante la 
evaluación de la función F en el plano de frecuencia 
compleja. La frecuencia de resonancia coincide con la 


frecuencia real en el máximo de la función F. El factor de 
calidad Q se obtiene mediante la siguiente fórmula: 


  (8) 


El ejemplo bajo estudio es un cubo de material dieléctrico 
con =37,84 de dimensiones 8.77 x 8.77 x 3.51 mm. El 
cubo tiene una frecuencia de resonancia teórica de 5.337 
GHz y un factor de calidad de 44 [6]. Se han realizado dos 
mallados diferentes, de 450 y 3072 tetraedros en cada caso 
(703 y 3712 funciones base respectivamente). En el primer 
mallado se ha obtenido una frecuencia de resonancia de 5.65 
GHz y un factor de calidad de 36.8 (Fig. 4). En el segundo 
caso se ha obtenido una frecuencia de resonancia de 5.59 
GHz y un factor de calidad de 39.9 (Fig. 5). 


 
Fig. 4. Frecuencia de resonancia para 450 tetraedros. 


 


Fig. 5. Frecuencia de resonancia para 3072 tetraedros. 


C.  Cálculo de la carga superficial de polarización 


La definición dada en (4) permite calcular fácilmente la 
carga superficial de polarización. Se calcula para cada cara 
del mallado en la que coincidan dos materiales diferentes, ya 
que en las caras que coincide el mismo material no se 
acumula carga eléctrica. El caso probado ha sido la misma 
pastilla de material dieléctrico con =10 del primer ejemplo. 
En la figura 6 se observa claramente que la carga se acumula 
en aquellas caras en las que el campo eléctrico es normal a la 
superficie. 


 
Fig. 6. Densidad superficial de carga de polarización (C/m2) a 3 GHz. 







 


 


IV. DISCUSIÓN 


Podemos considerar que los resultados obtenidos en el 
apartado anterior validan el método, ya que han demostrado 
ser capaces de obtener soluciones correctas. En el caso del 
campo eléctrico, la solución presenta poco margen de error 
respecto a la calculada empleando más incógnitas mediante 
programas comerciales. En el caso de la frecuencia de 
resonancia el resultado tiene un error relativo respecto a la 
solución teórica similar o inferior al de trabajos de la misma 
especie, de alrededor del 6%. En el caso de la carga 
superficial no ha sido posible comparar con resultados 
anteriores ni con soluciones comerciales, sin embargo se han 
podido realizar observaciones indirectas que permiten aceptar 
las soluciones obtenidas. 


El presente trabajo reafirma las virtudes de las funciones 
base solenoidales ya estudiadas en [2]. Podemos confirmar 
que el número de incógnitas necesarias para resolver un 
mallado es considerablemente menor (40-50%) cuando se 
emplean funciones basadas en las aristas, respecto a las 
necesarias cuando las funciones están basadas en caras, como 
es el caso de las funciones SWG (Fig. 7). Además, esta 
reducción en el número de incógnitas permite reducir el 
tamaño de la memoria necesaria para ejecutar el método, así 
como el tiempo de cálculo, aproximadamente a un cuarta 
parte en ambos casos. Por lo tanto, esta reducción puede 
beneficiar al usuario en cuanto que permite realizar cálculos 
más precisos en igualdad de condiciones. 


No obstante, el método presenta ciertas limitaciones. Dada 
la complejidad de las funciones, el preproceso necesario para 
organizar la información del mallado es más costoso 
computacionalmente. Además, puesto que es necesario 
eliminar las funciones base dependientes antes de realizar el 
rellenado de la matriz Z, es necesario obtener previamente el 
conjunto de funciones base independientes. No obstante, 
todos estos cálculos son independientes de la frecuencia de 
trabajo. Por lo tanto, en aquellos casos en los que se realicen 
cálculos con el mismo mallado repetidas veces, no es 
necesario repetir dicho preprocesado. Esto es aplicable al 
cálculo de la frecuencia de resonancia, por ejemplo. 


El presente estudio abre posibilidades de nuevos campos 
de trabajo. Es necesario implementar la parte del método que 
concierne a estructuras metálicas, para poder trabajar con 
problemas métalo-dieléctricos arbitrarios. Este código 
permitirá la obtención de los modos característicos [7] de 
estructuras más realistas lo que facilitará el diseño de nuevas 
antenas. Por último, trabajamos en adaptar la versión de 
código libre del conocido método ACA (Adaptive cross 
approximation) [8] desarrollado en la Universidad Politécnica 
de Cataluña [9]. Un método de solución del sistema matricial 
mediante troceado de la matriz que permite reducir aún más 
la memoria necesaria. 


V. CONCLUSIÓN 


El uso de funciones base basadas en la arista permite 
obtener soluciones válidas de la ecuación integral 
volumétrica de campo eléctrico mediante el método de los 
momentos. Este método permite reducir sensiblemente el 
número de incógnitas necesarias, reduciendo así la memoria 
y tiempo de cálculo necesario. Dicha reducción de las 
prestaciones necesarias favorece el uso del método para 
futuros propósitos. 


 


 
Fig. 7. Comparación entre el número de incógnitas con funciones basadas en 


las caras (línea continua) y basadas en la arista (línea discontinua). 
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Resumen—This paper presents a study of the dispersion
characteristics of a conventional coplanar waveguide, along with
the voltage signal excited on the line by a delta-gap source
of constant current, connected across each slot atz = 0. The
nature of the excited voltage is investigated, which allowsfor a
discussion on the physical meaning of the different modes. Also,
it is shown the effects that the lack of parity in the impressed
current source as well as the symmetry imperfections in the
coplanar waveguide have in the excitation of the proper modes
of this structure.


I. I NTRODUCCIÓN


Los sistemas de guiado de energı́a electromagnética son
componentes fundamentales en los circuitos de microon-
das [1]. Una de las lı́neas más usadas en la circuiterı́a impresa
es la guı́a coplanar (CPW), que ofrece varias ventajas frente
a otras lı́neas planas como la lı́nea microtira. Entre estas
ventajas podemos señalar la simplificación en el proceso de
fabricación, dado que facilita montajes tanto en serie como
paralelo de diversos componentes activos y pasivos en la
misma superficie (evitando ası́ la presencia de agujeros y v´ıas
verticales) [2], [3]. Sin embargo, uno de sus inconvenientes
lo encontramos en que, a altas frecuencias, esta guı́a presenta
modos de fuga (MF). Dicha caracterı́stica, aparte de hacer la
aproximación cuasi-estática inválida, puede producirdiversos
efectos espurios [4]–[6].


Este trabajo presenta un estudio del espectro modal de
una CPW usando una ecuación integral de campo eléctrico
(EICE) en las ranuras [7]. Esta ecuación se resuelve mediante
el método de momentos en el dominio espectral, donde las
funciones de Green puede expresarse en forma analı́tica.
También se calcula el voltaje excitado en la lı́nea por una
fuente de corriente tipodelta-gap. La descomposición modal
del voltaje excitado proporciona una información muy valiosa
sobre el grado de excitación de los diferentes modos de la
estructura, permitiendo ası́ una interpretación fı́sicade la señal
excitada.


II. A NÁLISIS


La guı́a coplanar bajo estudio se muestra en la Fig. 1. En
este trabajo, consideraremos una lı́nea simétrica con respecto
a su plano central, impresa sobre un sustrato dieléctrico de
permitividad relativaεr = 2,2 y de espesorh = 1mm. Salvo
que se indique explı́citamente lo contrario, las anchuras de
las ranuras y del conductor central sonw1 = w2 = 1mm y
s = 1mm, respectivamente.


εr


W
h


1
W2 S


z


x


y


Fig. 1. Guı́a coplanar convencional objeto de estudio.


Para el análisis de la CPW se utiliza una formulación de
onda completa basada en técnicas de ecuación integral. La
EICE del problema modal, válida en ambas ranuras longitu-
dinales de la CPW, puede escribirse de forma compacta como
sigue:


J̃i[Ẽ] = 0 (i = 1, 2) (1)


donde la tilde sobre las funciones denota la transformada de
Fourier con respecto a la variable longitudinalz. El miembro
izquierdo representa la densidad de corriente superficial en la
ranurai-ésima asociada al campo eléctrico incógnita en las
ranuras. Esta ecuación integral se resuelve mediante el m´etodo
de Galerkin en el dominio espectral. Las integrales espectrales
resultantes (esto es, los elementos de la matriz de Galerkin)
se calculan eficientemente aplicando técnicas de extracción
asintótica. La naturaleza de los modos (modos ligados, modos
de fuga, reales impropios, etc.) de la CPW viene determinada
por el camino de integración en el dominio espectral [8]
usado para calcular la matriz de Galerkin. Esta formulación
semi-analı́tica nos permite tener una perspectiva clara sobre
el significado y la naturaleza fı́sica de las distintas soluciones
modales, y constituye un algoritmo robusto y eficiente que
puede proporcionar soluciones modales incluso en situaciones
crı́ticas como veremos a continuación.


Para llevar a cabo el estudio del voltaje excitado a lo largo
de la CPW, se consideran dos fuentes de corriente tipodelta-
gap, una sobre cada ranura, para crear excitaciones par e
impar. El análisis del voltaje que éstas excitan a lo largode la
lı́nea nos permite estudiar el papel de las soluciones modales
asociadas con la correspondiente paridad. La EICE en este
caso puede escribirse como


J̃i[Ẽ] = J̃
gap
i (i = 1, 2) (2)


dondeJ̃gap
i representa la transformada de Fourier (enz) de


la densidad de corriente impuesta por la fuente de corriente
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Fig. 2. Curvas de dispersión para los distintos modos de la CPW estudiada.


en la i-ésima ranura. Esta ecuación se resuelve también
aplicando el método de Galerkin, lo que nos permite obtenerla
transformada de Fourier (enz) del campo eléctrico excitado
en las ranuras. La señal de voltaje excitada a lo largo de
la lı́nea se obtiene entonces integrando numéricamente la
transformada inversa de Fourier del campo. Deformando el
camino de integración, dicha señal se puede descomponer en
el voltaje asociado a los modos (ligados y/o de fuga) y a las
ondas residuales [9]. La información obtenida a partir de esta
descomposición nos proporciona una interpretación fı́sica de
la señal excitada en la lı́nea.


III. R ESULTADOS Y DISCUSÍON


A. Espectro modal


La simetrı́a de la estructura hace que las soluciones mo-
dales tengan una paridad bien definida. El espectro modal
obtenido para la CPW estudiada, representado en Fig. 2,
muestra que dicha structura tiene distintos tipos de modos,
incluyendo modos ligados (ML), modos de fuga (MF) y
modos reales impropios (MRI) que carecen de significado
fı́sico [9]. Además de la diversidad de las soluciones modales,
éstas pueden sufrir transiciones e interacciones al variar la
frecuencia. A altas frecuencias, la Fig.3 muestra cómo ambos
modos ligados par e impar se acercan al modo TM0 de la
guı́a dieléctrica con plano de masa (es decir, la guı́a soporte
sobre la que se construye la CPW) y se convierten en MRIs.
Queda patente entonces que la CPW no tiene ningún modo
ligado a altas frecuencias. En la Fig.3a podemos ver cómo dos
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Fig. 3. Detalle de las curvas de dispersión presentadas en la Fig.2, incluyendo
las constantes de atenuación de los modos complejos.


MRIs impares se encuentran en un punto de desdoblamiento
a 80GHz, dando lugar a una pareja de modos complejos: un
MF y su complejo conjugado. Su constante de atenuación
es relativamente pequeña, de forma que dicho MF apenas
se atenúa. Para modos pares también aparece un punto de
desdoblamiento, pero a frecuencias más bajas (≈ 21GHz,
véase la Fig. 2b). En la Fig. 3b se observa que la constante de
atenuación del MF par tiene un valor relativamente elevado,
lo cual nos indica que, si este MF se excita, decaerá más
rápidamente a lo largo de la lı́nea.


B. Voltaje excitado a lo largo de la CPW


En esta sección presentamos los resultados obtenidos para
el voltaje excitado a lo largo de nuestra CPW a baja y
alta frecuencias y para excitaciones impar y par. Como se
comentó anteriormente, estas excitaciones consisten en dos
fuentes de corriente de tipodelta-gap impuestas sobre las
ranuras enz = 0, con Iexc,1 = 1mA e Iexc,2 = ∓Iexc,1,
respectivamente. El voltaje total excitado a lo largo de las
ranuras se muestra junto con su descomposisión en modos
excitados y ondas residuales (OR). En primer lugar, la Fig.4a
muestra los resultados obtenidos para el voltaje excitado auna
frecuencia relativamente baja (10GHz) bajo excitación impar.
En las proximidades de la fuente(z/λ0 . 0,5), el voltaje
excitado se encuentra afectado por el campo próximo de tipo
reactivo cuyos efectos se tienen en cuenta mediante la OR.
Sin embargo, la contribución de la OR decae rápidamente y la
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Fig. 4. Amplitud del voltaje excitado a lo largo de una ranuraa 10GHz.


amplitud del voltaje excitado se reduce a la asociada al modo
impar dominante, que es un modo ligado. Los resultados
obtenidos a esta misma frecuencia para una excitación par se
muestran en Fig. 4b. El comportamiento general es similar al
caso de excitación impar, aunque se observa que la amplitud
del voltaje asociado al ML es menor en el caso par y que la
contribución del campo cercano de la OR es más notable.


A alta frecuencia (88GHz) con excitación impar, la Fig. 3a
nos dice que el ML impar se ha convertido ya en un modo
real impropio no fı́sico y en consecuencia, tal como muestra
la Fig.5a, la señal del voltaje excitado en este caso consiste en
la superposición de la OR y un MF impar que apenas decae. A
esta frecuencia, la CPW todavı́a tiene un ML par, pero el valor
de su constante de fase está ya tan cercano al de la onda TM0


que no se espera que sea significativamente excitado por la
excitación par. (En las anteriores condiciones se espera que se
empiece a excitar la OR asociada a la onda TM0). Este hecho
viene confirmado por la Fig. 5b que indica claramente que
este ML es apenas relevante. Dicha figura muestra también
el decaemiento exponencial del voltaje asociado al MF par.
La OR es muy fuerte cerca de la fuente debido a los efectos
reactivos, pero decae y se hace comparable al voltaje del MF
a una distancia longitudinal de varias longitudes de onda.
Debido al rápido decaemiento del voltaje asociado al MF
(que es de tipo exponencial frente al decaimiento de tipo
algebraico de la OR), éste pierde relevancia lejos de la fuente,
ocasionando entonces que la OR vuelva a ser la contribución
dominante.
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Fig. 5. Amplitud del voltaje excitado a lo largo de una ranuraa 88GHz.


C. Efectos de imperfecciones en la simetrı́a


Para estudiar cómo afecta la asimetrı́a de la CPW conven-
cional a la relevancia relativa de los distintos modos, la Fig.6
muestra el comportamiento de los voltajes con que se excitan
el modo ligado par e impar cuando la anchura de una de las
ranuras (en nuestro casow2) varı́a. Tal y como se espera,
cuando la simetrı́a es perfecta (w2 = w1 = 1mm) la Fig. 6
muestra que sólo se excita el modo par/impar por la fuente
con la correspondiente paridad. Cuando la anchura de las
ranuras ya no es idéntica, tanto el modo par como el impar son
excitados por ambas excitaciones. (en rigor sólo existe paridad
par/impar en el caso de la estructura simétrica. No obstante
y por simplicidad, hemos usado esta misma notación también
para la estructura asimétrica). Es interesante notar que,según
nos dice la Fig. 6, el ML par tiende a ser excitado por una
fuente impar en mayor medida que el ML impar (dominante)
por una fuente par.


Por último, en la Fig.7 estudiamos los efectos de las imper-
fecciones en la simetrı́a de la excitación. A10GHz observa-
mos que cuando la simetrı́a es perfecta (Iexc,2 = ±1mA) sólo
se excita el ML correspondiente. Una situación interesante se
da cuandoIexc,2 ≈ 0,38mA, en cuyo caso los ML par e impar
se excitan con la misma relevancia (tienen la misma amplitud
de voltaje). Por lo tanto, a lo largo de la lı́nea dichos modos
darán lugar a un patrón de interferencia muy pronunciado,
resultando en una señal que presenta máximos de amplitud
doble cuando la interferencia es constructiva y mı́nimos de
amplitud nula cuando la interferencia es destructiva, comose
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Fig. 6. Amplitudes de los voltajes asociados a los MLs par e impar de la
CPW a 10 GHz en función de la anchura (w2) de la segunda ranura.


muestra en la Fig. 8.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha estudiado el espectro modal de una
guı́a coplanar convencional ası́ como el voltaje excitado alo
largo de ella por una fuente de corriente de tipodelta-gap.


Los resultados obtenidos han mostrado que el espectro
modal de la señal excitada comprende modos ligados y de
fuga además de ondas residuales. A bajas frecuencias, la señal
puede describirse mediante la excitación de los modos ligados.
Sin embargo, a medida que aumenta la frecuencia los modos
ligados se hacen menos relevantes. A altas frecuencias, los
modos de fuga adquieren validez fı́sica y contribuyen signifi-
cativamente a la señal excitada. A frecuencias suficientemente
altas, la señal está exclusivamente compuesta de modos de
fuga y ondas residuales.


Finalmente, se ha mostrado cómo los defectos en la simetrı́a
de la fuente y de la geometrı́a de la CPW afectan sensible-
mente al nivel de excitación de los modos ligados, lo cual
confirma que esta circunstancia es una fuente potencial de
efectos espurios.
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Abstract— A procedure for the synthesis and design of 
contiguous band manifold output multiplexers based on singly 
terminated filters with elliptic response is presented. The zero-
shifting technique leads to the synthesis of a driving–point 
impedance including transmission zeros at finite real frequencies. 
The synthesized canonical forms have different topologies, 
number of reactive constant elements and reactive part of the 
driving impedances with different frequency responses. These 
characteristics have been intensively analyzed to find the most 
suitable combination in the multiplexing process to match the 
channels to the manifold. A Ku-band four–channel elliptic-
response multiplexer has been designed in H-plane rectangular 
waveguide, manufactured and measured in order to show the 
proposed approach. 


I. INTRODUCCIÓN 
En los últimos años se ha producido una demanda 


creciente de canales de comunicación vía satélite con 
respuesta altamente sofisticada, motivada por un uso más 
eficaz del espectro de radiofrecuencia [1]. Este hecho implica 
que deben de  combinarse más canales en el multiplexor de 
salida (OMUX).   


En este trabajo se ha desarrollado una técnica de síntesis 
basada en el desarrollo en escalera de  Cauer, para el diseño 
de filtros single-terminated [2]-[4] en multiplexores 
manifold. Mediante el desplazamiento de los ceros de la 
función de transferencia y la extracción de polos, se va 
conformando la impedancia de entrada que incluye elementos 
reactivos invariantes. De esta forma se implementan los ceros 
de transmisión a frecuencias finitas, siendo posible identificar 
directamente éstos con las ramas serie y paralelo de la 
impedancia implementada. La inclusión de elementos 
reactivos invariantes posibilita obtener las formas canónicas, 
es decir, aquellas redes con el mínimo número de elementos 
reactivos LC. Estas formas canónicas tienen diferentes 
topologías; diferente número de elementos reactivos 
invariantes jB, jX y diferente comportamiento en frecuencia 
de la parte imaginaria de la impedancia.  


No existe un procedimiento simple para conocer a priori 
qué forma canónica es la más adecuada. Además, éstas se 


pueden combinar en el proceso de multiplexación, es decir, 
cada canal puede sintetizarse con una topología diferente. 
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Fig.1. Multiplexor manifold de salida de banda contigua y respuesta 


elíptica: a) modelo circuital con las diferentes topologías estudiadas; b) 
diseño del manifold como parte de las tareas presentadas; c) implementación 
en guía rectangular plano-H. 







  


 


 Se ha llevado a cabo un estudio exhaustivo para 
encontrar la configuración más apropiada en el proceso de 
multiplexación para conseguir adaptar los canales al 
manifold, minimizando así las pérdidas de retorno en la 
puerta común. El conocer la fase del coeficiente de reflexión 
a la entrada de cada canal fuera de su banda de paso ha  
permitido compensar la componente reactiva de la 
impedancia de entrada del multiplexor. 


II. TEORÍA 
Existen diferentes implementaciones para llevar a cabo el 


proceso de multiplexación: acopladores híbridos, 
circuladores, filtros direccionales y manifolds [5], [6]. La 
solución preferida en aplicaciones espaciales de alta potencia 
es el multiplexor manifold (Fig. 1.). Este tipo de estructura 
proporciona la implementación más compacta junto con las 
menores pérdidas de inserción. Además es capaz de 
proporcionar una respuesta óptima en amplitud y retardo de 
grupo. Su principal inconveniente es su complejidad, unida a  
la alta sensibilidad y a su falta de flexibilidad a los cambios 
de planificación de frecuencia de los canales. Dado que todos 
los canales están simultáneamente conectados, las 
interacciones mutuas son compensadas en el proceso de 
diseño y cualquier cambio en la asignación o el ancho de 
banda de un canal obliga a un  nuevo diseño del multiplexor. 
Así mismo, al aumentar el número de canales, aumenta la 
complejidad del diseño.  


El diseño del multiplexor manifold comienza con la 
elección del tipo de filtro de canal, barajándose  dos opciones  
[7]. La primera posibilidad es el uso de prototipos double-
terminated que dan como respuesta canales contiguos con 
incremento en el nivel de rechazo. La segunda es hacer uso 
de prototipos single-terminated, donde la respuesta final del 
filtro se consigue al final del proceso de multiplexación y por 
lo tanto no es previsible un aumento del rechazo. Puesto que 
se trata de canales contiguos se ha elegido la opción single- 
terminated [8].  


III. SÍNTESIS DE  FILTROS SINGLE-TERMINATED 
Como se señaló anteriormente, en el caso de los 


multiplexores de banda contigua, los canales se van a  
implementar con filtros single-terminated dadas su 
características idóneas en cuanto al comportamiento de su 
impedancia de entrada [7]. 


 
TABLA I. Especificaciones del multiplexor y los canales. 
MULTIPLEXOR  
Número de canales 4 
Ancho de banda 54 MHz 
Espaciado de fr. centrales 60 MHz 
Fr. centrales (GHz) 12.0,12.06,12.12, 12.18 
Pérdidas de retorno ≥21 dB 
  
CANAL  
Rechazo fuera de banda  
fo±33 MHz ≥10 dB 
fo±41 MHz ≥25 dB 
fo±60 MHz ≥34 dB 
Pérdidas de retorno ≥24 dB 


 


 Las especificaciones para el multiplexor se resumen en la 
Tabla I. Con el fin de cumplirlas, todos los canales se 
sintetizan como filtros elípticos con respuesta Chebyshev 
simétrica de sexto orden y dos ceros de transmisión finitos en 
ω1, 2 = ± 1,45 (normalizado al prototipo paso bajo) y 0.0173 
dB de  nivel de rizado (correspondientes a 24 dB de pérdidas 
de retorno) en una configuración en escalera (impedancia 
serie/paralelo). La Fig. 2 muestra la respuesta teórica del 
canal 1.  
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Fig. 2. Respuesta teórica del filtro elíptico de seis polos y dos ceros de 


transmisión (canal 1). 
 


Siguiendo [2] - [4], se ha llevado a cabo la síntesis de los 
filtros single-terminated y se han calculado los valores  
circuitales de tres formas canónicas con secuencia diferente 
en el orden de extracción de los polos. Las tres secuencias 
analizadas han sido elegidas como las más representativas de 
entre todas las posibles: 


  a) ω = 1.45, ω = ∞, ω =∞, ω =∞,  ω =∞, ω =- 1.45; 
  b) ω= ∞, ω =∞, ω = 1.45, ω =- 1.45, ω = ∞, ω = ∞; 
  c) ω = ∞, ω = 1.45, ω = ∞, ω =∞, ω =- 1.45, ω = ∞. 
 En todas las implementaciones, el primer polo finito 


extraído es en  ω = 1.45. Si se extrae en primer lugar el polo 
en frecuencia negativa ω=-1.45, se obtiene la red compleja 
conjugada de la anterior, donde las reactancias y 
susceptancias invariantes tienen signos opuestos. 


 El módulo de la función de transferencia y del 
coeficiente de reflexión de la implementación a) se muestran 
en la figura. 3. Como se observa, el cero de reflexión se 
puede controlar por medio del proceso de extracción. Si el 
primer polo finito se extrae en una frecuencia angular 
positiva, el cero de reflexión se produce  en la parte inferior 
de la banda de paso. Por el contrario, si el primer polo finito 
extraído es en una frecuencia angular negativa, la reflexión es 
cero en la parte superior de la banda de paso. Sin embargo, 
en ambos casos el módulo de la función de transferencia es el 
mismo. La Fig. 4 muestra el módulo de la función de 
transferencia y el coeficiente de reflexión para las 
implementaciones b) y c). En estas implementaciones el cero  
de reflexión está siempre en el centro de la banda de paso, 
independientemente del orden de extracción del polo. 


 El objetivo de este trabajo es el diseño de multiplexores 
de banda contigua. Por lo tanto, reviste gran interés  
encontrar las combinaciones de las respuestas de canal que 
anulan la parte imaginaria de la impedancia de entrada de la 
puerta común. De esta manera se puede obtener un punto de 







  


 


partida muy bueno antes del proceso de optimización, para 
reducir al mínimo las pérdidas de retorno a la entrada. 
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Fig. 3. Función de transferencia y coeficiente de reflexión de la 


implementación a). |ρd| representa el módulo del coeficiente de reflexión 
cuando el primer polo finito extraído es en ω=1.45 y |ρu| representa el 
módulo del coeficiente de reflexión cuando el primer polo finito extraído es 
en ω=-1.45. El módulo de la función de transferencia |V/Ig| es el mismo en 
ambos casos. 
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Fig. 4. Función de transferencia y coeficiente de reflexión de la 


implementaciones a) y c).  
 


Un aspecto importante en el modelo circuital de los filtros 
single-terminated es el hecho de que los elementos reactivos 
invariantes juegan un doble papel. Por un lado, son 
absorbidos en la transformación paso bajo a  paso banda para 
dar lugar a resonadores asíncronamente sintonizados tanto al 
generar respuestas simétricas como asimétricas. Por otra 
parte, funcionan como elementos de acoplamiento entre 
resonadores, es decir, como inversores de impedancia-
admitancia. 


 
 Una vez calculados los elementos circuitales de los 


prototipos paso banda de los cuatro canales para las tres 
diferentes implantaciones a), b) y c), se ha llevado a cabo un 
estudio exhaustivo del proceso de multiplexación. El objetivo 
ha sido seleccionar la configuración de las respuestas de 
canal que minimicen las pérdidas de retorno en la puerta 
común. 


IV. DISEÑO DEL MANIFOLD 
La tarea básica del diseño del manifold es encontrar las 


distancias entre las uniones, los filtros y el cortocircuito [9] - 
[10]. Este proceso tiene que ser considerado globalmente 
aunque se realizan tareas parciales en un proceso sistemático,  
ya que acometer el problema completo directamente lleva a 
un número de variables inabordable. A partir de los 
resultados que se obtienen de cada paso establecido, la 
interacción final de todos los componentes se lleva a cabo a 
partir de una optimización cuyo punto de partida está muy 
cerca del resultado final [11]. 


El circuito utilizado para simular el multiplexor completo 
se muestra en la Fig. 1a. Los filtros de canal están conectadas 
al manifold por medio de líneas de transmisión. Como se ha 
comentado, la estructura de guía de onda es plano-H. Se ha 
considerado una unión en T modificada a fin de aumentar los 
grados de libertad necesarios para compensar la reactancia de 
los canales adyacentes. La T se ha caracterizado por su 
matriz S calculada por la técnica de Análisis Modal.  


En la primera etapa del proceso,  la función de coste sólo 
tiene en cuenta las pérdidas de retorno en la puerta común, ya 
que los valores de las dimensiones de los filtros no se 
cambian. Teniendo en cuenta la respuesta del coeficiente de 
reflexión de los filtros single-terminated en función de la 
implementación de la síntesis, se pueden considerar varias 
configuraciones en el proceso de multiplexación. Entre todas 
las posibilidades, se han analizado las cuatro consideradas 
como las más representativas, porque saber de antemano que 
configuración es la más adecuada no es evidente.  


Una vez calculadas las dimensiones geométricas del 
manifold y de los filtros del canal, se ha considerado el 
multiplexor completo a fin de tener en cuenta las 
interacciones de los modos de orden superior de los 
elementos conectados (Fig. 1.c). Las dimensiones finales del 
multiplexor se han obtenido mediante una optimización de 
onda completa, que no es muy costosa computacionalmente  
ya que los valores de partida son muy próximos a los finales. 
En esta etapa, las dimensiones geométricas de la primera 
cavidad de todos los canales se incorpora a la optimización. 
En cada canal se consideran 2n +1 puntos de frecuencia para 
las pérdidas de retorno (n es el orden del filtro) y 2 puntos 
más para las pérdidas de inserción (es decir, los ceros de 
transmisión). Hay que tener en cuenta que los canales  
primero y último situados en los extremos del manifold  sólo 
tienen un canal adyacente y por lo tanto la compensación no 
es tan efectiva, presentando cierta asimetría, una pequeña 
reducción de banda y un menor nivel de rechazo en 
comparación con los canales interiores que poseen canales 
adyacentes a ambos lados  


V. RESULTADOS 
Utilizando la metodología presentada en la sección 


anterior se ha diseñado, fabricado y medido un multiplexor 
de cuatro canales en banda Ku. Las puertas de entrada y 
salida son en guía rectangular WR75. El prototipo ha sido 
fabricado en latón con la técnica de electroerosión por hilo y 
está formado por un bloque donde todos los irises y 
cavidades tienen la misma altura (Fig. 5). El Q sin cargar 
para las cavidades de latón es de 2500 y las pérdidas de 
inserción previstas a la frecuencia central del canal más alto 
son de aproximadamente 2.5 dB. 







  


 


 


 
Fig. 5. Multiplexor de cuatro canales con respuesta elíptica sin la tapa.  


 
Un análisis de sensibilidad indica que con la precisión de 


mecanizado utilizada (±20µm) son necesarios tornillos de 
sintonía. En el proceso de ajuste en el laboratorio, los 
tornillos se han utilizado únicamente en los filtros y no en el 
manifold [12]. Las Fig. 6 y 7 muestran la comparación entre 
la simulación de onda completa mediante el método de 
Ajuste Modal incluidas las pérdidas y las medidas de  
reflexión y transmisión, Como se observa el acuerdo entre 
ambas es bueno. En este punto hay que señalar que los 
canales primero y cuarto presentan una pequeña reducción de 
banda  y asimetría en el rechazo tal y como se comentó 
anteriormente. 
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Fig. 6. Comparación entre la simulación  y la medida del coeficiente de 


reflexión de entrada (pérdidas de retorno en la puerta común) para el 
multiplexor manifold en guía rectangular plano-H y respuesta elíptica 
construido. 


VI. CONCLUSIONES 


 En este trabajo se ha presentado una extensión del 
desarrollo en escalera de Cauer para la síntesis de filtros 
single-terminated con ceros de transmisión a frecuencias 
finitas, con objeto de sintetizar los filtros de canal de un 
multiplexor manifold en banda Ku. Una combinación 
apropiada de las diferentes respuestas obtenidas hace que el 
proceso de multiplexación sea más eficiente ya que la parte 
reactiva de la impedancia de entrada se cancela en gran 
medida antes del proceso de optimización. Este 
procedimiento ha reducido sustancialmente el esfuerzo 
computacional necesario para diseñar el multiplexor de cuatro 


canales y bandas contiguas con respuesta elíptica. Los 
resultados experimentales muestran un buen acuerdo con las 
simulaciones teóricas. 
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Fig. 7. Comparación entre la simulación  y la medida de las transmisiones 


para el multiplexor manifold en guía rectangular plano-H y respuesta elíptica 
construido. 


AGRADECIMIENTOS 


Este trabajo fue apoyado por la Comisión Interministerial 
de Ciencia y Tecnología (CICYT), España, en virtud del 
proyecto TEC2004-03915.  


REFERENCIAS 
[1] C. Kudsia, R. Cameron and W.C. Tang, “Innovations in microwave 


filters and multiplexing networks for communications satellite 
systems,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 40, pp. 1133-
1149, June 1992.  


[2] R. F. Baum. “Design of unsymmetrical band-pass filters,” IRE Trans. 
Circuit Theory, pp.33-40, June 1957. 


[3] W. Cauer,  "Theorie der linearen Wechselstromschaltungen, Akad. 
Verlag," Berlin 1941; English translation, "Synthesis of Linear 
Communication Networks," Mc Graw-Hill, New York, 1958. 


[4] DeVerl S. Humpherys, "The Analysis, Design, and Synthesis of  
Electrical Filters," Prentice-Hall Inc., Englewood Cliffs, N.J. 1970. 


[5] C. S. Barham, “Review of design and performance of microwave 
multiplexers,” The Marconi Review, vol. XXXV, number 184, pp. 1-
23, First Quarter 1972. 


[6] R. J. Cameron, C. M. Kudsia, R.R. Mansour, "Microwave Filters for 
Communications Systems: Fundamentals, Design, and Applications," 
John Wiley & Sons, New Jersey 2007. 


[7] G. Matthaei and E. Cristal, “Theory and design of diplexers and 
multiplexers,” in Advances in Microwaves, New York: Academic Press 
1967. 


[8]  M. H. Chen et al., “A contiguous band multiplexer,” COMSAT 
Technical Review, vol. 6, No. 2 pp.285-307, Fall 1976. 


[9] J. D. Rhodes and R. Levy, “A generalized multiplexer theory,” IEEE 
Trans. Microwave Theory Tech., vol. 27, pp. 99-111, Feb. 1979. 


[10] D.Wolk, J.-M.Mari, and D. Rosowsky, “The 14 channel C-band output 
multiplexer assembly for Intelsat 805/806,” in AIAA Int. 
Communication Satellite System Conf., Washington, DC, 1996, Paper 
A96-0982-CP, pp. 101–107. 


[11] José R. Montejo-Garai et al. “Full-wave design of H-plane contiguous 
manifold output multiplexers using the fictitious reactive load 
concept,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech. vol. 53, pp. 2628–
2632, August 2005. 


[12] Montejo-Garai, José R., Ruiz-Cruz, Jorge A. and Rebollar, Jesús M. 
(2010) 'Efficient Design of Contiguous-Band Elliptic-Response 
Manifold Output Multiplexers with Single-Terminated Filters', 
Electromagnetics, 30: 8, 644 - 659. 


 








  


 


Filtro Banda Eliminada en Guía de Onda 
en Configuración Plano-E con Amplia 


Respuesta Libre de Espurios 
José R. Montejo-Garai(1), Jorge A. Ruiz-Cruz(2), Jesús M. Rebollar(1),T. Estrada(3). 


jr@etc.upm.es, Jorge.RuizCruz@uam.es,  jmrm@etc.upm, teresa.estrada@ciemat.es 
(1) Departamento de Electromagnetismo y Teoría de Circuitos, Universidad Politécnica de Madrid, Ciudad 


Universitaria s/n, Madrid 20840, España 
(2) Escuela Politécnica Superior, Universidad Autónoma de Madrid, C/ Francisco Tomas y Valiente 11, 


Madrid 28409, España 
(3) Laboratorio Nacional de Fusión, Asociación Euratom-CIEMAT, 28040 Madrid, España 


 


Abstract— A new compact pure E-plane waveguide structure 
is proposed for coupling band-rejection cavities to the main 
rectangular waveguide in bandstop in-line filters.  This coupling 
structure reduces drastically the unwanted resonances in filters 
with very large pass band requirement. Moreover, it has some 
additional advantages. First, unlike typical inductive irises, large 
coupling coefficients can be implemented. Second, a pure E-plane 
configuration is achieved, which simplifies the manufacturing 
and also reduces significantly the computational effort. Third, in 
the design, by means of distributed model circuits, the rejection 
cavities are individually designed and connected by phase 
shifters maintaining the E-plane layout. Experimental validation 
is demonstrated by a pseudoelliptic fifth-order bandstop filter 
centered at 28 GHz and 2% fractional stop band. It is free of 
spurious resonances in the full Ka-band.   


I. INTRODUCCIÓN 
Los filtros banda eliminada son dispositivos esenciales en 


todas aquellas aplicaciones  donde se requiere que una banda 
estrecha de frecuencia sea fuertemente atenuada. Por 
ejemplo, son habitualmente conectados a la salida de los 
amplificadores no lineales de alta potencia para rechazar los 
armónicos espurios [1]. 


 
 
La técnica clásica para su diseño se basa en la conexión 


en cascada de un conjunto de resonadores en reacción 
dispuestos a lo largo de de una línea de transmisión principal. 
La separación entre ellos es un número impar de múltiplos de 
cuartos de longitud de onda. En esta aproximación, cada 
resonador genera un polo de atenuación en el centro de la 
banda eliminada del filtro, consiguiendo de esta forma unas 
banda de paso, entre la banda eliminada, con respuesta 
máximamente plana o equirrizada. Sin embargo, si se 
requiere control adicional sobre la posición de los ceros de 
reflexión, deben de considerarse soluciones basadas en 
respuestas elípticas o pseudos-elípticas [2]. Además de la 
configuración en línea, puede utilizarse la red generalizada de 
acoplos cruzados que incluye el acoplo fuente-carga [3]. 


 
 


 Una configuración en línea muy interesante, a la vez que 
práctica, se deriva de la aplicación de la técnica de polos 


extraídos. La extracción secuencial de desfasadores y 
resonadores permite generar respuestas simétricas y 
asimétricas con un control total de la posición de los ceros de 
transmisión (CT) [3-4].  
 
 
 Pero más allá del método de síntesis utilizado, todos ellos 
dan respuestas válidas únicamente en un rango estrecho de 
frecuencia alrededor de la frecuencia central de la banda 
eliminada. Y por tanto, es muy difícil prever la aparición de 
respuestas espurias, especialmente en el caso de 
implementaciones en guía de onda. 
 
 Una  aplicación de gran interés que utiliza filtros banda 
eliminada es la monitorización de la densidad del perfil de 
plasmas de fusión confinados magnéticamente [5-6]. Los 
sistemas de monitorización requieren, además de atenuar la 
frecuencia del girotrón, una amplia banda de frecuencia sin 
respuestas espurias. Esta especificación supone un desafío y 
fuerza a un punto de vista diferente a la hora de acometer el 
diseño, porque tras la síntesis circuital es necesario una 
simulación de onda completa que prediga, controle y 
finalmente elimine las resonancias y picos no deseados. 
Continuando con este planteamiento, la configuración en línea  
es la alternativa más adecuada, en comparación con la red de 
acoplos cruzados, para enfrentarse con las resonancias 
espurias puesto que cada cero de transmisión se controla 
independientemente. 
 


 
 Fig.1. Estructuras de acoplo entre cavidades en reacción y la guía 
rectangular principal: a) iris inductivo clásico; b) nueva configuración 
propuesta para incrementar el nivel de acoplo y eliminar resonancias 
espurias; c) proceso de fabricación del filtro con las nuevas cavidades.  


               a)                                       b)                                c)       







  


 


 En este trabajo se propone una nueva estructura muy 
compacta, en guía de onda plano-E, para acoplar las 
cavidades en reacción a la guía rectangular principal. El 
acoplo clásico por iris inductivo [1] que funciona  por debajo 
de la frecuencia de corte se remplaza por una ranura 
conectada asimétricamente  a la cavidad  resonante (Fig. 1). 
La ventaja es doble: por un lado pueden implementarse 
elevados coeficientes de acoplo: por otro lado, no hay 
resonancias espurias debido a los irises como se demostrará a 
través de los resultados experimentales. 
 


II. SÍNTESIS Y MODELO CIRCUITAL 
La síntesis del filtro se basa en la aproximación propuesta 


por Cameron [3-4] utilizando la técnica de polos extraídos. 
En esencia, los papeles jugados por S11(s) y S21(s) del 
prototipo paso bajo son intercambiados, es decir, las pérdidas 
de retorno pasan a ser el rechazo y viceversa. Utilizando una 
respuesta tipo Chebyshev, se especifica la atenuación en la 
banda eliminada con equirrizado, a diferencia de lo que se 
realiza en la transformación clásica paso bajo a banda 
eliminada. 


 
 


 En el proceso de síntesis del filtro banda eliminada de 
orden N, se extraen N ceros de transmisión  en la posición 
preliminar de los ceros de reflexión. Si la secuencia de 
extracción varía, se obtienen diferentes valores para los 
elementos circuitales,  aunque la respuesta final es la misma. 
Por lo tanto, resulta de gran interés estudiar diferentes 
secuencias en la extracción con objeto de buscar los valores 
adecuados en el nivel de impedancia de los resonadores y las 
longitudes de los desfasadores, teniendo en cuenta que el 
filtro se implementará en guía de onda rectangular. Después 
de extraer todos los polos y las longitudes asociadas a sus 
fases, el proceso de síntesis termina con la extracción de un 
inversor paralelo de valor unidad para el caso de 
configuraciones no canónicas.  A continuación se presenta un 
filtro banda eliminada que verifica todas las especificaciones 
recogidas en la Tabla I.  
 


 
TABLA I. Especificaciones del filtro banda eliminada 


Frecuencia central 28 GHz 
Ancho de banda 560 MHz 
Atenuación de la banda eliminada ≥ 40 dB 
Pérdidas de retorno ≥ 18 dB 
Bandas de frecuencia libres de espurios 26.5 - 27.72 GHz 


28.28 - 40 GHz 
 
 
 


 Un prototipo de quinto orden satisface dichas 
especificaciones. Dado que se trata de orden impar, uno de los 
ceros de reflexión se localiza en ω=0 y posteriormente se 
transformará en un cero de transmisión en el centro de la 
banda. La singularidad que aparece en esta frecuencia  
durante el proceso de extracción de polos puede evitarse  
introduciendo un cero de transmisión en el prototipo paso 
bajo, obteniendo una respuesta simétrica al mover el cero de 
reflexión desde ω=0 a una posición cercana. El filtro banda 


eliminada sintetizado (5-1) se muestra en la Fig.2  y los 
valores de los elementos circuitales en la Tabla II. 
 
 
    TABLA  II. Valores de los elementos correspondientes a las 
especificaciones del filtro banda eliminada. N=5 (cero de reflexión en ω=-2) 
 


θ1=-0.51454º θ5=87.732º b4=2.3236 
θ2=81.152º θ6=-62.667º b5=0.95487 
θ3=80.043º b1=0.64663 K=1 
θ4=-70.681 b2=1.7436  
θ5=-25.065º b3=2.4864  
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Fig. 2. (5-1) Elementos circuitales del filtro banda eliminada (5-1). 
 
 
 La Fig. 3 muestra la respuesta del modelo circuital 
distribuido que incluye líneas de transmisión que incorporan 
la dependencia de la frecuencia de la impedancia y de la 
constante de propagación de la guía de onda WR28. Los 
desfasadores θ1 y θ7 y los dos inversores de valor unidad no se 
consideran en el modelo ya que no afectan a la respuesta. Yk 
representa cada uno de los cinco ceros de transmisión y el 
transformador ideal Nk su acoplamiento a la línea principal. 
Como se puede observar, no hay ninguna respuesta espuria en 
toda la banda Ka. Sin embargo, hay que recordar que este 
modelo no tiene en cuenta las diferentes resonancias de las 
cavidades rectangulares utilizadas para  implementar los ceros 
de transmisión así como la interacción entre los modos de 
orden superior. Estos fenómenos se consideran en el siguiente 
apartado. 
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Fig. 3. Modelo circuital distribuido del filtro banda eliminada; respuesta 


circuital. 
 


III. DISEÑO DE ONDA COMPLETA Y RESULTADOS 
EXPERIMENTALES 


Después de realizada la síntesis, se lleva a cabo el diseño 
de onda completa del filtro. En este punto la máxima 
prioridad ha sido lograr un rango de frecuencia muy amplio  
en la respuesta sin espurios. En consecuencia, se ha  







  


 


investigado una nueva estructura compacta en guía de onda 
plano-E para acoplar las cavidades en reacción a la guía 
principal. La Fig. 4 muestra la respuesta de los cinco ceros de 
transmisión teniendo en cuenta cada uno  
independientemente,  obtenida con el circuito distribuido. 
Como se observa, el nivel de acoplamiento (3 dB de ancho de 
banda) es muy diferente dependiendo del cero de 
transmisión, siendo el valor más bajo el que corresponde al 
CT1 (180 MHz) y el mayor valor al CT3 (700 MHz). Para 
implementar este amplio margen de valores de acoplamiento, 
el iris inductivo clásico [1] se ha sustituido por la conexión 
de las cavidades al cuerpo principal a través de una ranura 
asimétrica (Fig. 1b). Al mismo tiempo se eliminan las 
resonancias espurias que por lo general presentan estos irises. 
Además de las dos ventajas anteriores, el mantener la misma 
anchura (WR28,  con a = 0,28 in) en toda la estructura 
simplifica la fabricación y acelera la simulación de onda 
completa mediante Ajuste Modal ya que sólo se requieren los 
modos TEx


1n. 
 
 


 
Fig. 4) Respuesta circuital de los cinco ceros de transmisión considerando 


cada uno independientemente y estructura del nuevo acoplo junto a la 
cavidad en reacción. 
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Fig. 5. Simulación de onda completa de filtro banda eliminada de quinto 


orden y su estructura. 
 
 
La Fig. 4 muestra las respuestas de los cinco ceros de 


transmisión usando el modelo distribuido que se ha utilizado 
como referencia en el proceso de optimización de onda 
completa para obtener las dimensiones geométricas de la 
ranura y la cavidad en reacción de los cinco ceros de 
transmisión. 


 


Una vez que las cinco cavidades se han diseñado, se 
conectan utilizando como valores iniciales de los 
desfasadores los valores  calculados en el proceso de síntesis 
(Tabla II, θ2-θ5). Puesto que estas longitudes debe ser lo más 
cortas posibles para reducir los espurios no deseados, las 
cavidades se alternan entre las caras superior e inferior de la 
guía de onda principal. Después de un proceso de 
optimización se presenta en la Fig. 5 la respuesta final y su 
estructura. 


 
 
Como se puede observar, la banda eliminada centrada en 


28 GHz tiene el nivel especificado de 40 dB de atenuación. A 
pesar de que las resonancias del iris han sido eliminadas 
debido a la nueva configuración,  existe otra banda eliminada 
cerca de los 38 GHz. Esta banda espuria se corresponde con 
la siguiente frecuencia de resonancia de la cavidad 
rectangular. Una posibilidad para eliminarla sería utilizar 
tornillos de ajuste. Sin embargo, la configuración plano-E se 
puede conservar mediante la introducción de una estría en el 
centro de cada cavidad (véase la estructura de la Fig. 6). Una 
nueva optimización conduce a la eliminación de esta banda 
espuria,  y por tanto al cumplimiento de la especificación. La 
Fig. 6 muestra la simulación final sin resonancias espurias en 
la totalidad de la banda Ka. 


 
 
La Fig. 7 muestra la comparación entre la simulación de 


onda completa utilizando el método de Ajuste Modal y las 
medidas [7]. Como se observa, el acuerdo entre ambas es 
excelente y además las especificaciones detalladas en la tabla 
I se cumplen. El filtro se ha mecanizado en latón siendo las 
pérdidas de inserción máximas de 0.4 dB. 


 
 


 
Fig. 6. Simulación de onda completa del filtro de quinto orden  


completamente libre de resonancias espurias, y la nueva estructura 
incluyendo las estrías en las cavidades. 
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Fig. 7. Comparación entre la simulación de onda completa y los resultados 


experimentales del filtro de banda eliminada de quinto orden.  
 


IV. CONCLUSIONES 
La nueva estructura plano-E propuesta puede ser utilizada 


para el acoplamiento de cavidades en reacción en filtros 
banda eliminada con requisitos muy estrictos en lo que a 
respuesta libre de espurios se refiere. Además facilita 
notablemente el proceso de fabricación. Su empleo no se 
restringe a los terminales de comunicaciones tanto de 
sistemas terrenos como espaciales, sino que puede formar 
parte de los sistemas de monitorización de plasmas de fusión. 
De hecho el prototipo construido y medido se encuentra 
instalado en  el stellarator TJ-II del CIEMAT en Madrid.  


 
Los resultados experimentales han mostrado unas 


excelentes características, siendo muy buena la concordancia 
entre las simulaciones teóricas y las medidas realizadas. 
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Resumen- A method implemented in C programming is 
presented to calculate the monostatic Radar Cross Section 
(RCS) and the RCS Spectral Density of the blades of a 
helicopter that flies above a UAV (Unmanned Aerial Vehicle). 
The equations used to this purpose are analytical RCS equations 
in order to reduce the computing requirements when working 
with electrically large objects. The advantage of this method, 
apart from its speed is the capacity to compute the RCS during a 
specified time interval. In this time interval it is possible to 
obtain information about the RCS level and the Doppler shift. 


I. INTRODUCCIÓN 


La Sección Recta Radar (Radar Cross Section, RCS) de 
un blanco representa su área de reflexión radar, es decir, la 
densidad de potencia reflejada por dicho objeto en todas las 
direcciones en relación con la densidad de potencia incidente 
transmitida por la fuente. 


 
Bajo este principio funcionan la mayoría de los radares 


del mundo, gracias a ello son capaces de medir distancias, 
altitudes, direcciones y velocidades de objetos estáticos o 
móviles como aeronaves, barcos, vehículos motorizados, 
formaciones meteorológicas. 


 
En este trabajo se describe una aproximación para 


resolver el cálculo de la densidad espectral de RCS asociada 
a un objeto en movimiento. Partiendo de las ecuaciones 
analíticas para RCS de un plano conductor perfecto [1] se 
aplican a un escenario en concreto en el que se calculará la 
densidad espectral de RCS de las aspas de un helicóptero en 
movimiento.   


II. ECUACIONES ANALÍTICAS PARA EL CALCULO DE RCS 


El valor de RCS monostático de un plano conductor 
perfecto fino de lados a y b sobre el que incide un frente de 
onda plano se define como [1]: 
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Donde β es la constante de propagación y θi es el ángulo 


de incidencia de la dirección de propagación del frente de 
onda plano y el eje normal al plano conductor perfecto. Esta 


fórmula únicamente es válida para el caso monostático de 
RCS tanto para un frente de onda incidente con polarización 
vertical como para un frente de onda con polarización 
horizontal. 


 
Además de RCS del plano, se va a calcular el efecto 


doppler asociado al movimiento de dicho objeto. Debido al 
efecto doppler, cualquier onda radioeléctrica que interactúe 
con un objeto en movimiento, sufre un desplazamiento 
frecuencial proporcional a la frecuencia de trabajo y a la 
velocidad relativa de la fuente, blanco y receptor. Así, es 
posible determinar el desplazamiento doppler sufrido como: 
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Donde vtx es la velocidad relativa entre el blanco y el 


trasmisor, vrx es la velocidad relativa entre el receptor y el 
blanco, c es la velocidad de propagación en el vacío y f0 es la 
frecuencia central de trabajo. 


III. ESCENARIO DE SIMULACIÓN 


Como ya se ha mencionado anteriormente, uno de los 
escenarios más comunes en donde se hace uso de RCS de un 
objeto es en sistemas de detección radar. Por ello, el 
escenario planteado en este trabajo pretende simular un 
sistema de vigilancia aérea mediante el uso de un UAV 
(Unmanned Aerial Vehicle). Los UAVs son aeronaves no 
tripuladas y controladas remotamente que normalmente se 
utilizan en misiones militares de reconocimiento e incluso 
algunas veces en misiones de ataque. Los UAVs utilizados 
para misiones de reconocimientos están equipados de 
múltiples sensores entre los que se pueden destacar cámaras a 
diferentes longitudes de ondas, sensores biológicos o 
Radares.  


 
Para este artículo se ha simulado la densidad espectral de 


RCS asociada al movimiento de las aspas de un helicóptero 
en vuelo detectado por un UAV. Para ello se han simulado 
dos escenarios. En el primero se tiene el UAV sobre el 
helicóptero y ambos viajando a la misma velocidad durante la 
simulación, con lo cual la distancia entre ambos se mantiene 
constante, veáse figura 1: 


 







  


 


 
Fig. 1. Esquema de simulación para el escenario 1 


 
En el segundo escenario, el UAV permanece suspendido 


en una posición fija, mientras que el helicóptero dibuja una 
trayectoria rectilínea por debajo del UAV tal y como se 
muestra en la figura 2: 


 


 
Fig. 2. Esquema de simulación para el escenario 2 


IV. SIMULACIONES Y RESULTADOS 


Teniendo en cuenta todas las ecuaciones presentadas en 
los apartados anteriores, se implementa un código en 
lenguaje de programación C para el cálculo de la densidad 
espectral de RCS de las aspas de un helicóptero en 
movimiento. 


 
En el cálculo del desplazamiento Doppler observado por 


el radar, es necesario tener en cuenta que las diferentes partes 
de un aspa presentan diferentes velocidades relativas. Por lo 
tanto, para la realización de las simulaciones se ha 
segmentado la superficie de las aspas en diferenciales de 
superficie rectangulares idénticos, con lo cual se tiene un 
mallado de superficie uniforme con una resolución de 12 
muestras por longitud de onda. En cada una de las unidades 
de malla se calcula la velocidad relativa. 


 
En este escenario y en relación con la discreticación del 


objeto de estudio es posible considerar las dimensiones de los 
diferenciales de superficie suficientemente pequeñas, con lo 
cual sería factible descartar la componente de sinc en (1) que 
tomaría un valor unitario: 
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Con la discretización del aspa del helicóptero se obtiene 
un desplazamiento doppler y una contribución de RCS  por 
cada diferencial de superficie. 


 
La representación de la densidad espectral de RCS se 


realiza discretizando la base frecuencial y añadiendo la 
contribución de RCS de cada diferencial al intervalo 
frecuencial al que corresponde su desplazamiento doppler. 


 
La suma de contribuciones diferenciales sobre un mismo 


intervalo temporal debe hacerse mediante una suma 
coherente tal y como se muestra en la siguiente formula [3]: 


 
2


2


1


iKRj
N


i


i e∑
=


= σσ      (4) 


 
En donde N es el número de diferenciales de superficie 


que presentan un desplazamiento frecuencial dentro del 
mismo intervalo, σi es RCS compleja de cada uno de los 
diferenciales, K es el número de onda y Ri es la distancia del 
diferencial de superficie al receptor, la cual marcará el 
desfase con el que llega cada contribución. 


 
Para la simulación se ha emulado un radar en el UAV que 


opera a 1 GHz, un helicóptero con aspas de 7 metros de 
longitud y 0.5 metros de anchura y con una velocidad de 
rotación de las aspas de 400 rpm. 


 


A.  Helicóptero y UAV estáticos 


Para simular el primer escenario se elige un ángulo de 
incidencia α entre el UAV y el plano que contiene las aspas 
del helicóptero. En este trabajo, como muestra de la 
casuística se toma α=45º.  


 
La densidad espectral de RCS resultante se presenta en la 


figura 3: 
 


 
Fig. 3. Densidad espectral de RCS para el escenario 1 


En la gráfica se observa como debido al movimiento de 
las aspas es posible llegar a detectar un desplazamiento 
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frecuencial de hasta 800 Hz aunque con un nivel de RCS 
débil. También se observa el carácter periódico de la 
respuesta frecuencial debido al movimiento circular simétrico 
que presentan las cuatro aspas del helicóptero. 


 


B.  UAV estático y helicóptero en movimiento 


En este segundo escenario, además del movimiento de las 
aspas, se va a incluir la variación de la posición del 
helicóptero a lo largo del tiempo. Para ello, tal y como se 
muestra en la figura 2, se va a simular la trayectoria del 
helicóptero desplazándose a 245 km/h por debajo del UAV 
durante 5 segundos. 


 


 
Fig. 4. Densidad espectral de RCS para el escenario 2 


En el resultado mostrado en la figura 4, se pueden 
identificar dos fenómenos ligados al desplazamiento 
frecuencial doppler. Por un lado se observa como existe una 
componente central que varía su posición lentamente desde el 
inicio de la simulación hasta el final. Este desplazamiento de 
la componente central a baja velocidad es consecuencia del 
movimiento del helicóptero por debajo del UAV. Por otra 
parte, se observa para cada instante temporal de la simulación 
un gran desplazamiento frecuencial debido a la velocidad de 
giro de las aspas. A continuación se muestra un pequeño 
zoom sobre una zona en concreto para verificar que el 
comportamiento es similar al presentado en la figura 3: 


 


 
Fig. 5. Ampliación sobre una zona de la densidad espectral de RCS del 


escenario 2. 


Tal y como se aprecia en esta imagen, el comportamiento 
es similar al presentado en el escenario 1. Cabe destacar que 
debido al movimiento del helicóptero la velocidad relativa de 
las aspas que ve el UAV varía a lo largo del tiempo. Cuando 
el helicóptero está alejado, la velocidad relativa observada 
por el UAV es mayor, sin embargo, cuando el helicóptero se 
acerca la velocidad relativa de las aspas disminuye. En la 
situación en la que el helicóptero se sitúa justo debajo del 
UAV la velocidad relativa es nula y no existe desplazamiento 
frecuencial. 


 
Con respecto al nivel de RCS observado, cuando el 


ángulo entre el helicóptero y el UAV es elevado, situación en 
la que el helicóptero está alejado, el nivel de RCS es bajo. 
Sin embargo cuando el ángulo entre ellos es pequeño, 
situación en la que el helicóptero pasa por debajo del UAV, 
el nivel de RCS es máximo. 


 
En los escenarios simulados, una situación con gran 


desplazamiento frecuencial coincide con un nivel bajo de 
RCS y una situación con poco desplazamiento frecuencial se 
da con un nivel de RCS mayor. 


 
Las figuras 6 y 7 muestran el desplazamiento frecuencial 


asociado a cada diferencial de superficie del aspa para dos 
instantes temporales concretos, el primero para una situación 
con mucho desplazamiento frecuencial (instante temporal 
0.01s), y el segundo para una situación con poco 
desplazamiento frecuencial (instante temporal 2.40s): 


 







  


 


 
Fig. 6. Desplazamiento frecuencial por diferencial de superficie para el 


instante t = 0.01s 


 


Fig. 7. Desplazamiento frecuencial por diferencial de superficie para el 
instante t = 2.40s 


 


V. CONCLUSIONES 


Mediante la formulación presentada se ha podido 
implementar un código rápido para el análisis de RCS 
monostática y del efecto doppler asociado a objetos en 
movimiento. Para este artículo se ha seleccionado una 
variación rectilínea de la posición blanco de fácil 
caracterización, sin embargo el método presentado también 
sería válido considerando cualquier trayectoria. 


 
Cabe destacar de los resultados obtenidos en el artículo, 


la importancia del análisis de RCS variando en el tiempo. Tal 
y como se observa en la figura 4, un proyectil puede 
presentar una variación de hasta 25 dB en un intervalo 
temporal muy corto. 


 
Los resultados obtenidos en este trabajo tienen aplicación 


práctica inmediata a la hora de realizar el diseño de sistemas 
de detección RADAR basados en desplazamiento Doppler 


(por ejemplo Radares meteorológicos o Radares de vigilancia 
primarios). Este tipo de sistemas suele utilizar el 
desplazamiento frecuencial Doppler asociado al movimiento 
de los blancos en su tratamiento de señal, por ello en su 
diseño es útil identificar y cuantificar el desplazamiento 
Doppler asociado al movimiento de los componentes de un 
blanco. 
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Abstract- This paper is the result of our research on the small-
signal behavior of a GaAs device, in the overall I-V plane. A 
complete small-signal model for a MESFET is determined from 
experimental scattering parameter, measurements. All 
algorithms for mathematical extraction of the microwave 
equivalent circuit are implemented in an application called 
WinModFet developed for research and educational purposes. 
The software has been made under friendly user philosophy and 
is self-explicative. The able to save and recall standard ASCII 
measured data files, coupled with the graphical and 
mathematical capacities of MATLAB makes this software an 
interesting tool easy to use by users at any level. A modification 
of traditional methods is also presented here, by means of a 
weighted grid function using the values of scattering files that 
surrounds the working bias point. 


I. INTRODUCCIÓN 


La extracción de los elementos, tanto intrínsecos como 
extrínsecos, es de vital importancia en el proceso de diseño de 
circuitos microondas para la caracterización del modelo de 
pequeña señal de un transistor.  Tradicionalmente se ha 
utilizado en el cálculo de los distintos elementos del circuito 
de pequeña señal la  aproximación de Dambrine [1], o una 
pequeña variación de la misma, la de Berroth y Bosch [2]. 
Ambos métodos, una vez calculados los elementos extrínsecos 
a partir de mediadas con el FET frío (Vds=0) estos son 
eliminados de la matriz de scattering mediante diversas 
operaciones, obteniendo así la matriz de scattering intrínseca 
del dispositivo a caracterizar. Una vez obtenida esta matriz 
existen diversos métodos para la extracción de los elementos 
intrínsecos, como el del propio Dambrine en [1] , Berroth y  
Bosch en [2], ó M. Golio [3] todos ellos proponen ecuaciones 
distintas para el cálculo de los elementos intrínsecos del 
modelo clásico de Vendelin-Dambrine, poseyendo todos ellas 
limitaciones en frecuencia, debido a las aproximaciones 
realizadas, dichas limitaciones ya fueron evitadas mediante 
una formulación exacta en [4]. Dichos algoritmos, así como 
alguno más de los existentes para la extracción extrínseca 
como los de Tayrani [5], Wolff [6] ó White [7], fueron 
implementados en un programa informático desarrollado en 
lenguaje Basic estructurado para computadoras de la serie 300 
de Hewlett Packard cuyos resultados y funcionamiento fueron 
anteriormente comunicados [4]. Pero, dada a la no 
transportabilidad del software a ordenadores tipo PC y 
compatibles, así como la lentitud en el cómputo de los 


resultados puesto que el lenguaje original era interpretado y 
no compilado, nuestro grupo decidió desarrollar un nuevo 
software de extracción que incluyera todo el  “know-how”  
desarrollado en anteriores trabajos del mismo. Las 
especificaciones impuestas al software fueron las siguientes: 
la aplicación debía ser transportable, de fácil manejo y 
autoexplicativa para que pudiera ser utilizada por usuarios 
con distintos niveles de conocimiento, incluidos alumnos de 
segundo ciclo y de posgrado. Para este último fin, se ha 
desarrollado una nueva versión “aligerada” de la aplicación 
aquí presentada, dicha versión docente se denomina  
WinModFetLight, y contiene los algoritmos básicos de 
extracción de circuitos equivalentes de pequeña señal así 
como su explicación para poder ser utilizada en docencia,  y 
por ello no se comentará aquí. 


 
Fig. 1.  Menú principal de la aplicación WinModFet 


 
En la versión completa del software WinModFeT, aquí 


presentada se ha incluido, un nuevo método de extracción 
para transistores FET que operen en caliente (Vds≠0), la 
novedad del método reside en la realización de una 
ponderación del área de trabajo deseada y centrada en el 
punto de de polarización de interés pero para calcular los 
datos del circuito equivalente se utilizan los ficheros 
correspondientes a los parámetros de scattering que rodean al 
punto de interés. Como ejemplo de aplicación se realizará 







  


 


sobre el posible punto de trabajo de un amplificador operando 
en clase A como se muestra en la figura 2 para un transistor 
GEC MARCONI F20 de tecnología Bathtub-200 de 6x120 
µm de longitud de puerta con el que ya se había anteriormente 
trabajado [4]. Todos los cálculos tanto de los elementos 
intrínsecos como extrínsecos han sido realizados mediante la 
utilización del nuevo software WinModFet aquí presentado. 


 
Fig. 2. Curvas características del transistor transistor MESFET GEC 
MARCONI F20 de tecnología Bathtub-200 de 6x120 µm de longitud de 
puerta, en la que se muestra los 9 puntos de ponderación seleccionados en las 
mismas para una correcta extracción de un modelo de pequeña señal para un 
amplificador en clase A. 


II. EL SOFTWARE WINMODFET 


La aplicación WinModFet, aquí presentada, consiste en 
una implementación software de todos los procedimientos 
previamente presentados detalladamente [4], además de la 
incorporación de un conjunto de algoritmos de “ponderación” 
necesarios para que el modelo de pequeña señal sea lo 
suficientemente exacto en un entorno del punto de trabajo 
seleccionado. En los resultados presentados en la presente 
comunicación el objetivo primordial ha sido el diseño de un 
sencillo amplificador monoetapa en clase A,  para otros tipos 
de diseño el usuario solamente deberá focalizar la atención 
sobre el punto de trabajo, así como en su entorno.  


III. ELECCIÓN DE LOS PUNTOS DE PONDERACIÓN 


Tal y cómo se ha comentado anteriormente, la 
modificación adicional a la extracción de un sencillo modelo 
de pequeña señal consiste en la ponderación de los valores 
calculados en el punto de interés. En esta comunicación se ha 
escogido una rejilla de 9 puntos, tal y como puede 
visualizarse dentro de la región marcada con un circulo 
sombreado en la Figura 2, aunque elecciones de rejillas 
superiores o inferiores están disponibles a gusto del usuario 
en el software. En el caso expuesto en este trabajo, se ha 
seleccionado el punto de polarización situado en Vds=4V y 
Vgs=-1.5V. Este punto se encuentra representado en la figura 
mediante un círculo. Los puntos de ponderación son los 
adyacentes en las medidas, y están representados mediante 
una cruz. Una visualización detallada de la Figura 2 permite 
observar un curioso efecto de segundo orden. Esto se conoce 
como efecto Gunn, según el cual electrones de la banda de 
conducción pasan a una segunda banda de conducción donde 
la movilidad es inferior. Para valores elevados de Vgs y Vds se 


observa un descenso de la corriente de drenador, en vez de 
una aumento, que sería lo esperado, con lo cual electrones de 
la banda de conducción pasan a una segunda banda de 
conducción donde la movilidad es menor. 


IV. EXTRACCIÓN DE ELEMENTOS EXTRÍNSECOS 


Los elementos extrínsecos han sido obtenidos mediante la 
utilización del método de Dambrine [1], aunque métodos 
como el de Wolff  [6] ó los de Golio [3] y [7], son igualmente 
válidos y en alguna ocasión han utilizado las variaciones de 
los métodos presentadas en [3-8]. 


V. EXTRACCIÓN DE LOS ELEMENTOS INTRÍNSECOS 


En este apartado es donde se han realizado una 
modificación sustancial a los métodos normalmente 
utilizados, esto es, la ponderación de una zona de las curvas 
características. Los valores a los que se ha  aplicado esta 
aproximación son los de: Ri, Cds y τ ya que, idealmente, 
deberían ser constantes. Aun así, este no suele ser el resultado 
obtenido, ya que en la mayoría de los métodos estos valores 
dependen tanto de la frecuencia como del punto de 
polarización.  
 


Vgs(V) Vds(V) Ri(Ω) Cds(pF) τ(ps) Pond. 
-2 3 0.335 0.172 4.064 2 
-2 4 0.526 0.169 4.206 3 
-2 5 0.710 0.166 4.477 2 


-1.5 3 0.480 0.178 3.9 3 
-1.5 4 0.586 0.173 4.145 5 
-1.5 5 0.763 0.171 4.408 3 
-1 3 0.510 0.182 3.840 2 
-1 4 0.597 0.177 4.144 3 
-1 5 0.744 0.172 4.394 2 


 
Tabla I. Valores obtenidos mediante método Dambrine 


 


En la Tabla I se muestran los valores obtenidos junto con 
los factores de ponderación o “peso” elegidos, en nuestro caso 
radialmente escogidos según nos alejamos del punto de 
trabajo. En la Tabla II se muestra el resultado de los valores 
ponderados o “promediados” según la función “peso” 
seleccionada en la Tabla I, para un transistor GEC 
MARCONI F20 de tecnología Bathtub-200 de 6x120 µm de 
longitud de puerta. 
 


Ri(Ω) Cds(pF) τ(ps) 
0.335 0.172 4.064 


 
Tabla II. Valores finales ponderados según el nuevo procedimiento 


 


Es interesante observar gráficamente la variación de las no 
linealidades más importantes en el modelado de los 
transistores FET, con el punto de polarización, del mismo. 
Estos elementos, típicamente son las capacidades Cgs, Cgd y la 
transconductancia de pequeña señal, gm, dado que es 
parámetro del que depende la fuente de corriente no lineal Ids 
y que con pequeñas variaciones de la polarización, pueden ver 
incrementada en gran medida su valor en un pequeño entorno 
del punto de trabajo elegido (en nuestro caso el Vgs=-1.5V, 
Vds=4V). Los resultados e muestran en la Figura 3, Figura 4 y 
Figura 5 del presente informe. Es necesario remarcar que no 







  


 


se ha optimizado matemáticamente los resultados obtenidos 
en ninguna de las tablas ni de las graficas mostradas en el 
presente trabajo. 


 
Fig. 3. Cgs frente a Vgs para Vgd=4V 


 
Fig. 4. Cgd frente a Vgs para Vgd=4V 


 
Fig. 5. Grafica de variación de la transconductancia gm frente a Vgs para 


Vgd=4 V 


VI. COMPARACIÓN ENTRE LAS MATRICES DE PARÁMETROS DE 


SCATTERING MEDIDOS Y EXTRAIDOS POR WINMODFET 


En la figura 6, figura 7, figura 8 y figura 9 se muestra una 
comparativa entre los parámetros de scattering medidos en 


color azul, y modelados a partir del modelo de pequeña señal  
extraido mediante el software aquí presentado en color verde 
para el punto de polarización (Vgs=-1.5, Vds=4. Como se 
puede apreciar existe una buena correlación entre ambos 
conjuntos de parámetros de dispersión. 


 
Fig. 6. Valores medidos (azul) vs modelados (verde) para el parámetro S11 


 
Fig. 7. Valores medidos (azul) vs modelados (verde) para el parámetro S12 


 


 
Fig. 8. Valores medidos (azul) vs modelados (verde) para el parámetro S21 


  


  


  







  


 


 
Fig. 9. Valores medidos (azul) vs modelados (verde) para el parámetro S21 


 


En la figura 10 se muestra la función error definida como la 
media aritmética de las sumas de las funciones error de cada 
parámetro de scattering en %. En la zona de saturación que es 
para la que se ha ponderado el modelo el error no supera el 
5% en el peor caso, pero según se acerca a la zona del FET 
frío Vds=0 el error aumenta hasta un 14% debido a que el 
transistor está en la zona lineal, y la extracción no ha sido 
ponderada para trabajar en la dicha zona, sino para trabajar en 
el centro de la zona de saturación (amplificador en clase A). 


VII. CONCLUSIONES 


Se ha presentado una aplicación sencilla, intuitiva y 
transportable ya que ha sido desarrollada en entorno 
MATLAB. Además se ha implementado en el software una 
nueva aproximación para la extracción de modelos de 
pequeña señal orientada al diseño de amplificadores lineales 
en clase A mediante la ponderación de los 9 ficheros de 
parámetros de scattering correspondientes a los puntos de 
polarización adyacentes al punto de trabajo. Esta 
modificación a los métodos clásicos de extracción se muestra 
útil para suavizar errores en los datos de medida, ya que no 
tiene en cuenta un único punto, sino éste y su entorno 
inmediato. 
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Fig. 10. Error Total de los parámetros de scattering en (%) 
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Abstract—This paper presents the new features of the TELIA-
MADE indoor location system. The new version uses symmetric
nodes able to operate as both transmitters and receivers of
ultrasonic signals. Sensor nodes implement the ZigBee protocol.
The network coordinator is connected to a PC using a standard
RS232 interface and acts as the network gateway. A simple
protocol is implemented to control and configure the sensor
nodes. In this new version, an all-digital quadrature detector
is implemented based on quadrature band-pass sampling of the
ultrasonic signal. This greatly reduces the computational power
and memory requirements. This implementation allows for the
use of sampling frequencies as low as 18KHz or even 12KHz.
A new TDMA scheme is implemented to reduce the data traffic
on the network; along with a synchronization algorithm that
effectively compensated for clock bias and drifts. Experimental
results demonstrate an excellent accuracy with an rms error well
below 1 millimeter for distances up to 6 meters.


I. INTRODUCCIÓN


El uso de ultrasonidos en aplicaciones de localización
reporta ciertas ventajas frente a otro tipo de tecnologı́as:
lenta velocidad de propagación, despreciable penetración en
muros, inexistencia de un control regulatorio, bajo coste,
inocuo a la salud, etc. Sin embargo, también presentan algunos
inconvenientes tales como un radio de alcance corto, la
necesidad de visión directa entre nodos o una degradación
significativa de su rendimiento bajo condiciones de ruido y
entornos reverberantes.


La incorporación de señales de radiofrecuencia (RF) en este
tipo de sistemas permite mejorar su rendimiento en términos
de precisión, consumo y funcionalidad. TELIAMADE [1]
es un ejemplo de este tipo de sistemas donde se combina
el uso de ultrasonidos y RF. El despreciable retardo de
propagación de la señal RF proporciona la sincronización de
red necesaria para garantizar el correcto funcionamiento del
sistema, logrando una alta precisión en la estimación de la
distancia.


En [1] se presenta el diseño general del sistema TELIA-
MADE. A diferencia de otras aproximaciones propuestas en
la literatura como Active BAT [2], CRICKET [3] o DOL-
PHIN [4], que utilizan infraestructuras radio especı́ficas, la
red propuesta utiliza el estándar ZigBee para proporcionar la
conectividad de red necesaria.


Esta caracterı́stica diferencial permite una mayor flexibi-
lidad en cuanto a la gestión de la red de sensores, aunque
también conlleva ciertas limitaciones; por ejemplo las rela-
cionadas con la sincronización de los relojes de los nodos
para la obtención de medidas precisas de tiempo de vuelo
(TOF) de la señal ultrasónica.


La generación y detección digital de la señal ultrasónica
implementada en la primera versión, permite una total flexi-


bilidad a la hora de utilizar diferentes técnicas de modulación.
Un ejemplo es la implementación de modulaciones BPSK con
señalización codificada para aumentar la robustez del sistema
en términos de inmunidad al ruido y efectos derivados de
propagación multitrayectoria. Sin embargo, esta aproximación
también presenta el inconveniente de requerir una mayor
potencia de cálculo y capacidad de memoria de los nodos.


En la sección II se discuten las limitaciones de la primera
versión de TELIAMADE y se introducen las caracterı́sticas
de la nueva versión correspondientes a la estimación mejorada
del TOF y el nuevo esquema de sincronización de red. En
la sección III se muestra una evaluación de la precisión
de la medida del TOF entre dos nodos de la red con el
esquema propuesto. Finalmente, en la sección IV se resumen
las principales conclusiones de este trabajo.


II. MEJORAS INTRODUCIDAS


El diseño digital del receptor ultrasónico permite utilizar
técnicas sofisticadas de procesado digital de señal para la
estimación precisa del TOF de la señal ultrasónica. Para
este fin, los nodos receptores muestrean la señal ultrasónica
a la salida de una etapa analógica de pre-amplificación y
filtrado paso-banda con una resolución de 10 bits para un
adecuado rango dinámico. Las muestras son almacenadas en
un buffer intermedio que reside en la memoria RAM del
microcontrolador (a razón de 2 bytes por muestra).


Considerando que el inicio del muestreo se sincroniza
con el inicio de la transmisión de la señal ultrasónica, la
cantidad de memoria necesaria se puede calcular en términos
del máximo retardo de propagación τmax, la frecuencia de
muestreo FS utilizada y la duración TB de la señal ul-
trasónica: Nmax = 2(τmax + TB)FS bytes.


Para un ancho de banda B = 2KHz de la señal modulante
y una portadora de F0 = 40KHz, el muestreo paso-baja de
la señal ultrasónica requiere una frecuencia de muestreo de al
menos FS = 84KHz. Para el valor tı́pico de la velocidad de
propagación del sonido (340 m/s), el retardo de propagación
es de alrededor de 3 ms/metro. Para poder estimar retardos
correspondientes a una distancia de 10 metros (τmax ≈ 30ms)
y duraciones de pulso TB = 1ms, es necesario almacenar un
total de 5040 bytes. Dado que el microcontrolador utilizado
dispone únicamente de 2Kbytes de memoria RAM útil, esta
aproximación no es viable.


En la primera versión de TELIAMADE este problema se
resolvió utilizando muestreo paso-banda a una frecuencia de
32 kHz. De esta forma, se redujo el tamaño del buffer a 1920
bytes. Sin embargo, cualquier aumento en la duración de las
señales ultrasónicas (i.e. por la utilización de señalización







codificada con 7 o más bits por sı́mbolo) sigue siendo inviable
en esta aproximación. Como alternativa, proponemos para la
nueva versión la utilización de un esquema de muestreo paso-
banda en cuadratura [5] en el que la frecuencia de muestreo
está determinada exclusivamente por el ancho de banda de
la señal modulante. Dado que en nuestro caso este ancho de
banda no supera los 2-3 kHz, son posibles frecuencias de
muestreo significativamente inferiores, del orden 18 kHz e
incluso 12 kHz. Con esta modificación, es posible manejar
señales de mayor duración, mayores retardos de propagación
y reducir la carga de procesado de los nodos de la red.


La estimación del TOF requiere de una sincronización
precisa entre los procesos de transmisión y recepción. Dado
que estos procesos son ejecutados por dos nodos distintos de
la red, es necesario implementar un sistema de sincronización
entre ambos. En la primera versión de TELIAMADE la
sincronización se conseguı́a mediante el envı́o de un mensaje
ZigBee emitido por el coordinador de la red. El proceso de
medida era como sigue: 1) El coordinador envı́a un mensaje
broadcast, que es recibido simultáneamente por todos los
nodos de la red, indicando los nodos transmisor y receptor
implicados en la medida. 2) El nodo transmisor y el receptor
inician entonces de forma sı́ncrona los procesos de generación
y adquisición de la señal ultrasónica respectivamente. 3) El
nodo receptor calcula el retardo de la señal muestreada y
remite al coordinador la estimación obtenida a través de un
mensaje ZigBee.


Este esquema garantiza una adecuada sincronización tem-
poral y por lo tanto una correcta estimación del TOF. Sin
embargo, tiene algunos inconvenientes. En primer lugar re-
quiere que todos los nodos de la red estén activos escuchando
la interfaz ZigBee, en lugar de poder permanecer en estado
dormido, con el consecuente incremento en el consumo de
potencia. En segundo lugar, este esquema implica un elevado
tráfico de red en especial si se considera una alta tasa de
medidas.


Una solución alternativa es dotar a la red de un esquema
de acceso múltiple por división de tiempo (TDMA) al canal
ultrasónico. De esta forma, los nodos pueden permanecer en
estado dormido durante los periodos de tiempo en los que
no está programada una medida. Esta aproximación requiere
sin embargo de la sincronización de los relojes de los nodos.
De no ser ası́, una deriva relativa de los relojes de dos nodos
puede alterar gravemente las estimaciones de los tiempos de
vuelo. Por ejemplo, en el caso de los nodos TELIAMADE
se han observado derivas relativas de las frecuencias de los
relojes del orden de 60 ppm. La técnica TDMA propuesta y
la solución al problema de la deriva de los relojes se discuten
más adelante en esta sección.


Con estas mejoras, en la sección III se muestran resultados
experimentales de la nueva arquitectura de red de sensores
capaz de estimar distancias con errores rms inferiores a 1
mm para distancias entre 1 y 6 metros, y en general errores
inferiores a 1 cm para distancias inferiores a 10 metros,
utilizando pulsos ultrasónicos de 1 ms de duración.


A. Estimación precisa del tiempo de vuelo


La teorı́a general del muestreo paso-banda determina que
una señal paso-banda de frecuencia central F0 y ancho de
banda (de doble banda lateral) 2B puede ser reconstruida


(bajo ciertas restricciones) a partir de las muestras tomadas a
una frecuencia de muestreo FS ≥ 4B [5]. Un caso particular
del muestreo paso-banda es el denominado muestreo en
cuadratura, en el que la frecuencia de la portadora se ajusta a
un múltiplo impar de un cuarto de la frecuencia de muestreo
F0 = (2M − 1)FS/4, bajo la restricción FS ≥ 4B. En este
caso, las muestras de la señal paso-banda se corresponden
con muestras intercaladas de las componentes en fase I(n) y
cuadratura Q(n).
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A excepción del signo, la expresión (1) representa un muestreo
intercalado de las componentes I(n) y Q(n).


La técnica permite por tanto muestrear explı́citamente las
componentes en fase y cuadratura a una frecuencia mitad
FS/2. Suponiendo un valor de M=5 para una frecuencia
portadora F0=40 kHz, se tiene FS=17.777 kHz con un ancho
de banda disponible de B=4.444 kHz. De igual forma, para
M=7 se obtiene una frecuencia de FS=12.307 kHz con un
ancho de banda disponible de B=3.077 kHz.


Aunque en principio es posible diseñar un receptor di-
gital en base a estos valores, existe el problema de que
las componentes en fase y cuadratura no se conocen en el
mismo instante de tiempo. Debido al muestreo entrelazado,
las muestras I(n) sólo se conocen para valores pares de n,
mientras que las muestras de Q(n) sólo se conocen para
valores impares de n.


Sin embargo, dado que ambas señales están correctamente
muestreadas, es posible interpolar sus valores a la frecuencia
nominal FS . Este proceso se realiza utilizando una pareja
de filtros paso-banda en cuadratura (hi,hq) derivados de un
filtro interpolador paso-baja (h). En la figura 1 se muestra la
respuesta en frecuencia de la pareja de filtros utilizados en (2).


Experimentalmente se ha determinado que 7 coeficientes
son suficientes para obtener una buena estimación al mı́nimo
coste computacional. Con objeto de simplificar el cálculo y
reducir recursos de memoria, los coeficientes de los filtros son
cuantizados con 3 bits. Las señales filtradas en fase xi y en
cuadratura xq se calculan en la forma:


xi(n) = 8x(n)− 4(x(n− 2) + x(n+ 2)) (2)
xq(n) = 7(x(n+ 1)− x(n− 1)) + x(n− 3)− x(n+ 3)


Para el caso de M impar, las componentes en fase y cuadratura
se obtienen a partir de xi(n) y xq(n) como se muestra en la
tabla I, donde m es el ı́ndice de la muestra n módulo 4.


m = 0 m = 1 m = 2 m = 3


Î(n) +xi(n) +xq(n) −xi(n) −xq(n)
Q̂(n) +xq(n) −xi(n) −xq(n) +xi(n)


Tabla I. Componentes en fase y cuadratura interpoladas para M impar.


Para el caso de transmisión de un único pulso ultrasónico
rectangular, se obtiene una expresión simple para las muestras
a la salida del correlador Ci(n) y Cq(n) en la forma:


Ci(n) =


K−1∑
k=0


Î(n− k) Cq(n) =


K−1∑
k=0


Q̂(n− k) (3)
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Fig. 1. Respuesta en frecuencia normalizada de los filtros. Prototipo paso-
baja (azul) y los filtros paso-banda en fase (verde) y cuadratura (rojo).


donde K = TBFS es el número de muestras del pulso. Fi-
nalmente, la envolvente a la salida del correlador es calculada
como:


Ce(n) =
√
C2


i (n) + C2
q (n) (4)


Una primera estimación del TOF de señal se obtiene como la
posición del máximo nmax de esta expresión, cuya resolución
está limitada al periodo de muestreo seleccionado (Ts=1/FS).
Para M=5 (F0/FS = 9/4) el error máximo es de ±1.125λ
(9.5 mm). Este error puede ser reducido mediante una in-
terpolación cuadrática utilizando las muestras adyacentes al
máximo detectado [6].


El correspondiente TOF (en longitudes de onda) se calcula
como TOF = (nmax + nx)(F0/FS), donde nx es la cor-
rección fraccionaria obtenida de la interpolación parabólica.
Los resultados experimentales muestran que el uso de inter-
polación cuadrática mejora la precisión del TOF reduciendo
el error rms muy significativamente.


B. Sincronización de red


El esquema TDMA propuesto se muestra en la figura 2.
Para un correcto funcionamiento, es necesario sincronizar los
relojes de los nodos de la red. Esto se consigue mediante el
envı́o periódico por parte del coordinador de un paquete de
sincronización.


El instante de llegada de los paquetes de sincronización se
utiliza como referencia temporal para construir la estructura de
tiempos que rige el uso del canal ultrasónico. La estructura se
compone de multitramas formadas tı́picamente por 32 tramas,
cada una de las cuales se divide a su vez en 40 slots de
4 ms de duración. Cada nodo de la red tiene asignado una
trama durante la cual tiene reservado el canal, evitando las
colisiones con otros nodos. Durante los ciclos de medida, los
nodos configurados como transmisores inician la transmisión
de señal al inicio de su trama.


Los nodos configurados como receptores inician el
muestreo de señal al comienzo de todas las tramas, alma-
cenando las muestras de la señal sólo en aquellos casos en
los que la misma supera un umbral prefijado de detección. El
nodo coordinador es responsable de transmitir un paquete de
sincronización al inicio de cada multitrama para sincronizar
las estructuras de tiempo de los nodos. De esta forma, sólo


Fig. 2. Estructura de tiempos utilizada para la sincronización.


se requiere la transmisión de un mensaje de sincronización
cada 5.12 segundos (1/32 del necesario en la aproximación
de sincronización por cada medida).


El algoritmo de sincronización es una variante de [7],
que estima una transformación lineal del reloj de cada nodo
para compensar la deriva del mismo respecto del reloj del
coordinador.


La compensación se obtiene mediante un ajuste lineal
de la forma t̂c = b + αtn, donde tn y t̂c son el tiempo
medido con el reloj del nodo y la estimación del tiempo del
coordinador respectivamente, α es el coeficiente de deriva y
b el offset del reloj del nodo. Los parámetros de este modelo
se pueden calcular alineando dos parejas de tiempos (tc, tn)
correspondientes a los mensajes de sincronización enviados
por el coordinador al inicio de dos multitramas consecutivas.


La información es enviada por el coordinador como una
secuencia de dos mensajes, el primero permite recuperar el
tiempo tn de recepción por parte del nodo final, y el segundo
contiene el instante de tiempo tc en el que el coordinador
envió el primer mensaje.


Para la obtención de estos tiempos ha sido necesario mo-
dificar la capa MAC del protocolo ZigBee. Esta modificación
incluye la captura de las marcas temporales correspondientes
a la transmisión y recepción de los mensajes. La precisión está
limitada por la resolución de reloj utilizada, que en nuestro
caso es de 1µs en lugar de los 16µs del estándar ZigBee.


III. RESULTADOS EXPERIMENTALES


Se ha realizado un primer experimento para determinar
la validez del esquema de sincronización propuesto. En la
figura 3 se muestra la variación del TOF debida a este efecto.
Los puntos corresponden a medidas de distancia estimadas a
partir de los valores del TOF obtenidos por una misma pareja
de nodos, a una distancia constante (3000 mm) con un valor
M = 5 pero en diferentes tramas de la multitrama. La curva
en azul muestra los valores sin compensación de deriva y en
verde los obtenidos tras aplicar la compensación propuesta.


Se puede observar que en el primer caso, el error de medida
aumenta linealmente con el tiempo y vuelve a cero al inicio
de cada nueva multitrama. En este caso la deriva relativa es
de 62,5 ppm lo que introduce errores máximos del orden de
11.74 longitudes de onda; resultando en un error de bias de
-50.49 mm y un error rms de 31.56 mm.


Para la estimación de la precisión del sistema completo,
se ha realizado un segundo experimento en el que se han
realizado 416 medidas (13 multitramas) del TOF entre una







0 10 20 30 40 50 60


2900


2920


2940


2960


2980


3000


t(s)


d(
m


m
)


Fig. 3. Errores en la estimación de la distancia debidos a la deriva de los
relojes. En azul, las estimaciones sin compensación de la deriva. En verde,
las estimaciones obtenidas con el esquema de sincronización propuesto.


pareja de nodos transmisor y receptor separados a distancias
de entre 2 y 6 metros.


La distancia entre los nodos es medida usando un telémetro
láser comercial (BOSCH-DLE70). Puesto que el valor de
distancia es inferido a partir del TOF de señal y la velocidad
del sonido, tenemos en cuenta la temperatura a la hora de
estimar la velocidad de propagación del sonido, para lo que
usamos un termómetro digital de ±0.1 °C de precisión,
obteniendo un valor de temperatura de 24.2 °C en el momento
de las mediciones.


En la Tabla II se muestran las desviaciones tı́picas de
las medidas de distancia obtenidas a partir del TOF para
frecuencias de muestreo aproximadas de 32KHz, 18KHz
y 12KHz (correspondientes a valores de M de 3, 5 y 7
respectivamente). Los resultados muestran la viabilidad del


32KHz 18KHz 12KHz
d(mm) σnmax σTOF σnmax σTOF σnmax σTOF


2000 3,137 0,299 5,586 0,266 7,913 0,396
3000 3,193 0,334 5,658 0,336 8,089 0,403
4000 3,108 0,319 5,704 0,425 8,011 0,408
5000 3,179 0,386 5,626 0,478 8,063 0,371
6000 3,206 0,523 5,718 0,443 8,122 0,681


Tabla II. Errores rms en milı́metros para las estimaciones sin interpolación
(σnmax) y con interpolación parabólica (σTOF) a frecuencias de muestreo
aproximadas de 32KHz, 18KHz y 12KHz.


esquema de muestreo en cuadratura propuesto. Considerando
que la resolución temporal de los relojes es de 1µs, en el peor
de los casos la desviación tı́pica del error debida a los relojes
serı́a σclk = 2µs/


√
12≈0.6µs (aproximadamente 0.198 mm).


Por tanto, la máxima precisión del sistema en condiciones
ideales está acotada por este valor. Atendiendo a los resultados
podemos ver que las desviaciones tı́picas del error obtenidas
a partir de medidas realizadas por el sistema se aproximan a
este valor mı́nimo, confirmando la validez de la aproximación
propuesta.


Finalmente, en la figura 4 se muestra la estimación de
distancia y velocidad obtenidas desplazando el nodo receptor
a distancias de entre 5 y 5.3 metros del nodo transmisor. Los
resultados muestran la viabilidad de la estimación dinámica
de la distancia.


IV. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado el diseño preliminar de un
sistema de localización versátil. El uso de módulos de RF en
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Fig. 4. Estimación dinámica de la distancia emisor/receptor (arriba) y de la
velocidad de movimiento (abajo).


los nodos posibilita la comunicación radio usando el protocolo
ZigBee.


Mediante comandos es posible configurar el modo de
operación y funcionamiento de los nodos, ası́ como propor-
cionar la sincronización necesaria para garantizar una correcta
estimación del TOF de señal ultrasónica.


El uso de muestreo paso-banda y la utilización de filtros
en cuadratura para estimar el retardo de envolvente permiten
reducir significativamente los recursos de memoria necesarios
y el tiempo de cómputo.


El sistema propuesto proporciona una excelente precisión
en comparación con otros sistemas de mayor coste y menor
versatilidad, con unos requerimientos de memoria y cómputo
muy reducidos.


Para el rango de errores mostrados, es viable utilizar infor-
mación sobre la fase de la señal para mejorar la estimación
final del tiempo de vuelo [6]. Dado que el receptor digital
propuesto permite de forma sencilla la obtención de la fase
de la señal, esta aproximación es objeto de estudio en la
actualidad.
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Resumen—In the study of the signal transmission in microwa-
ve circuits, the effect of the losses of transmission lines cannot be
ignored. By using the quasi-TEM surface impedance technique,
in association with a direct calculus of the tangential magnetic
field below and above the microstrip and using the method of
moments (MoM), we present in this work a simple, fast, and
accurate quasi-TEM approach for the efficient calculation of
conductor losses of a multilayer microstrip line and a pair of
coupled microstrip lines. The accuracy of the method has been
proven against other methods, and the conductor losses of some
useful structures are calculated and compared.


I. INTRODUCCIÓN


Las lı́neas de transmisión del tipo microtiras simples o
acopladas han sido elementos básicos en el diseño y la
fabricación de los circuitos microondas impresos e integrados
durante décadas. Son elementos esenciales para la transmi-
sión de la señal y su procesado en circuitos de microondas
hı́bridos (HMIC) y monolı́ticos (MMIC) [1]–[4] o en cir-
cuitos digitales de alta velocidad (HSDC) [5], [6]. Debido
a la obvia importancia práctica del tema, se han llevado a
cabo numerosas investigaciones analı́ticas y numéricas para
calcular con precisión las caracterı́sticas de propagación de las
lı́neas de transmisión de este tipo, incluyendo el caso de estar
impresas o inmersas en sustratos multicapa. Prácticamente
todos los métodos numéricos disponibles para resolver las
ecuaciones de Maxwell han sido aplicados a la resolución
de este problema. Entre los principales objetivos de estos
análisis está el cálculo de las pérdidas dieléctricas y en el
conductor, que son especialmente relevantes en la tecnologı́a
MMIC y en los HSDC. En esta tarea, y debido a su sen-
cillez, las soluciones analı́ticas ası́ como las aproximaciones
cuasi-estáticas han sido ampliamente utilizadas. La principal
hipótesis de las aproximaciones cuasi-estáticas, tales como
el método de representación conforme [7]–[9], el método
variacional [10], [11] y el método de las diferencias finitas
[12], reside en suponer que el modo de propagación tiene
caracterı́sticas electromagnéticas transversales (TEM). Esta
hipótesis es adecuada sólo en el rango de frecuencias para
el que la anchura de la lı́nea microtira y el espesor del
sustrato son mucho menores que la longitud de onda en el
sustrato [13]. Otra aproximación rigurosa, pero notablemente
más compleja, es el análisis de onda completa (no se hacen


aproximaciones tales como la exclusión de la existencia de
campos longitudinales y conducen a problemas de autovalores
que hay que resolver iterativamente) que sı́ tiene en cuenta la
naturaleza dispersiva (dependencia en frecuencia de la velo-
cidad de fase e impedancia) de las lı́neas microtiras. Algunos
análisis de onda completa sobre las lı́neas microtiras pueden
encontrarse, por ejemplo, en [13]–[15]. Una aproximación
cuasi-TEM basada en la técnica de la impedancia superficial
(IS) ha sido desarrollada y reportada en [16], [17].


A pesar de que las diversas técnicas mencionadas anterior-
mente dan buenos resultados, la mayorı́a de ellas presentan
diversas limitaciones debido a las aproximaciones realizadas
durante la formulación. Por ejemplo, en los métodos de la
onda completa que están basados en la solución de una ecua-
ción integral, no es fácil incorporar la presencia de conduc-
tores gruesos y con pérdidas, salvo que se admita complicar
mucho la formulación e incrementar notablemente el tiempo
de computación. Aunque esta tarea se puede llevar a cabo
con cierto éxito, los métodos resultantes son analı́ticamente
complicados y/o computacionalmente poco eficientes. Por
otra parte, la técnica cuasi-TEM-IS, tal y como se aplica en
[17], produce resultados poco precisos cuando el conductor
es relativamente grueso, caso que se da en circuitos MIC y
digitales. Por ello, en este trabajo se extiende la aplicación de
la técnica cuasi-TEM-IS a lı́neas microtiras impresas sobre un
sustrato multicapa utilizando un algoritmo numérico sencillo,
pero robusto y suficientemente preciso, basado en el método
de los momentos (MoM) y en el cálculo directo de los campos
magnéticos tangenciales. Los resultados de las pérdidas en el
conductor de una lı́nea microtira simple y un par de lı́neas
acopladas impresas en un medio estratificado calculadas por
la actual aproximación se validan, cuando es posible, mediante
la comparación con resultados numéricos obtenidos a partir
de [17], ADS LineCalc [19] y Wcalc [20].


II. EL MÉTODO DE ANÁLISIS


Para obtener la impedancia de superficie utilizada en la
aproximación cuasi-TEM-IS, los autores en [17] han utilizado







(a) Sección transversal de la estructura bajo estudio.


(b) Estructura equivalente para el cálculo de la
impedancia superficial.


Fig. 1. Lı́nea microtira multicapa: h =
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i=1 hi , hm =
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i=k+1 hi.


la siguiente fórmula:
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donde Rm = H+
x /H


−
x es el cociente entre los campos


magnéticos transversales arriba y abajo de la tira conductora,
Zm es la impedancia superficial del plano de masa, δ es la
profundidad de penetración en la tira conductora, y t es el
espesor de dicha tira metálica. Para una lı́nea microtira abierta,
el cociente Rm puede aproximarse como [17]
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donde k = h/w y r = t/w. Aunque la aproximación anterior
ha demostrado ser válida para lı́neas microtiras de reducido
espesor (en comparación con su anchura), más adelante se
demostrará que esta aproximación deja de ser precisa a medida
que aumenta el espesor de la tira conductora. De ahı́ la nece-
sidad de un método más general dentro del marco cuasi-TEM
que pueda superar las limitaciones descritas anteriormente. El
método que proponemos en este trabajo consiste en un cálculo
directo del cociente H+


x /H
−
x . En primer lugar, describimos


cómo calcular el campo magnético tangencial de una lı́nea
microtira multicapa de una forma directa.


La estructura estudiada en este trabajo se muestra en la


Fig. 1(a). Las ecuaciones básicas de interés son{
∇2


tAz = 0 , fuera del conductor
Az = Constante , en el conductor


(3)


donde Az es la componente longitudinal (z) del potencial
vector y el subı́ndice t indica que se habla de componentes
transversales (en este caso del operador diferencial). Resol-
viendo la ecuación anterior en el dominio espacial y aplicando
las condiciones de contorno adecuadas en las interfaces del
conductor de la Fig. 1(b), llegamos a la siguiente ecuación
integral:


Az(x, y = h) =


∫ w/2


−w/2


G(x− x′) Js(x′) dx′ (4)


donde G(x − x′) es la función de Green que se puede
obtener en forma cerrada en el dominio espacial en el presente
caso (en vacı́o) y Js es la densidad de corriente superficial
desconocida a lo largo del eje z (se ignoran otras componentes
debido a su escasa magnitud). Para obtener la distribución
aproximada de la corriente superficial en el conductor resolve-
mos (4) usando el método de Galerkin en el dominio espacial
y mediante la utilización de los polinomios de Chebyshev con-
venientemente pesados (para obtener una descripción precisa
de los efectos del borde de la tira conductora) como funciones
base y test suponiendo que la tira conductora tiene espesor
nulo y no hay pérdidas. Una vez que se calcula Js, podemos
obtener la expresión general para la componente longitudinal
del potencial vector en la estructura y posteriormente calcular
el campo magnético tangencial como


Hx(x, y) =
∂Az(x, y)


∂y
, (5)


de donde se obtienen finalmente los valores de Hx en las
interfaces superior e inferior de la lı́nea microtira:


H−x = Hx (x, h) (6)


H+
x = Hx (x, h+t) . (7)


Estas expresiones nos permiten, de forma obvia, obtener una
muy buena aproximación de la impedancia superficial correcta
para aplicarla en la resolución del problema que incluye
pérdidas en el conductor y espesor no nulo de éste.


Para obtener la inductancia compleja por unidad de longitud
(p.u.l) de la lı́nea de transmisión, seguimos el mismo análisis
en el dominio espectral que está detallado en [17]. Para com-
pletar la caracterización cuasi-TEM de la estructura estudiada,
se requiere también el cálculo de la capacidad p.u.l compleja
(en el caso de que haya pérdidas en los sustratos). Se omite
la descripción de este paso aquı́ debido a que está hecho y
detallado en [21] utilizando el método de estimación espectral
GPoF (Generalized Pencil of Functions) y el método de
imágenes complejas para aproximar las integrales que definen
la matriz del MoM con expresiones analı́ticas. La estrategia
utilizada por [21] da lugar a códigos extremadamente rápidos
y precisos. Una vez obtenidos las valores de la inductancia,
L, y capacidad, C, se calcula la constante de propagación
compleja γ,


γ2 = −ω2LC , (8)


de la cual la parte real, α, representa las pérdidas (ω es la
frecuencia angular).







(a) Parte real de Zs.


(b) Parte imaginaria de Zs.


Fig. 2. Impedancia superficial (Zs) de una lı́nea microtira en función del
espesor del conductor, t, para diferentes valores de H .


III. RESULTADOS Y DISCUSIONES


En la Fig.2 se presenta la variación de la impedancia super-
ficial con el espesor de la tira conductora para diversos valores
del grosor (H) del sustrato dieléctrico. Puede verse cómo se
modifica el comportamiento de las partes real e imaginaria de
la impedancia superficial cuando aumenta el espesor de la tira
conductora. Es evidente que cuando aumenta el espesor de la
tira conductora, la diferencia entre los resultados obtenidos
usando nuestra aproximación y la fórmula analı́tica [17] se
hace mayor y que esta diferencia se acentúa cuando el el
grosor del sustrato disminuye. Esta diferencia va a afectar al
cálculo de las pérdidas en el conductor.


Para comprobar la validez de nuestro método, se analiza
en la Fig. 3 la variación de las pérdidas en el conductor para
dos estructuras diferentes. Nuestros resultados se comparan
con los obtenidos usando ADS LineCalc [19] y [17]. Se
observa claramente la discrepancia entre nuestros resultados
y los obtenidos con el método usado en [17], y también se
observa que nuestros resultados están en buen acuerdo con
los provistos por ADS LineCalc. Esto muestra que nuestra
aproximación mejora los resultados obtenidos mediante el
método descrito en [17], lo que nos indica que es una
alternativa fiable para hacer frente a una amplia variedad de
configuraciones de lı́neas microtira.


El método propuesto aquı́ se puede aplicar a sustratos mul-
ticapa. En la Fig. 4 se muestra la variación de las pérdidas en
función de la frecuencia para dos capas. Nuestros resultados
se comparan solo con los obtenidos mediante la formula


(a) Estructura 1.


(b) Estructura 2.


Fig. 3. Atenuación, α, en dB/m debida a las pérdidas en el conductor
en función del espesor del conductor y del grosor del sustrato.


analı́tica en [17] (LineCalc no admite estructuras multicapa).
A medida que aumenta la frecuencia en la Fig. 4, se puede
ver que cuanto más grueso es el conductor más grande es la
diferencia entre las pérdidas en el conductor obtenidas por
las dos aproximaciones. Esta diferencia se debe al hecho de
que la aproximación utilizada por [17] no tiene en cuenta
correctamente la distribución de campo magnético encima y
debajo de la tira conductora cuando el espesor de ésta no es
despreciable, siendo este efecto menos relevante cuando la
profundidad de penetración es mayor (a baja frecuencia).


Por último aplicaremos nuestro método a sistemas multi-
conductores. En este trabajo nos limitaremos a mostrar los
resultados para un par de lı́neas microtira acopladas. En
concreto, la Fig. 5 muestra las pérdidas en el conductor, tanto
para el modo par como para el modo impar, de la estructura
señalada (σ = 4×107 (Ωm)−1) en función de la frecuencia.
Nuestros resultados se comparan con los resultados numéricos
obtenidos por [17], ADS LineCalc [19] y Wcalc [20], que
son simuladores basados en las fórmulas dadas en [22] y
[23]. Como se puede ver en la Fig. 5, para bajas frecuencias
(cerca de la región de débil efecto pelicular) los resultados
obtenidos por nuestro método y los demás métodos están
básicamente de acuerdo. Pero a medida que la frecuencia
aumenta (fuerte efecto pelicular), se ve claramente cómo los
resultados que usan la aproximación en [17] se alejan de los
demás métodos. Esto confirma que una buena determinación
del campo magnético, como la que se hace en este trabajo, es
esencial en ciertos casos. Los resultados obtenidos con nuestro







Fig. 4. La atenuación α en (dB/m) debida a las pérdidas en el con-
ductor de una lı́nea microtira (σ = 5.8×107 (Ωm)−1) impresa sobre
un sustrato multicapa en función de la frecuencia para diferentes
espesores del conductor. w = 160µm, h1 = 380µm, h2 = 128µm,
εr,1= 9.8, εr,2 = 2.2.


Fig. 5. La atenuación α en (dB/m) debida a las pérdidas en el
conductor de dos lı́neas acopladas en función de la frecuencia.
w = 152.4µm, εr = 11, H = 254µm, S = 500µm, t = 5µm


método, que es seminumérico, son comparables a los que
se obtienen con métodos más exactos, totalmente numéricos
(como elementos finitos), con mucho menos esfuerzo compu-
tacional.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha presentado un método preciso y
muy rápido para el cálculo de las pérdidas en el conductor
en lı́neas microtira simples y acopladas impresas en medios
estratificados. El método se basa en la aproximación cuasi-
TEM y en la técnica de la impedancia superficial. Uno de las
novedades del método consiste en que la impedancia super-
ficial se obtiene mediante un cálculo directo de los campos
magnéticos tangenciales en la parte superior e inferior de la
tira conductora. Esta técnica nos permite obtener resultados
más precisos que los que se obtienen mediante la fórmula
analı́tica usada en [17]. La comparación de nuestros resultados
con los obtenidos mediante simuladores comerciales avala
la bondad del presente método sin requerir procedimientos


numéricos intensivos.
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Abstract— In order to design printed reflectarray antennas
within reasonable CPU times, fast and accurate numerical tools
for the analysis of periodic multilayered structures are required.
In this work the spectral domain method of moments based on
multilayered Green´s function (SDMOM-MGF) is applied to the
analysis of periodic arrays of three parallel dipoles printed on
the same interface of a multilayered medium. Basis functions
with edge singularities are used in the approximation of the
current density on the dipoles. The set of three parallel dipoles
is a very convenient element in the design of refelectarray
antennas since it leads to simplifications in the manufacturing
process while retaining important design features such as phase
range and bandwidth. In this work, the results obtained with
the SDMOM-MGF in the analysis of periodic arrays of three
parallel dipoles are compared with results provided by the
electromagnetic simulator CSTr, and with measurements carried
out in a waveguide simulator. Good agreement is found between
the three sets of results, and it is shown that the CPU times
required by the results obtained with the SDMOM-MGF are
about two orders of magnitude shorter than those required by
CSTr.


I. INTRODUCCIÓN


Un reflectarray de tecnologı́a impresa consiste en uno
o varios arrays de metalizaciones embutidos en un medio
multicapa que descansa sobre un plano conductor a tierra.
Cada elemento del reflectarray es ligeramente diferente de sus
vecinos más próximos con la finalidad de producir un despla-
zamiento de fase progresivo del campo eléctrico reflejado, lo
que hace posible enfocar o conformar el haz radiado cuando
el reflectarray es iluminado por un alimentador (normalmente
una antena de bocina) [1]. Los reflectarrays de tecnologı́a im-
presa son una alternativa a los reflectores convencionales, dada
su sencillez en la fabricación (especialmente para diseños de
haz conformado) y la posibilidad de ser usados en aplicaciones
de haz orientable o reconfigurable a un costo moderado. Los
primeros prototipos de reflectarray se fabricaron usando como
elementos radiantes parches rectangulares impresos sobre un
único sustrato dieléctrico [2], [3]. Desgraciadamente, el rango
de fase logrado no superaba los 330o y la variación de la fase
con las dimensiones del parche era altamente no lineal, lo cual
provocaba una alta sensibilidad a las tolerancias de fabricación
(véase la [4, Fig. 5.a]) y una limitación severa en el ancho de


banda. Todos estos inconvenientes fueron superados mediante
el uso de sustratos multicapa con dos o tres niveles de parches
rectangulares apilados [5], [6] o con parches acoplados por
apertura [7], todo ello a costa de un aumento considerable en
la complejidad del proceso de fabricación.


En el presente trabajo se estudia el elemento de antena
reflectarray propuesto en [8]. Dicho elemento consta de tres
dipolos paralelos dispuestos de forma simétrica sobre una
misma capa dieléctrica. En este elemento, la fase del campo
reflejado se ajusta variando las longitudes de los tres dipolos
simultáneamente, de forma similar a como se hace en la
configuración con parches apilados. Esto permite conseguir
un rango de fase superior a 360o ya que se dipone de tres
elementos resonantes en la misma celda periódica. Además,
la configuración propuesta permite una simplificación en el
proceso de fabricación ya que los los tres dipolos están sobre
la misma interfase de un medio multicapa. Finalmente, el
elemento permite conseguir un ancho de banda comparable a
los que se consiguen con la configuración de parches apilados
[9].


Para poder diseñar una antena reflectarray con elementos
de tres dipolos paralelos en tiempos de CPU razonables, se
debe aplicar la hipótesis de periodicidad local, que consiste
en suponer que cada elemento del reflectarray se encuentra
rodeado por una agrupación periódica infinita de elementos
idénticos [1]. Esta hipótesis está avalada por el hecho de
que conduce a resultados numéricos que muestran una buena
concordancia con resultados experimentales [5], [10]. En el
diseño y optimización de una antena reflectarray bajo la
hipótesis de periodicidad local, suele ser necesario llevar a
cabo decenas de miles de veces el análisis electromagnético
del scattering de una onda plana por una estructura periódica
multicapa. Por tanto, para evitar que los tiempos de CPU
involucrados sean prohibitivos, es necesario disponer de he-
rramientas eficientes para el análisis numérico de estructuras
periódicas. Una de estas herramientas es el método de los
momentos en el dominio espectral (MDMDE) basado en la
función de Green multicapa (FGM) [11], [12]. En este trabajo,
haremos uso del MDMDE-FGM y utilizaremos funciones
base con singularidad de borde a la hora de aproximar la







densidad de corriente en los dipolos [13], lo cual asegura una
rápida convergencia de los resultados obtenidos con respecto
al número de funciones base al aplicar el MDMDE-FGM.


II. ANÁLISIS DE LA ESTRUCTURA PERIÓDICA CON TRES
DIPOLOS PARALELOS POR CELDA UNIDAD


En las Figs. 1(a) y (b) se muestra una estructura multicapa
periódica en la que la celda unidad es un conjunto de tres
dipolos paralelos coplanares embutido en un medio multi-
capa. Cada capa tiene un espesor hi (i = 1, . . . , N) y una
permitividad eléctrica εi = ε0εri(1 − j tan δi), estando el
sustrato multicapa limitado inferiormente por un plano a tierra.
La estructura periódica está iluminada por una onda plana
cuya dirección de incidencia está dada por las coordenadas
esféricas θinc y ϕinc. Para evitar los lóbulos de difracción,
las dimensiones de la celda unidad, a y b, deben cumplir
que a < λ0/ (1 + senθinc) y b < λ0/ (1 + senθinc) donde
λ0 es la longitud de onda del espacio libre [1]. Pues bien,
la fase del coeficiente de reflexión complejo que relaciona la
amplitud compleja del campo eléctrico de la onda reflejada con
la amplitud compleja del campo eléctrico de la onda incidente
en el plano z = 0 resulta ser el parámetro de interés de cara al
diseño de una antena reflectarray. Ese coeficiente de reflexión
complejo se puede determinar de forma eficiente mediante el
método de los momentos en el dominio espectral (MDMDE)
basado en la función de Green multicapa (FGM).


A. Método de los momentos en el dominio espectral basado
en la función de Green multicapa


El coeficiente de reflexión complejo de la estructura
periódica de la Fig. 1 puede expresarse como el coeficiente de
reflexión complejo de la estructura multicapa en ausencia de
dipolos Ssd y el coeficiente de reflexión complejo Sed que tiene
en cuenta el efecto de los dipolos. El coeficiente Ssd puede
calcularse fácilmente mediante multiplicación de matrices de
traslación (matrices 4 × 4) [14]. Con vistas al cálculo del
coeficiente de reflexión Sed, es preciso calcular los campos
eléctricos dispersados por los dipolos en el plano z = 0. Para
ello, se aproxima la densidad de corriente superficial J(x, y)
inducida por la onda plana incidente sobre los dipolos de la
celda periódica como una combinación lineal de funciones
base, tal y como se indica a continuación:


J(x, y) =
3∑


l=1


Nb∑
j=1


cljJ
l
j(x, y) (1)


donde los coeficientes clj(j = 1, . . . , Nb; l = 1, 2, 3) son
coeficientes por determinar. El ı́ndice l indica el dipolo l-ésimo
de la celda unidad. A continuación, se plantea una ecuación
integral de campo eléctrico para la densidad superficial de
corriente J(x, y) y se resuelve dicha ecuación mediante el
MDMDE. Después de estas operaciones, se llega al siguiente
sistema de ecuaciones para los coeficientes clj :


3∑
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Nb∑
j=1


Γkl
ij c


l
j = eki (i = 1, . . . , Nb; k = 1, 2, 3) (2)
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Fig. 1. Estructura periódica multicapa con tres dipolos paralelos en la celda
unidad. La estructura periódica es iluminada por una onda plana. (a) Vista
lateral. (b) Vista superior.


donde los elementos Γkl
ij de la matriz de coeficientes del


sistema de ecuaciones son series dobles infinitas que vienen
dadas por:


Γkl
ij =


+∞∑
m=−∞


+∞∑
n=−∞


[
{J̃k


i (kxm, kyn)}∗
]t


· G̃(kx = kxm, ky = kyn, z = −dM |z′ = −dM )


· J̃l
j(kxm, kyn) (3)


(i, j = 1, . . . , Nb; k, l = 1, 2, 3)


donde:


kxm =
2πm


a
+ k0 sin θinc cosϕinc (4)


kyn =
2πn


b
+ k0 sin θinc sinϕinc (5)


y k0 = 2π/λ0. Las funciones J̃l
j(kxm, kyn)(j =


1, . . . , Nb; l = 1, 2, 3) son las transformadas de Fourier dis-
cretas bidimensionales de las funciones base Jl


j(x, y) definidas


en (1) y G̃(kx = kxm, ky = kyn, z = −dM |z′ = −dM ) son
muestras de la transformada de Fourier continua de la función
de Green diádica no periódica G̃(kx, ky, z = −dM |z′ =







−dM ) del medio multicapa de la Fig. 1(a). Esta función de
Green en el dominio espectral puede ser calculada de forma
eficiente por medio del algoritmo recurrente propuesto en [12].
En la práctica, es preciso truncar el cálculo numérico de las
series dobles que aparecen en (3), limitando los ı́ndices n y
m a los intervalos −Mmax ≤ m ≤ +Mmax y −Nmax ≤ n ≤
+Nmax.


Finalmente, los términos independientes del sistema de
ecuaciones (2) vienen dados por


eki =− 1


ab


∫ a


0


∫ b


0


[
Jk
i (x, y)


]t ·Esd(x, y, z = −dM )dxdy


(6)
(i = 1, . . . , Nb; k = 1, 2, 3)


Una vez que el sistema de ecuaciones es resuelto y los
coeficientes clj son determinados, para calcular el coeficiente
de reflexión complejo Sed que tiene en cuenta el efecto de
los dipolos, necesitamos calcular el campo eléctrico producido
por las densidades de corriente de los dipolos en el plano
z = 0. Dado que las dimensiones de la celda periódica
son escogidas de manera que no haya lóbulos de difracción,
podemos obtener fácilmente el campo eléctrico reflejado en la
dirección especular como:


Esc(x, y, z = 0) =


3∑
l=1


Nb∑
j=1


cljG̃(kx = kx0, ky = ky0, z = 0|z′ = −dM )


· J̃l
j(kx0, ky0) (7)


donde G̃(kx, ky, z = 0|z′ = −dM ) puede ser calculada
mediante el algoritmo recurrente propuesto en [12].


B. Funciones base para la densidad de corriente


En el presente trabajo hemos decidido escoger como funcio-
nes base polinomios de Chebyshev pesados por funciones que
tienen en cuenta las singularidades en los bordes de los dipolos
[13]. Se ha demostrado que estas funciones base proporcionan
una convergencia rápida del MDMDE con respecto al número
de funciones base. De acuerdo con la Fig. 1(b), las funciones
base para la densidad de corriente sobre los dipolos se pueden
escribir:


Jl
1(x, y) =


1


bl


√
1−


[
2(x−x0l)
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]2
√
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[
2(y−y0l)


bl


]2 x̂ (l = 1, 2, 3) (8)
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[
2 (y − y0l)


bl


]
ŷ


(9)
(m = 1, . . . , Nb − 1; l = 1, 2, 3)


donde a1 = a2 = a3 = w, b1 = b3 = l1, b2 = l2, x01 =
a
2−w−s, x02 = a


2 , x03 = a
2+w+s, y01 = y02 = y03 = b


2 . En
la ec. (9) las funciones Um−1(·) son polinomios de Chebyshev
de segunda especie de grado m−1. Tal y como se muestra en
[13], las transformadas de Fourier discretas bidimensionales
J̃l
j(kxm, kyn) de las funciones base de (8) y (9) pueden ser


obtenidas en términos de funciones de Bessel.


III. DISEÑO DEL ELEMENTO REFLECTARRAY CON TRES
DIPOLOS PARALELOS


Consideremos una estructura periódica del tipo mostrado
en la Fig. 1 en la que los dipolos descansan sobre dos capas
dieléctricas (esto es, M = N = 2 en la Fig.1(a)). La capa más
alejada del plano de masa es una capa de Arlonr de 0.508 mm
de espesor situada sobre una lámina de Rohacellr de 3 mm de
espesor. Con vistas a validar la herramienta de análisis basada
en el MDMDE-FGM, la fase y la amplitud obtenidas para el
coeficiente de reflexión de la estructura periódica mediante el
MDMDE-FGM son comparadas en la Fig. 2 con las obtenidas
mediante el simulador electromagnético CSTr y con medidas
realizadas en el simulador en guı́a de onda [15]. Los resultados
se muestran para frecuencias comprendidas entre 9 y 12 GHz.
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Fig. 2. Resultados numéricos y experimentales obtenidos para la amplitud
(a) y la fase (b) del coeficiente de reflexión mediante un simulador en guı́a
de ondas rectangular.(Nb = 4 y Mmax = Nmax = 111). Parámetros de la
estructura: a = 11.43mm, b = 10.16mm; l2 = 9mm; l1 = 0.7l2; w = 1
mm; s = 4.5 mm; N = M = 2; εr1 = 1.067; tan δ1 = 0.0002; h1 = 3mm;
εr2 = 3.38; tan δ2 = 0.005; h2 = 0.508mm; 9GHz ≤ f ≤ 12GHz.


En la Fig. 2(a) se observan pequeñas discrepancias a







frecuencias por debajo de 10.5 GHz entre los resultados
numéricos y los experimentales, observándose una buena con-
cordancia entre los resultados obtenidos mediante el MDMDE-
FGM y los obtenidos con el simulador electromagnético
CSTr. Las diferencias con los valores experimentales pueden
ser debidas a incrementos en las pérdidas debidos a la hume-
dad presente en los materiales utilizados (sobre todo en el caso
del Rohacellr). En la Fig. 2(b) se observa una concordancia
razonable en la fase del coeficiente de reflexión entre los resul-
tados numéricos y los experimentales, pudiendo observarse de
nuevo una buena concordancia entre los resultados obtenidos
por con el MDMDE-FGM y los obtenidos con CSTr. En
los resultados obtenidos mediante el MDMDE-FGM se han
utilizado Nb = 4 funciones base en la aproximación de la
densidad superficial de corriente, lo cual permite un ahorro
considerable en los tiempos de CPU. En concreto, la relación
entre tiempos de CPU en la generación de los resultados
numéricos de la Fig. 2 es TCSTr/TMDMDE-FGM ≈ 150, lo cual
demuestra que el análisis basado en el MDMDE-FGM es
sustancialmente más rápido.


Por último, en la Fig. 3 se representa la fase del coeficiente
de reflexión en función de las dimensiones de los dipolos de la
celda periódica para frecuencias comprendidas entre 8.4 y 12.4
GHz (los resultados representados se han obtenido mediante
el MDMDE-FGM). Puede observarse un comportamiento su-
ficientemente lineal en la banda de 8.4 GHz a 11.4 GHz, lo
que da a entender que el ancho de banda para este tipo de
elemento de antena reflectarray puede estar en torno al 30%.
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Fig. 3. Fase del coeficiente de reflexión frente a las dimensiones de
los dipolos paralelos a distintas frecuencias.(1 ≤ Nb ≤ 4 y Mmax =
Nmax = 111). Parámetros de la estructura: a = 16.5mm, b = 16.5mm; l1 =
0.7l2;N=M=2; εr1 = 1.067; tan δ1 = 0.0002; h1 = 3mm; εr2 =
3.38; tan δ2 = 0.005; h2 = 0.508mm; θinc = 0; ϕinc = 0.


IV. CONCLUSIONES


En el presente trabajo se ha propuesto una técnica efi-
ciente de análisis electromagnético de estructuras periódicas
en las cuales la celda unidad contiene tres dipolos paralelos
coplanares embutidos en un medio multicapa. Esta celda
unidad constituye un elemento interesante para el diseño de
antenas reflectarray ya que es fácil de fabricar, y a la vez,
permite conseguir un buen ancho de banda. La técnica de
análisis electromagnético propuesta en este trabajo se basa
en el uso combinado del método de los momentos en el
dominio espectral y de la la función de Green multicapa


(MDMDE-FGM). Los resultados obtenidos con el MDMDE-
FGM han sido comparados con resultados obtenidos con el
simulador electromagnético CSTr y con medidas realizadas
en el simulador en guı́a de ondas, observándose una buena con-
cordancia entre los tres conjuntos de resultados. Se ha puesto
de manifiesto que los resultados obtenidos con el MDMDE-
FGM requieren tiempos de CPU que son sustancialmente
inferiores a los que requiere CSTr. Por último, también se
ha mostrado que el conjunto de tres dipolos permite conseguir
importantes anchos de banda (del orden del 30%) a la hora de
ser utilizado como elemento de antenas reflectarray.
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Abstract— In order to design reflectarray antennas within
reasonable CPU times, fast and accurate numerical tools for the
analysis of periodic multilayered structures are required. In this
paper, a pole-zero matching technique is applied to the deter-
mination of the scattering matrix of periodic arrays of stacked
rectangular microstrip patches as a function of the dimensions of
the patches. The pole-zero matching technique makes it possible
to obtain closed-form equations for the scattering matrix of
the periodic structures from a reduced set of full-wave data.
These closed-form equations are very useful because they lead
to important CPU time savings when they are applied to the
design of reflectarray antennas. In fact, in this paper we present
a comparison between a reflectarray design based on a full-
wave analysis of each element and a reflectarray design based
on the derived closed-form equations. It is shown that the CPU
time required by the full-wave approach is nearly one order of
magnitude larger than that required by the approach based on
closed-form equations


I. INTRODUCCIÓN


Un reflectarray en tecnologı́a impresa es un reflector plano
hecho de una o más capas de arrays de parches microstrip. Las
dimensiones de los parches microstrip son convenientemente
ajustadas para producir un desplazamiento de fase progresivo
del campo eléctrico reflejado, lo que hace posible enfocar o
conformar el haz radiado cuando el reflectarray es iluminado
por un alimentador (normalmente una antena de bocina) [1].
Las antenas reflectarray en tecnologı́a impresa presentan varias
ventajas cuando son comparadas con antenas reflectoras y con
arrays de parches microstrip. Por un lado, son más ligeras y
fáciles de construir que las antenas reflectoras (especialmente
para diseños de haz conformado), y tienen niveles más bajos
de polarización cruzada. Por otro lado, son más simples que
los arrays convencionales de antenas microstrip debido a que
prescinden de la complejidad y las pérdidas de las redes de
alimentación. Además, presentan la posibilidad de ser usadas
en aplicaciones de haz orientable o reconfigurable a un costo
moderado (mediante inserción de dispositivos controlables
como los diodos PIN, interruptores MEMs, varactores, etc.).


Una de las opciones para obtener un desplazamiento de fase
progresivo del campo eléctrico reflejado consiste en variar la


longitud de resonancia de los parches microstrip [2]-[5]. Esta
técnica tiene la ventaja de que facilita el proceso de fabri-
cación, basado en la técnologı́a convencional de fotograbado.


Una etapa crucial en el diseño de antenas reflectarray
usando parches de tamaño variable es la elección de las
dimensiones de los parches que permiten obtener las fases
del campo eléctrico reflejado adecuadas para la generación de
un patrón de radiación determinado. A la hora de elegir las
dimensiones de los parches, se suele utilizar la hipótesis de
periodicididad local, que consiste en suponer que cada grupo
de parches apilados se encuentra rodeado por una agrupación
periódica infinita de parches de las mismas dimensiones [1].
Esta hipótesis permite obtener diseños de antenas reflectarray
en tiempos razonables, y está avalada por el hecho de que
conduce a resultados numéricos que muestran una buena
concordancia con resultados experimentales [3]-[7]. En el
diseño y optimización de una antena reflectarray bajo la
hipótesis de periodicidad local, suele ser necesario llevar a
cabo decenas de miles de veces el análisis electromagnético
del scattering de una onda plana por una estructura multicapa
periódica [6]-[7]. Por tanto, para evitar que los tiempos de
CPU involucrados sean prohibitivos, es necesario disponer de
herramientas eficientes para el análisis numérico de este tipo
de estructuras periódicas.


A pesar de que existe una abundante literatura sobre la
implementación de herramientas eficientes para el análisis de
estructuras periódicas, existe poco material publicado dedicado
al problema inverso de sı́ntesis que tiene por objetivo obtener
las dimensiones de los parches necesarias para producir un de-
terminado desplazamiento de fase en el coeficiente de reflexión
de la estructura periódica. Para mejorar el procedimiento de
sı́ntesis, en el presente trabajo se propone una técnica de
ajuste de polos y ceros que hace posible la obtención de
expresiones analı́ticas de la matriz de scattering de arrays
periódicos de parches rectangulares apilados en función de las
dimensiones de los parches. A lo largo del trabajo, haremos
una comparación entre el tiempo de CPU necesario para el
diseño de un reflectarray de dos capas con el procedimiento







propuesto en [5], y el tiempo de CPU requerido por las expre-
siones analı́ticas anteriormente mencionadas. Los resultados
obtenidos muestran que el uso de las expresiones analı́ticas
conduce a una importante reducción en el tiempo de CPU.


II. TÉCNICA DE AJUSTE DE POLOS Y CEROS


En [8] se presenta una técnica para obtener una aproxi-
mación mediante funciones racionales de la dependencia con
la frecuencia de los elementos de la matriz de admitancia de
un array periódico de dipolos microstrip. En dicha técnica,
las funciones racionales se obtienen a partir de un reducido
número de simulaciones en onda completa. Esta aproximación
en términos de funciones racionales se justifica a partir del
teorema de Foster. En [9] se utiliza el mismo concepto para
obtener la dependencia de los elementos de la matriz de admi-
tancia con la longitud de los dipolos. En esta sección se aplican
los mismos principios para obtener funciones racionales que
aproximan los elementos de la matriz de scattering de un array
periódico de parches rectangulares apilados en términos de las
dimensiones de los parches.


Las figuras 1(a) y 1(b) muestran una estructura periódica
consistente en un array de parches rectangulares apilados que
están embutidos en un medio multicapa. Cada capa tiene
un espesor hi (i = 1, . . . , NC) y permitividad compleja
ε0εi = ε0εri(1 − j tan δi). La estructura periódica está
iluminada por una onda plana. Para evitar los lóbulos de
difracción, las dimensiones de la celda unidad, a y b, deben
ser escogidas de tal manera que se cumplan las restricciones
a < λ0/ (1 + senθinc) y b < λ0/ (1 + senθinc), donde λ0 es
la longitud de onda del espacio libre. Estas restricciones sobre
las dimensiones de la celda unidad garantizan que, cuando
desarrollamos el campo eléctrico reflejado en términos de los
armónicos de Floquet con componentes del vector número
de onda kxm = k0 sin θinc cosϕinc + 2πm/a (k0 = 2π/λ0)
y kyn = k0 sin θinc sinϕinc + 2πn/b, el único armónico
propagativo para cualquier ángulo de incidencia θinc será aquél
con m = 0, n = 0 y el resto de los armónicos serán
ondas evanescentes. En estas condiciones podemos describir la
propagación de los campos eléctricos incidente y reflejado a lo
largo del eje z usando dos lı́neas de transmisión con constante
de propagación kz =


√
k20 − (k0 sin θinc)2 y admitancias


caracterı́sticas Y0,TE = kz


ωµ0
y Y0,TM = ωϵ0


kz
para polarizaciones


TE y TM, respectivamente [8].
Como se muestra en [8], en el caso general en el que la


dirección de incidencia está fuera de los planos principales
(ϕinc ̸= n · 90o, n = 0, 1, 2, 3), la respuesta de la estructura
se puede modelar como una bipuerta en la que cada puerta
representa una de las dos polarizaciones TE y TM [véase la
figura.1(c)]. Esto permite tener en cuenta el acoplamiento entre
las dos polarizaciones. La matriz de scattering de la bipuerta,
STE,TM , se define por medio de la expresión(


Eref
0,TE


Eref
0,TM


)
= STE,TM ·


(
Einc


0,TE
Einc


0,TM


)
(1)


donde
STE,TM =


(
STE,TE STE,TM
STM,TE STM,TM


)
(2)
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Fig. 1. (a) Una onda plana ilumina una estructura periódica compuesta
por parches apilados que están embutidos en un medio multicapa. (b) Vista
superior de la estructura periódica. (c) Modelo de bipuerta de la estructura
periódica.







De la misma manera que en [8] y [9], para valores fijos de
los cocientes a1/b1, a2/b2, a2/a1, a, b, frecuencia y ángulo
de incidencia, proponemos que los elementos de la matriz
de scattering STE,TM se puedan expresar como funciones
racionales de la dimensión a1 del parche inferior como se
muestra a continuación:


Sij (a1) =
C0,ij + C1,ij (a1) + . . .+ CN,ij (a1)


N


1 +D1,ij (a1) + . . .+DM,ij (a1)
M


(3)


i, j = TE,TM


donde los coeficientes C0,ij , . . . , CN,ij , D1,ij , . . . , DM,ij


serán en general números complejos. En este trabajo, los
coeficientes Cr,ij (r = 0, . . . , N ) y Ds,ij (s = 1, . . . , N ) se
han obtenido por medio del método de los mı́nimos cuadrados
con descomposición en valores singulares [10]. Esto ha hecho
posible determinar dichos coeficientes con precisión a partir
de un pequeño número de análisis en onda completa de la
estructura periódica multicapa. Para estos análisis en onda
completa, hemos empleado el método de los momentos en
el dominio espectral combinado con la técnica de la matriz de
scattering generalizada [11].


Para realizar el diseño de antenas reflectarray bajo la
hipótesis de periodicidad local, necesitamos conocer la ma-
triz de scattering de la estructura periódica en coordenadas
cartesianas [1]. Dado que la matriz de scattering de (2) se
expresa en términos de la base TE/TM, necesitamos una
transformación de la base TE/TM a la base cartesiana. Esta
transformación está dada por


SXY = PE · STE,TM ·
[
PE


]−1


(4)


donde


PE =
[
PE


]−1


=


(
− sinϕinc cosϕinc


cosϕinc sinϕinc


)
(5)


III. DISEÑO DE REFLECTARRAY CON PARCHES APILADOS


Si se utiliza una antena de bocina para alimentar a un
reflectarray y asumimos que los elementos del reflectarray
están en la región de campo lejano de la bocina, el cambio
de fase del elemento l-ésimo del reflectarray que se requiere
para producir un diagrama de radiación tipo pincel con lóbulo
principal en la dirección (θ0, ϕ0) está dado por la expresión
[1]:


Φl = k0 [dl − sin θ0 (xl cosϕ0 + yl sinϕ0)] (6)


donde dl es la distancia entre el l-ésimo elemento del reflec-
tarray y el centro de fase del alimentador, y (xl, yl) son las
coordenadas del centro del elemento l-ésimo del reflectarray.
Con el fin de ajustar las dimensiones de los parches que
proporcionan la fase necesaria del coeficiente de reflexión,
se ha implementado un código numérico de búsqueda de
ceros que llama iterativamente a la rutina de análisis. En
este trabajo, la rutina de análisis hace uso de Ecs. (3) y (4)
para la determinación de SXY. Dado que la aproximación con


funciones racionales dada en (3) se obtiene a partir de un
reducido número de análisis en onda completa, el enfoque
propuesto en este trabajo es más conveniente que el que
se propone en [5] en el que el análisis en onda completa
es necesario cada vez que se llama a la rutina de análisis.
Para polarización dual, las dimensiones de los parches en las
direcciones x e y son ajustadas de forma independiente para
obtener la fase requerida (véase la ecuación (6)) en cada
polarización. Con el mismo procedimiento también podemos
ajustar las dimensiones de los parches para una distribución
de fase diferente de la dada por la ecuación (6) con el fin de
obtener haces conformados [1]. Al final, se obtienen las di-
mensiones de todos los parches y se generan automaticamente
las máscaras para fotograbado del array de parches apilados.


Consideremos ahora el reflectarray de parches apilados
diseñado y medido en [5]. Este reflectarray consta de dos
arrays de parches rectangulares separados por capas gruesas
de Rohacell 51. La figura 2 muestra la fase del coeficiente de
reflexión de la estructura periódica utilizada en el diseño de
este reflectarray a 12 GHz para incidencia normal (θinc = 0◦).
En la figura2 se comparan los datos obtenidos para la fase del
coeficiente de reflexión mediante análisis en onda completa
y los datos obtenidos mediante la técnica de ajuste de polos
y ceros cuando se utilizan dos ceros y tres polos (N = 2
y M = 3 en Ec. (3)). Se observa que existe muy buena
concordancia entre los dos conjuntos de resultados, y que el
error relativo está en promedio alrededor del 0,1%.
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Fig. 2. Fase del coeficiente de reflexión de la estructura periódica de la
Fig. 1(a) and 1(b) frente a las dimensiones del parche más próximo al plano
de masa. Parámetros: θinc = 0◦; NC = N2 = 2; N1 = 1; a = b = 14
mm; a1 = b1; a2 = b2; a2 = 0.7a1 h2 = h1 = 3 mm; εr1 = εr2 = 1.05;
tan δ1 = tan δ2 = 0.001; N = 2; M = 3


En [5] se diseña un reflectarray circular de parches apilados
de 406 mm de diámetro (29 × 29 elementos) para radiar un
lóbulo principal en la dirección θ0 = 19o, ϕ0 = 0o a 11.95
GHz. El alimentador se encuentra en las coordenadas xf =
−116 mm, yf = 0 y zf = 340 mm. El patrón de radiación
del alimentador se modela como cosq θ, siendo q = 0.7. Pues
bien, el citado reflectarray se ha diseñado mediante el método
de análisis en onda completa propuesto en [5], y mediante
la técnica de ajuste de polos y ceros que se propone en
este trabajo. Las figuras 3 y 4 muestran que los resultados
obtenidos para los patrones de radiación del reflectarray
usando simulaciones en onda completa [5] y usando la técnica
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Fig. 3. Patrón de radiación para la componente copolar (polarización a lo
largo del eje x) a 11.95 GHz. (a) Diseño basado en la técnica de ajuste de
polos y ceros. (b) Diseño basado en simulaciones en onda completa [5].


de ajuste de polos y ceros propuesta en el presente trabajo
(Ec. (3)) son básicamente los mismos. Además, la figura 4
muestra un buen acuerdo entre los resultados numéricos y
los resultados experimentales por encima de −30 dB [5]. Por
último, la relación entre los tiempos de CPU necesarios para
realizar el diseño total es de Tonda completa/Tajuste racional = 7.8,
lo que indica que la técnica de ajuste de polos y ceros conduce
a una importante reducción en tiempo de CPU.


IV. CONCLUSIONES


La técnica de ajuste de polos y ceros propuesta en [8] y [9]
se ha aplicado a la determinación de funciones analı́ticas de los
elementos de la matriz de scattering de un array periódico de
parches microstrip apilados en términos de las dimensiones de
los parches. La única restricción requerida es que los modos de
Floquet de orden superior estén por debajo de su frecuencia
de corte para eliminar los lóbulos de difracción. La técnica
citada se ha aplicado al diseño de un reflectarray de parches
apilados bajo la hipótesis de periodicidad local. Los resultados
obtenidos para el diagrama de radiación del reflectarray con
la técnica de ajuste de polos y ceros se han comparado
con los obtenidos mediante la técnica de análisis en onda
completa, observándose una buena concordancia. Además, se
ha comprobado que el uso de la técnica de ajuste de polos y
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Fig. 4. Patrón de radiación teórico y medido sobre el plano x − z de la
componente copolar (polarización a lo largo del eje x) a 11.95 GHz.


ceros permite una importante reducción en el tiempo de CPU.
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Resumen- With the objective focused in the improving of the 


electrochemical detection, our group has developed a 
manufacturing process to build carbon microelectrodes. These 
microelectrodes have been developed to be fully integrated in 
microchips without external components. The main goal and 
novelty in these microelectrodes is that they have been developed 
with a carbon injecting process instead of gold or platinum 
evaporation, as in the case of the most common procedures in 
microfabrication techniques. This characteristic is the reason 
why they have better accuracy in a detection system. 


I. INTRODUCCIÓN 


 Los microchips de electroforesis capilar (MCEs) necesitan 
de un sistema de detección muy sensible debido a las 
pequeñas cantidades de muestra que se inyectan (<500 pL) en 
el sistema. La detección electroquímica (ED) debido a su 
elevada sensibilidad, selectividad, inherente miniaturización, 
portabilidad, bajo coste y compatibilidad con las técnicas de 
microfabricación empleadas con los microchips [2] es 
actualmente una alternativa muy prometedroa. Los métodos 
electroquímicos que han sido empleados en los MCEs son: 
amperometría, conductimetría y potenciometría. La detección 
amperométrica, desde su introducción en los microchips de 
electroforesis capilar por Woolley et al. en 1998 [3], ha sido 
el modo de detección electroquímica más empleado.  


 Se han descrito tres configuraciones dependiendo de la 
posición del electrodo de trabajo, para poder emplear la 
detección electroquímica con un sistema de electroforesis 
capilar [4], “end-channel”, “in-channel” y “off-channel”. 
 Para su construcción, hay una gran variedad de materiales 
para elegir, desde carbono (fibra [5], pasta [6], tinta [7], 
carbono vitrificado [8] o diamante [9]), hasta materiales 
metálicos (oro [10], platino [11], cobre, plata o paladio [12]). 


 Los electrodos de carbono son muy utilizados debido a su 
bajo sobrepotencial y ruido, poco envenenamiento de la 
superficie y amplio intervalo de potenciales. La posibilidad de 
emplear electrodos de carbono en diferentes formas ha 
permitido una gran versatilidad en cuanto a su integración en 
los microchips. Actualmente, en general, en los microchips 
sólo se llega a integrar completamente los electrodos de 
trabajo, empleando electrodos de referencia y auxiliar 
externos. Sin embargo, con el fin de acercarse al concepto de 
µTAS, todos los electrodos (trabajo, referencia, auxiliar y 
voltaje) deberían estar completamente integrados en el 
microchip sin necesidad de emplear elementos externos. 


 Con este objetivo de mejorar la eficiencia de sensado 
electroquímico se ha iniciado en nuestro laboratorio el diseño 
y fabricación de dos configuraciones de microelectrodos para 
mejorar la detección electroquímica [13]. La primera obedece 
a una configuración en la que los electrodos están situados en 
la superficie del substrato (electrodos superficiales). En la 
segunda propuesta, los electrodos están alojados  en el propio 
substrato (electrodos embebidos).  


II. PROCESO DE FABRICACIÓN 


A.  Fabricación de la máscara. 


 La fabricación de ambos tipos de microelectrodos de 
carbono  requieren la previa elaboración de una máscara y, 
debido a la utilización de dos tipos de fotorresinas diferentes, 
positiva y negativa, es necesario realizar una máscara 
específica para cada tipo. La fabricación de la primera de las 
máscaras debe de realizarse a través de dos procesos 
litográficos distintos que se esquematizan en la Fig. 1. La 
elaboración de la máscara parte de un sustrato de vidrio soda-
lime, en el cual se deposita por evaporación una delgada capa 
de aluminio de 200nm de espesor. A continuación, se hace 
una deposición por la técnica de spin-coating de una capa de 
fotorresina positiva. La muestra será sometida a un proceso 
fotolitográfico, a través de un láser de Nd:Yag que trabaja en 
una longitud de onda de 465 nm. Con éste equipo, se escribe 
sobre la fotorresina un array de líneas. En la Fig. 2 se muestra 
un array de líneas de 5µm de ancho, espaciadas 15µm.  


Fig. 1 - a) Deposición sobre el vidrio de aluminio y fotorresina. b) 
Escritura láser. c) Revelado de la fotorresina. d) Insolación UV a través 
de  filmación. e) Revelado. f) Grabado del aluminio y eliminación de la 


fotorresina. 







  


 


 
Fig. 2 - Fotografía con un aumento de 200x de la parte superior de una 


máscara con un arrary de  10 microcanales de 5 µm de ancho y 
separados 15 µm. 


 Una vez finalizado el proceso de escritura láser, se realiza 
el revelado de la parte fotosensibilizada. Debido a las 
dimensiones de los extremos del microelectrodo, 
aproximadamente 2 mm de ancho, se lleva acabo un segundo 
proceso fotolitográfico: una exposición UV mediante una 
filmación a modo de máscara. Finalizado este se realiza otro 
revelado para eliminar las nuevas zonas fotosensibilizadas. 


Para finalizar, se sumerge la muestra en una disolución de 
H3PO4:HCl:H20 17:1:2 que ataca selectivamente el aluminio 
y se elimina la fotorresina restante con acetona. En la Fig. 3 se 
observa el resultado final de una máscara fabricada usando el 
array de líneas anterior. 


 Se debe de realizar un estudio con diferentes tipos de 
fotorresina, positiva y negativa, para comprobar cuál de ellas 
se comporta mejor para la elaboración de los microelectrodos. 
La máscara patrón ya realizada es utilizada para la creación 
de otra máscara que será utilizada con fotorresina negativa y 
cuyo proceso de fabricación se desarrolla de manera análoga: 
partimos de un vidrio soda-lime y depositamos por 
evaporación una fina capa de aluminio; nuevamente a través 
de la técnica de spin-coating depositamos una capa de 
fotorresina negativa, en este caso AZ nLOF 2070. Se realiza 
una exposición UV con la máscara construida anteriormente y 
se continúa con los pasos del caso anterior. 


B.  Fabricación de los microelectrodos. 
B.1. Materiales. 


 Para la fabricación de los microelectrodos se ha utilizado 
vidrio soda-lime, cuyas propiedades físicas son ya conocidas, 
además de ser un material de bajo coste. Para la deposición 
del carbono en el vidrio se han realizado varios ensayos, tanto 
con una mezcla homogénea de resina fenólica y grafito, como 
con una disolución comercial llamada Aquadag E [14] y con 
varillas de carbono para depositar por evaporación. 


 
Fig. 3 - Fotografía con un aumento de 200x de la parte superior de la 


máscara final. 


 
Fig. 4 - Esquema final del microelectrodo superficial. 


 
Fig. 5  – a) Deposición sobre el vidrio de la fotorresina. b) Exposición 
UV a través de  máscara. c) Revelado. d) Deposición del carbono e) 


Lift-off. 


B.2. Microelectrodos superficiales. 


Para obtener este primer diseño de microelectrodos de 
carbono, esquematizado en la Fig. 4, las tareas que se han 
realizado se observan en la Fig. 5. Sobre el vidrio soda-lime 
se deposita por spin-coating una fotorresina positiva. El 
siguiente paso es una exposición UV a través de la máscara 
previamente fabricada. Después se realiza la deposición del 
carbono y se sigue con un proceso de lift-off [15] para la 
eliminación de la fotorresina. 


B.3. Microelectrodos embebidos. 


Podemos ver en la Fig. 6 un esquema de estos 
microelectrodos. El proceso de fabricación se describe en la 
Fig. 7. En este caso la primera diferencia es que se usa una 
fotorresina negativa depositada por sping coating. Debido a 
esto se usa la máscara realizada para este tipo de fotorresinas. 
La segunda diferencia es el paso más importante en este 
diseño  y se trata del grabado del vidrio soda-lime. Para ello 
se utilizan dos alternativas diferentes: el grabado húmedo, 
técnica ya optimizada en nuestro laboratorio [16], y el 
grabado seco a través de un sistema RIE [17], proceso que se 
está desarrollando en la actualidad. Los últimos pasos son el 
depósito del carbono y la eliminación de la fotorresina, 
además de un pulido de la superficie. 


 
Fig. 6. Esquema del estado final del microelectrodo embebido. 







  


 


 
Fig. 7 – a) Deposición sobre el vidrio de la fotorresina negativa. b) 


Exposición UV a través de  máscara. c) Revelado. d) Grabado. e) 
Deposición del carbono f) Lift-off y pulido.Utilice tipografía Times New 


Roman. 


III. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


A.  Microelectrodos superficiales. 


 Se han fabricado microelectrodos superficiales utilizando 
diferentes métodos de deposición de carbono. Los mejores 
resultados se obtuvieron con la técnica de evaporación, ya que 
la capa depositada es más delgada que en los otros dos casos; 
de esta forma, se mejora el proceso de lift-off. En la Fig. 8 se 
puede ver una de las pruebas realizadas para este diseño. Se 
ha buscado la optimización en el proceso de fabricación de 
este tipo de microelectrodos para su uso como fase sensora; 
sin embargo, se encontró un problema con la elevada 
resistencia de los microelectrodos. Este inconveniente y los 
problemas encontrados para crecer la capa de carbono, con un 
grosor cercano a una micra, han sido los motivos para el 
abandono de esta vía de fabricación. 


B.  Microelectrodos embebidos. 


 Se ha conseguido la fabricación de microelectrodos de 
carbono con este diseño usando lo dos tipos de fotorresina y 
mediante grabado húmedo. En la Fig. 9 se muestra la 
geometría del array de líneas grabado en el vidrio medido con 
un perfilómetro. En la Fig. 10 se observa una vista superior 
del array de microelectrodos realizado con fotorresina 
positiva. 


 
Fig. 8 - Fotografía con un aumento de 200x de la parte superior de un 
microelectrodo superficial. Canales de 22 µm de ancho separados 52 


µm. 


 
Fig. 9 - Medidas realizadas con un perfilómetro sobre el array de líneas 


grabado en el vidrio. 


 
Fig. 10 - Fotografía con un aumento de 200x de la parte superior del 
microelectrodo embebido. Canales de 58 µm de ancho separados 25 


µm. 


 A la vista de la Fig. 10, se observan que este tipo de 
microelectrodos son muy irregulares; además, como sus 
análogos superficiales, también han ofrecido una resistencia 
eléctrica muy alta. Por el contrario, los microelectrodos 
realizados con fotorresina negativa, como se puede ver en la 
Fig. 11, tienen canales más regulares, pueden lograrse canales 
más estrechos y, mediante  tratamiento térmico, se consigue 
reducir la resistencia eléctrica de los mismos. 


 Estos últimos microelectrodos han sido comprobados por 
el Laboratorio de Inmunelectroanálisis con el objeto de 
verificar su validez como fase sensora de un microchip de 
electroforesis capilar. Los resultados han sido positivos, 
consiguiendo detectar una señal con muy buena calidad. En la 
Fig. 12 se puede observar la gráfica de los resultados del test 
realizado mostrando el voltamperograma resultante del testeo 
realizado con ferricianuro y dopamina respecto a la señal de 
fondo y en la Fig. 13 muestran la reproducibilidad entre 
distintas gotas para el mismo microelectrodo. 


 
Fig. 11 -  Imagen de un array de microelectrodos de carbono con una 
resistencia de 400 Ω. Canales de 55 µm de ancho separados 25 µm. 
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Fig. 12 – Test voltamperométrico del array de microelectrodos 


utilizando ferricianuro y dopamina. 
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Fig. 13 – Reproducibilidad con distintas gotas. 


IV. CONCLUSIONES 


Se han conseguido fabricar microelectrodos de carbono 
superficiales y embebidos sobre vidrio soda-lime utilizando 
diferentes métodos de deposición del carbono. 
Los microelectrodos han sido testeados y se han conseguido 
microelectrodos de carbono funcionales, en los cuales ya se 
están estudiando nuevas mejoras que conciernen a una mejor 
sujección del carbono sobre el sustrato mediante el uso de 
nuevas disoluciones carbonosas y la implantación sobre el 
vidrio de nanotubos de carbono. Las primeras pruebas que se 
están desarrollando actualmente vislumbran unos 
prometedores resultados. 
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Abstract—In this paper the performance and the self-
optimization of an LTE network under realistic conditions
are investigated. To enhance network performance in a urban
environment a controller to auto-tune parameters has been
proposed. In particular, we propose to use a Fuzzy Logic
Controller (FLC) for the optimization of handover parameters
for adaptive load balancing. An urban mobility model has also
been defined in order to test the proposed method under realistic
urban conditions. Network simulations using this model allows
to investigate some performance features, which are not visible
with a simple mobility model. Results show that under an
agglomeration of vehicles in a main road of the scenario, the
proposed method achieves an improvement in the global Call
Blocking Ratio (CBR).


I. INTRODUCCIÓN


Long Term Evolution (LTE) es un nuevo estándar de
comunicaciones móviles que ha sido definido por el 3GPP
[1]. Se considera como la evolución del actual UMTS, y nace
con los objetivos de alcanzar mayores tasas de envı́os de datos
y mejorar la calidad de servicio ofrecida al usuario.


Este trabajo se enmarca dentro del contexto de las Self-
Organizing Networks (SON), cuyo objetivo es minimizar los
costes de operación automatizando la gestión de la red LTE.
El caso de uso elegido de entre toda la casuı́stica definida
para redes SON en LTE es el balance de carga.


Existen trabajos previos sobre balance de carga u opti-
mización de parámetros en LTE [2], pero estos estudios no
tienen en cuenta situaciones realistas bajo un modelo de
movilidad urbano. En [3], un autobús es modelado como
un hot-spot móvil para estudiar un proceso de balance de
carga, aunque el método propuesto para realizarlo es diferente
al Controlador de Lógica Difusa (FLC) propuesto en este
trabajo. Un FLC ha sido propuesto previamente para realizar
un balance de carga en redes WCDMA [4].


En este trabajo se desarrolla un modelo de movilidad de los
usuarios de una red LTE. Dicho modelo es una representación
realista del movimiento en un entorno urbano. Gracias a todas
las caracterı́sticas implementadas en este modelo, algunos
aspectos que afectan al rendimiento de una red LTE en
un entorno urbano pueden ser estudiados. Este modelo de
movilidad se ha integrado en un sistema más complejo como
es un simulador de red LTE [5].


El resto del artı́culo se organiza de la siguiente manera. La
Sección II describe el modelo de movilidad realista propuesto,
explicando las principales caracterı́sticas que lo componen. En
la Sección III, se expone la implementación del FLC para la
auto-optimización de la red LTE. El caso de uso, i.e. balance
de carga en una red LTE, es presentado en la sección IV.


Por último, los resultados y conclusiones son expuestos en la
sección V y VI respectivamente.


II. MODELO DE MOVILIDAD


En este trabajo se diseña e implementa un modelo de
movilidad realista de los usuarios de una red LTE. Se emula su
comportamiento en un entorno urbano gracias a las diferentes
caracterı́sticas que se añaden a este modelo.


Las dimensiones elegidas para los elementos del escenario
son dimensiones realistas. Se escoge el tamaño de los blo-
ques y calles semejantes a los de la zona del Ensanche en
Barcelona. El escenario está compuesto por calles que se
cruzan perpendicularmente, dando lugar a la topologı́a que
se observa en la Fig.1. Cada calle se divide en dos calzadas
(una para cada sentido de circulación) y dos aceras.


Fig 1. Escenario de simulación


El modelo de movilidad implementado utiliza dos modelos
básicos para caracterizar completamente un escenario urbano:
modelo “Manhattan” para los usuarios de exterior, y un
modelo “Random Waypoint” para los usuarios de interior de
los edificios [6].


El modelo Manhattan rige el movimiento de los usuarios
de exterior, que son vehı́culos, peatones y autobuses. Este
modelo es ampliamente utilizado para describir este tipo de
comportamiento. Un usuario se mueve por las calles del
escenario, teniendo la posibilidad de girar en cada intersección
con una probabilidad dada. Se propone utilizar un 25 % de
probabilidad de girar a cada lado [7]. El comportamiento de
los vehı́culos se diseña para que siempre respeten el sentido
de circulación de cada calzada, incluso después de realizar
un giro. Los peatones se mueven por las aceras del escenario
mientras que los vehı́culos lo hacen por las calzadas. El
comportamiento implementado para los autobuses es el mismo
que para los vehı́culos, pero permite simular usuarios que
comparten posición, velocidad y dirección. Estudios de “hot-
spot” móviles se pueden realizar gracias a esta caracterı́stica
[3].







Se añade al modelo de movilidad la presencia de semáforos
en las intersecciones del escenario [8]. El objetivo de esta
caracterı́stica es poder evaluar el comportamiento de la red
LTE ante casos de aglomeración de usuarios en zonas muy
concretas (esquinas de calles) durante un intervalo pequeño
de tiempo.


Otro aspecto importante de este modelo es la posibilidad
de crear diferentes distribuciones espaciales de usuarios. Se
ofrece la posibilidad de crear una distribución espacial uni-
forme de usuarios en el escenario. También se implementa
la distribución de usuarios no uniforme, donde la función de
distribución de los usuarios en una zona urbana se describe
mediante una distribución lognormal. Con el fin de añadir
más realismo, se crea una función de estimación de tráfico
mediante la adición de una variable aleatoria gaussiana a la
función lognormal [9]. También se implementa la presencia
de hot-spots dentro del escenario.


La técnica Wrap Around se utiliza para evitar los efectos
de borde y singularidades que se producen en las celdas
periféricas de un escenario finito. Esta técnica consiste en
crear réplicas del escenario original mediante la creación
de réplicas del escenario que envuelven al original [10].
Durante esta investigación, se han propuesto unos ajustes y
modificaciones a esta técnica. Estos cambios están motivados
por la presencia de zonas prohibidas (edificios) en el escenario
de movilidad para los usuarios de exterior. Por lo tanto, hay
que ajustar las dimensiones originales del escenario de forma
que al crear las réplicas del escenario, salir por una calle
del escenario original implique entrar por otra zona válida en
cualquiera de las réplicas.


Por último, se propone el modelo de movilidad Random
Waypoint para los usuarios del interior de los edificios. Este
tipo de modelo es sencillo, pero ampliamente utilizado en
movilidad de interior. El objetivo de este segundo modelo es
permitir generar una carga de usuarios estática (no abandonan
nunca el edificio) en una zona concreta del escenario.


III. CONTROLADOR DE LÓGICA DIFUSA


El objetivo del Controlador de lógica difusa (FLC) que se
diseña es auto-ajustar los márgenes de traspaso entre celdas
adyacentes, de forma que la carga en la red quede repartida
de forma óptima. El comportamiento esperado del controlador
es que, ante una diferencia de la carga que soportan celdas
adyacentes, modifique el margen de traspaso entre dichas
celdas, haciendo ası́ que la celda más cargada reparta parte
de su tráfico a su adyacente menos cargada.


La relación que tienen la red LTE y el controlador es
la siguiente: el controlador modifica un parámetro Radio
Resource Management (RRM) de la red basándose en el valor
de los Key Performance Indicators (KPIs) de la misma [11].
En este artı́culo se utiliza como KPI de entrada al controlador
la carga de tráfico de las celdas del escenario. Se propone
cuantificar dicha carga utilizando el parámetro “número medio
de slots ocupados” en cada celda. Se utiliza una función de
promediado para dar más importancia a los valores actuales
de carga, sin perder visibilidad del histórico de carga de la
celda durante toda la simulación.


El objetivo de los márgenes de traspaso entre celdas es
facilitar o impedir el proceso de traspaso de usuarios. La


condición matemática a cumplir para comenzar el proceso
de traspaso es la siguiente [12]:


RSRP (adjn) > RSRP (ser) +HoMargin(ser, adjn) (1)


Donde RSRP (adjn) y RSRP (ser) son la potencia del
sı́mbolo de referencia recibida desde la celda adyacente n
y la celda servidora respectivamente. Nótese que un margen
distinto controla cada adyacencia de cada celda del escenario,
y que cada adyacencia tiene dos márgenes definidos, uno para
cada sentido del traspaso. Se optimizan todos los márgenes
de cada celda del escenario.


Para llevar a cabo el proceso de balance de carga, el
controlador utiliza 3 entradas diferentes: el número medio de
slots ocupados en la celda a optimizar ρopt , en su celda
adyacente ρadj y el valor actual del margen de traspaso que
se está optimizando. El comportamiento adaptativo deseado
del controlador respecto a un margen concreto es:


• Si ρopt ≫ ρadj , la celda optimizada reduce su margen de
traspaso respecto a dicha adyacente, con el fin de facilitar
los traspasos desde la celda que está siendo optimizada
hacia su adyacente que está menos cargada.


• Si ρopt ≪ ρadj , la celda que está siendo optimizada
aumenta el margen de traspaso en esta adyacencia para
que sus usuarios no realicen un traspaso hacia una celda
que está muy cargada.


• Si ρopt ≈ ρadj , el margen de traspaso tiene que estar en
su valor por defecto.


El objetivo de la entrada con el valor actual del margen de
traspaso es permitir al controlador que una vez se ha equili-
brado la carga entre dos celdas, el margen de traspaso vuelva
a su valor por defecto si ha sido modificado anteriormente.
Se propone utilizar un valor por defecto de 6 dB, y un rango
de oscilación entre 0dB y 12dB [2].


IV. CASO DE USO


Haciendo uso del modelo de movilidad descrito en la
sección II, se diseña un caso de uso realista en un entorno
urbano en el que estudiar el comportamiento de una red LTE.
Este caso de uso es una aglomeración de vehı́culos en una de
las calles del escenario durante un intervalo de tiempo. En la
Fig.2 se observa la distribución espacial de usuarios (puntos
azules) de la red durante la fase de aglomeración de usuarios.
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Fig 2. Distribución espacial de usuarios







Inicialmente se sitúan 120 usuarios de forma uniforme en
el escenario, para que los estadı́sticos obtenidos sean válidos
desde la primera iteración. Durante los primeros 5 minutos
de simulación, los usuarios que entran a la red LTE se
distribuyen uniformemente por todo el escenario. Terminada
esta fase, comienza la aglomeración de los usuarios. Durante
los próximos 20 minutos de simulación, los usuarios que
entran en la red lo hacen con una alta probabilidad de situarse
en la calle central del escenario. Ası́, las celdas que sirven
esta concentración de tráfico se espera que experimenten un
alto CBR, en contraposición a las que soportan un tráfico
uniforme. Bajo esta situación realista se propone utilizar
el método de auto-ajuste de márgenes de traspaso definido
en la Sección III, con el objetivo de repartir el tráfico de
las celdas más cargadas, optimizando el CBR de la red, y
por consiguiente permitiendo a más usuarios entrar en la
red. Durante los 10 minutos finales de simulación, se crea
una fase de recuperación en la que los usuarios de la red
vuelven a entrar de forma uniforme. Esta última parte permite
investigar cómo el controlador actúa una vez se ha resuelto
la aglomeración de usuarios, devolviendo los márgenes a sus
valores por defecto.


La auto-optimización se realiza cada 15s, eligiéndose
este intervalo para reducir los tiempos de simulación. Los
semáforos del escenario modifican su estado cada 90s y la
tasa de llegadas de los usuarios siguen una distribución de
Poisson. Se elige un ancho de banda del sistema de 1.4 Mhz
para mantener a la red en un cierto nivel de carga incluso
con un número no muy grande de usuarios, reduciendo ası́ el
tiempo de computación necesario.


Otros parámetros de la simulación se observan en la Tabla
I.


Parámetro Valor


Escenario 57 Macroceldas con radio 0.5 Km
Configuración de antena SISO


Frecuencia central 2 GHz
BW del Sistema 1.4 MHz


Modelo de pérdidas Okumura-Hata (COST 231 based)
Slow fading Distribución Log-normal con SF=8dB
Fast fading Muestras OFDM (Modelo de Jakes)


Tabla I. Parámetros de Simulación


V. RESULTADOS


A. Call Blocking Ratio


Los resultados obtenidos en este trabajo muestran una
notable mejora en la actuación de la red LTE ante el caso de
uso definido cuando se aplica el sistema de auto-optimización
propuesto. Esta mejora se cuantifica como reducción del
KPI: Call Blocking Ratio. Este indicador se define como la
relación entre el número de llamadas que se bloquean entre
el número total de llamadas aceptadas. El valor de este KPI
es obtenido en la iteración 14000, justo cuando termina la
fase de aglomeración del caso de uso. Ası́ se cuantifica este
indicador en el peor caso posible. La Fig. 3 muestra la mejora
en el CBR a nivel de celda obtenida al aplicar el método de
optimización.
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Fig 3. Call Blocking Ratio por celda


Las celdas con alto CBR (e.g. celda 18, 3, 26, 53) en la
situación no optimizada reducen de forma notable el valor
de este indicador al aplicar el FLC propuesto. En algunas
celdas (celda 10 y 46 ) el bloqueo desaparece completamente.
Como precio a pagar, aparece bloqueo en celdas que no lo
experimentaban, aunque se sitúa en valores aceptables. El
aumento de carga que experimentan las celdas menos cargadas
por el proceso de balance de carga que lleva a cabo el FLC
es el causante de este hecho.


La mejora en el valor de CBR para toda la red LTE valida el
método de optimización propuesto en este artı́culo. El valor de
bloqueo de llamadas se reduce en un 60 % aproximadamente
(de un 7.57 % de CBR a un 3.03 %) al aplicar el FLC.
Como contrapartida, se experimenta una pequeña y esperada
degradación del indicador de caı́da de llamadas en la red, Call
Dropping Ratio (CDR).


B. Proceso de balance de carga


Se cuantifica el efecto del proceso de balance de carga
mediante la variación relativa del número medio de slots
ocupados de cada celda. Esta variacón relativa se define como
la diferencia entre la carga experimentada por una celda
cuando se utiliza el FLC propuesto y la carga experimentada
en el caso no optimizado, dividido entre la carga de dicha
celda en el caso no optimizado.


Las celdas que son atravesadas por la calle que sufre la
aglomeración, reducen su carga durante la simulación en
un 15 % de media al aplicar el sistema de optimización.
Por otro lado, las celdas adyacentes a las más cargadas
aumentan en media un 40 % el tráfico que cursan respecto a
las simulaciones sin aplicar el sistema de auto-optimización.


Estos resultados ilustran que se llevando a cabo un proceso
para equilibrar la carga entre todas las celdas de la red,
mediante el auto-ajuste de los márgenes de traspaso entre
celdas que realiza el FLC diseñado.


C. Márgenes de traspaso


La Fig.4 y Fig.5 muestran la evolución de los márgenes
de traspaso durante toda la simulación, y cómo modifica el
FLC este parámetro RRM en función de la situación concreta
de carga de tráfico de la red. Para ilustrar el comportamiento
del FLC propuesto, se exponen los márgenes de una celda
que soporta el tráfico de la calle congestionada (celda 26) y
los márgenes de una celda adyacente a celdas muy cargadas
(celda 9).


En la Fig.4 se observa la evolución de la celda 18, que
es la celda que más bloqueo sufre en las simulaciones. El







FLC diseñado reduce los márgenes de traspaso respecto a sus
adyacentes menos cargadas (celda 19 y 1) cuando la diferencia
de carga entre ellas comienza a ser importante. Ası́ se persigue
que usuarios de la celda 18 inicien un traspaso hacia una celda
que tiene más recursos libres, desembocando en el proceso de
balance de carga. Por otro lado, frente a una celda también
con bastante carga (celda 26) los márgenes se mantienen en
torno a 6 dB durante casi toda la simulación a excepción de
un pequeño intervalo de tiempo.
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Fig 4. Márgenes de traspaso de la celda 18


En la Fig.5 se presenta el caso opuesto. En dicha figura
se observan los márgenes de traspaso de una celda poco
cargada (celda 9) que tiene adyacencias con celdas mucho
más cargadas. Los márgenes de la celda 9 respecto a sus
adyacentes aumentan cuando dichas celdas (celda 26 y 18)
empiezan a experimentar una carga de tráfico intensa. De esta
forma es muy improbable que un usuario que está siendo
servido por la celda 9 inicie un traspaso hacia celdas con
problemas de bloqueo. Por otro lado, el margen respecto a una
celda con poco tráfico prácticamente permanece constante al
valor por defecto.
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Fig 5. Márgenes de traspaso de la celda 9


Nótese cómo los márgenes de traspaso vuelven a su valor
por defecto (6dB) cuando la situación de aglomeración de
usuarios generada en este caso de uso está resuelta.


VI. CONCLUSIÓN


En este artı́culo, se ha propuesto un método para la auto-
optimización de los márgenes de traspaso en LTE y se ha
probado bajo condiciones realistas urbanas. Para crear el
entorno realista se ha diseñado un modelo de movilidad.
Mediante dicho modelo de movilidad se ha definido un caso
de uso basado en la aglomeración de vehı́culos en la calle
principal del escenario.


Los resultados presentados muestran que, bajo condiciones
de congestión en una zona del escenario, el sistema de auto-
optimización propuesto mejora el comportamiento de la red
LTE. Esta mejora se mide en términos de reducción del CBR
de la red, que se alcanza tanto a nivel global como a nivel de
celda. El CBR ha aumentado en algunas celdas próximas a
las más cargadas, pero en cualquier caso está aún en valores
permisibles.


Los resultados ilustran también que, mediante el auto-ajuste
de los márgenes de traspaso de celdas adyacentes en función
del número medio de slots ocupados de cada celda, se puede
llevar a cabo un proceso de balance de carga adaptativo de
forma efectiva.
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Abstract- In this paper, we report the design of a waveguide-
to-microstrip transition at W band as well as the technical 
considerations to take into account during the design and 
fabrication. In the same way, a double back-to-back waveguide-
to-microstrip transition has been designed and fabricated to be 
measured with a PNA Millimeter-Wave Network Analyzer. 
This structure will serve to assemble MMICs at these high 
frequencies. A comparison between an electromagnetic 
simulation and the measurements obtained in the laboratory is 
shown. Moreover, we show a more accuracy simulation taking 
into account the real dimensions and the real position of the 
microstrip lines used within the transition. It can be seen how 
this realistic simulation is more similar to the obtained 
measurements. 


I. INTRODUCCIÓN 


Actualmente ha suscitado un gran interés el estudio y 
análisis de bandas de frecuencias superiores a las frecuencias 
de microondas, como son las bandas milimétricas, 
submilimétricas y de terahercios [1], por su gran capacidad 
de penetrar en materiales no conductores (ropa, papel, cartón 
y plásticos) con una baja atenuación, obteniendo una alta 
resolución en técnicas de “Imaging”. Un aspecto muy 
importante a tener en cuenta, es que a pesar de encontrarnos 
en frecuencias elevadas, se trata de una energía no ionizante, 
por lo que no es perjudicial para la salud de los seres 
humanos. 


Existen numerosas aplicaciones a frecuencias de 
terahercios, entre las que podemos destacar la monitorización 
de imágenes con alta resolución, de las que es posible 
obtener datos muy fiables. Como futuras líneas de 
aplicación, se podrían aplicar estas frecuencias en situaciones 
para la seguridad de las personas [2], incluyendo detección 
remota de armas, explosivos, personas, contrabando y 
drogas, etc. 


Nuestro grupo de trabajo está centrado en el diseño de un 
sistema de detección pasivo en primer lugar, y 
posteriormente en un sistema activo, para interiores, y para 
ello es preciso el diseño, implementación y ensamblaje de los 
circuitos integrados monolíticos que lo conformen. 


A estas elevadas frecuencias de terahercios, hay que tener 
especial cuidado en el diseño de los circuitos integrados 
monolíticos (MMIC), ya que tienen dimensiones muy 
pequeñas, lo que hace que sean muy sensibles a variaciones 
en el valor de las mismas de sus componentes. Además, son 
muy delicados en su manipulación, tanto por la 
vulnerabilidad a descargas electrostáticas, especialmente los 
fabricados con InP, como por el hecho de poder dañarlos a la 


hora de manipularlos, por ejemplo rompiendo 
involuntariamente puentes de aire. 


Por ello, a la hora de emplear un MMIC como parte de un 
sistema, debido a su tamaño tan reducido y su fragilidad, es 
necesario incluirlo en algún tipo de estructura (encapsulado o 
portador) que lo contenga para su protección mecánica. 
Además de la protección mecánica, se requieren unas redes 
de polarización que presten una protección eléctrica al 
circuito frente a sobretensiones o sobre consumos de 
corriente más allá de los rangos permitidos, previniendo 
además oscilaciones de baja frecuencia. Dichas redes 
deberán alojarse en el mismo espacio físico que los MMICs. 


En consecuencia, nos vamos a centrar en realizar el 
diseño de una estructura básica que pueda contener un 
MMIC montado en microstrip (u otros elementos como 
filtros en línea microstrip) y haciendo de interfaz a un 
conexionado en guía de onda WR-10. Además, quizá el 
motivo fundamental, es que el equipo empleado para medir a 
estas frecuencias de banda W, es un PNA-X con unas 
cabezas extensoras a la entrada y salida del mismo que 
emplean guías de onda y por lo tanto, es necesaria no solo 
una transición guía de onda-microstrip, sino una doble 
transición (back-to-back) unida mediante una microstrip 
donde más adelante se ubicará el monolítico a medir. 


De esta forma, en este trabajo nos centraremos en el 
diseño e implementación de una transición back-to-back, así 
como la realización de medidas en el laboratorio que 
demuestren el buen funcionamiento de la misma. Finalmente, 
realizaremos una comparativa entre las medidas obtenidas y 
una versión de la simulación que tiene un diseño más real de 
la estructura, en el que se tienen en cuenta aspectos como las 
dimensiones físicas reales de las líneas microstrip fabricadas 
que componen la transición, un baño dorado de las mismas y 
el posicionamiento de éstas con respecto a la cavidad en 
corte. 


II. DISEÑO Y SIMULACIÓN DE LA TRANSICIÓN 


En primer lugar, se realizó el diseño, utilizando el 
software HFSS de Ansoft, de una única transición guía de 
onda-microstrip de plano E [3,4], la cual está compuesta por 
una guía de onda WR-10 (estándar para el rango de 
frecuencias elegido, 75 a 110GHz) y una cavidad de guía en 
corte que se introduce de forma perpendicular dentro de la 
propia WR-10. En el interior de la guía en corte, se tienen 
una serie de secciones microstrip que son claves en el buen 
funcionamiento de la transición. Así, la primera de ellas se 
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corresponde con la sonda encargada de captar la señal 
procedente de la WR-10 y que transmitirá esta señal a la 
línea microstrip de la cavidad. Esta sonda, tiene la 
particularidad de que se implementa  como una línea 
microstrip sobre el substrato, pero removiendo la 
metalización inferior que  actuaría como plano de masa en la 
extensión en que penetra en la guía WR-10. Seguida a esta 
sonda, se introduce una línea de alta impedancia que se 
encarga de eliminar la reactancia capacitiva que introduzca la 
sonda. Tras esta línea de alta impedancia, nos encontramos 
con un transformador λ/4 para convertir la impedancia que 
tengamos en ese punto a los 50 ohmios deseados para que no 
haya desadaptaciones entre este tramo de línea microstrip y 
el MMIC que conectemos a continuación para medir. 


Para el diseño de las líneas microstrip empleadas, se 
decidió emplear un sustrato que fuera de coste relativamente 
bajo y que opere adecuadamente a estas altas frecuencias. De 
esta forma, el sustrato elegido fue RT/Duroid 5880 de 
Rogers® [5], el cual es recomendado para aplicaciones en 
ondas milimétricas, y será utilizado para todo el diseño del 
sistema de “Imaging” que se va a realizar. 


De este sustrato, podemos destacar su bajo factor de 
disipación (tan δ=0.0009 @ 10GHz), con lo que, si estos 
valores se mantienen en banda W, tendremos unas bajas 
pérdidas a la hora de diseñar la transición. Pero quizá, la 
razón fundamental de utilizar este sustrato es que está 
disponible con un espesor de tan solo 5mils (0.127mm), con 
lo que podremos evitar la aparición de modos de guía de 
onda indeseados, que provoquen un mal funcionamiento de 
la propia transición. Si se emplean líneas microstrip 
suficientemente anchas, un modo TE puede existir y 
acoplarse fuertemente al modo cuasi-TEM. En la ecuación 
(1) [6,7], se obtiene la frecuencia de corte a partir de la cual 
comienzan a producirse estas resonancias. Se ha considerado 
en el cálculo, la mayor anchura de líneas microstrip 
empleada en el diseño, W=0.4mm y el espesor del sustrato 
elegido h=5mils.  
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Así, podemos comprobar que existirían acoplos de los 
modos para frecuencias superiores a 224GHz, con lo que 
podemos asegurar que en nuestro rango de frecuencias (75-
110GHz), no tendremos problemas de propagación de modos 
indeseados. 


La única desventaja de emplear este sustrato en el diseño 
es su baja constante dieléctrica (εr=2.2), ya que esto hace que 
las dimensiones de las líneas microstrip sean mayores que si 
tuviéramos un sustrato con una εr mayor. Pero hubo que 
llegar a un compromiso entre bajo coste, flexibilidad y 
eficiencia y entre las opciones disponibles, el sustrato 
RT/Duroid 5880 se consideró la mejor opción. 


En cuanto a la realización del diseño, es imprescindible 
tener cuidado en ciertos aspectos críticos para el buen 
funcionamiento de la transición, como es, por ejemplo, la 
distancia de la cavidad en corte con respecto al ”backshort” 
de la guía WR-10. También se tuvo especial atención a la 
posición en altura de la misma cavidad en corte con respecto 


a la WR-10, ya que hay que buscar el punto óptimo que se 
encuentra en torno al punto medio de esta altura de WR-10, 
puesto que es dónde tendríamos teóricamente el valor 
máximo del campo de la señal, si la guía únicamente tuviera 
aire en su interior. 


Una vez optimizado el diseño de la transición guía de 
onda-microstrip, se pasó a crear una doble transición unida 
en la parte microstrip, necesaria para poder incluir los MMIC 
u otros elementos microstrip en su interior y así, ser capaces 
de poder medirlos en el laboratorio. Así, en la Fig. 1, se 
muestra su diseño definitivo, realizado empleando el 
software HFSS. 


 
Fig. 1. Diseño de la transición back-to-back 


En la Fig. 2, se pueden observar los parámetros S 
obtenidos en la simulación. Podemos apreciar cómo las 
pérdidas se mantienen constantes en toda la banda de interés 
y con un valor aproximado de -0.5dB, y para el caso de las 
pérdidas de retorno, podemos observar que la estructura 
presenta una buena adaptación en todas las frecuencias, 
siempre por debajo de -15dB, llegando en zonas incluso 
hasta -45dB. 


 


Fig. 2. Simulación de la Transición Back-to-Back 


III. RESULTADOS DE LAS MEDIDAS REALIZADAS EN EL 


LABORATORIO 


Se ha implementado en el laboratorio el sistema necesario 
para poder realizar las medidas a estas frecuencias, 
empleando para ello, como se comentó en la introducción, 
unas cabezas extensoras conectadas al PNA-X, que nos 
permiten así poder medir en toda la banda W (75-110GHz). 


Con el sistema de medida diseñado, se calibra con el 
“kit” de calibración del equipo para esa banda de frecuencias 
(calibración SOLT), en el cual, tanto el “short”, como el 
“open” (“short” desplazado λ/4) y la “load” son en modo 
guía de onda, puesto que, como se ha comentado 
anteriormente, la entrada y la salida son guías de onda. 







  


 


Puesto que las cabezas que tenemos son diferentes una de 
la otra, de tal forma que la que conectamos a la entrada es 
transmisora/receptora y la conectada a la salida es sólo 
receptora, únicamente podemos medir el S11 y el S21 
simultáneamente, con lo que para medir los parámetros S22 y 
S12 es necesario dar la vuelta a la transición. 


Tras realizar la calibración, para medir el parámetro S11, 
lo que hacemos es conectar la carga adaptada que viene en el 
“kit” de calibración y para el caso del parámetro S21, 
conectamos la transición directamente entre el transmisor y 
el receptor. Con esta última configuración, también podemos 
medir el parámetro S11 sin que haya diferencias sustanciales, 
lo que indica la razonable adaptación del cabezal receptor de 
banda W favorecida por el atenuador de 20dB situado a su 
entrada. Finalmente, los resultados que se han obtenido en 
las medidas son los que se muestran en la Fig. 3, donde se 
pueden observar unos valores similares a los obtenidos en la 
simulación, teniendo, en concreto, a la frecuencia de 97GHz, 
unas pérdidas de retorno de -14.42dB y unas pérdidas de 
inserción de -1.53dB. 


Fig. 3. Medidas con el PNA-X de la Transición Back-to-Back 


IV. COMPARACIÓN ENTRE LAS MEDIDAS Y UNA SIMULACIÓN 


MÁS REALISTA 


Una vez realizadas las medidas, se quiso comprobar la 
fiabilidad y la robustez del diseño, y para ello, se tomaron 
medidas en un microscopio de las dimensiones reales de las 
líneas microstrip que forman la transición, así como el 
desplazamiento existente entre las líneas microstrip con 
respecto a la cavidad en corte, en comparación con el diseño 
inicial. Todo ello, junto con que a las líneas microstrip se las 
había dado un baño dorado para obtener menos pérdidas, se 
tuvo en cuenta en una posterior simulación, cuyos resultados 
se pueden ver en la Fig. 4. De esta forma, pudimos 
comprobar el buen funcionamiento de la transición back-to-
back, además de demostrar que el sustrato elegido fue 
correcto para este diseño. 


Si se compara esta simulación con las medidas, se puede 
ver cómo se obtienen valores prácticamente idénticos, siendo 
incluso mejores los obtenidos en las medidas. 


 
Fig. 4. Simulación de la Transición Back-to-Back del montaje físico 


real 


V. CONCLUSIONES 


Se ha presentado la simulación inicial para el diseño de 
una doble transición guía de onda-microstrip en banda W. 
Asimismo, se han presentado las medidas obtenidas en el 
laboratorio y una comparación entre éstas y una simulación 
que tiene en cuenta la implementación física real del montaje 
de la transición, centrándose tanto en las dimensiones reales 
de la microstrip como de la posición de éstas con respecto a 
la cavidad en corte donde van situadas. Y se comprueba que 
se obtienen unos resultados similares en ambos casos, 
pudiendo demostrar que la simulación es fiable y que se han 
obtenido además unos buenos resultados en las medidas 
tanto de adaptación como de pérdidas en la banda de interés, 
haciendo válida la transición para futuras medidas de 
MMICs incluidos en ella. 


Así, un paso futuro será adaptar el diseño de esta 
transición para incluir las cavidades para alojar las 
polarizaciones de DC necesarias para algunos monolíticos ya 
disponibles, como son amplificadores de bajo ruido y de 
media potencia de HRL. 
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Abstract- Characterization and modelling of devices, in 
particular diodes, in W band becomes a complex task due to the 
difficulties to de-embed parasitic effects of the access elements. 
We present a CAD model developed for two CPW-Microstrip 
transitions connected with a bond wire. It will be used to de-
embed device measurements from empirical data results when 
using a commercial calibration substrate with measurement 
reference planes at the probe tips, which not includes CPW to 
microstrip transitions in the standards neither wire bonds. The 
Interface Model has been verified by comparing measurements 
and two types of simulations (3D EM and circuital physically-
based) of the CPW_Micorstrip- bond_wire-CPW_Microstrip. 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años ha habido un gran progreso en el 
desarrollo de componentes en las bandas de frecuencias 
milimétricas y sub-milimétricas gracias a sus propiedades de 
poder penetrar en materiales opacos a la luz, visualizar e 
identificar estructuras microscópicas mediante el análisis 
espectral y, además, por ser inofensivas para el uso sobre 
humanos puesto que no son ionizantes. Por esto, sus 
aplicaciones son múltiples y abarcan desde la seguridad en 
aeropuertos y la diagnosis médica, hasta la exploración del 
espacio o el control de la contaminación. Se trata de una 
banda de frecuencias situada entre la luz visible y las 
microondas que conocemos y que aúna lo mejor de las dos: la 
resolución de la primera y la penetrabilidad de la segunda. 


Estos avances han permitido desarrollar una familia de 
componentes imprescindibles en sistemas de interés operando 
en esas bandas, tales como diodos (para detectores y 
mezcladores híbridos), amplificadores y mezcladores MMIC 
en esta región del espectro, etc. Pero antes de realizar 
cualquier medida, en nuestro caso particular sobre diodos, 
para que ésta sea exacta y correcta, el sistema formado por 
todos los instrumentos debe ser calibrado para separar los 
efectos propios del medio de transmisión en el que se 
encuentra montado el dispositivo, de las características 
propias del dispositivo que se quiere medir y modelar. 


El desarrollo de la tecnología MMIC y su integración en  
subsistemas en las frecuencias de ondas milimétricas y sub-
milimétricas, requiere utilizar sondas de prueba coplanares 
(on-wafer). Esto hace necesario el uso de transiciones de guía 
de onda coplanar a microtrip (CPW-M), [1]-[3]. Si deseamos 
determinar únicamente la medida del dispositivo microstrip, 
es necesario restar el efecto de las transiciones CPW-M 
empleadas. 


Con este fin, las transiciones CPW-M se han desarrollado 
en numerosos trabajos de investigación, que han propuesto 
modelos de la transición obtenidos mediante simulaciones 
electromagnéticas 2D [1], que se utilizan para desplazar las 
medidas del plano CPW-M al plano microstrip. De igual 
manera, se han presentado métodos dónde se obtiene la 
matriz ABCD o la matriz T de las transiciones CPW-CPW 
[1] mediante ajustes a medidas [2].   


En este trabajo, se propone un modelo circuital CAD para 
caracterizar transiciones CPW-M en la banda de frecuencias 
(1-110 GHz) inspirado en su estructura física, que parte de 
montar dos transiciones frente a frente conectadas mediante 
un hilo de oro, para obtener el modelo del montaje de las dos. 
Este modelo, se aplica después para la extracción de las 
transiciones en las medidas de los dispositivos. Los 
resultados obtenidos son comparados con las simulaciones 
iniciales obtenidas mediante un simulador electromagnético 
en 3D (HFSS) y las medidas hechas en laboratorio. 


II.  MEDIDAS EXPERIMENTALES 


Dentro del proyecto de investigación TERASENSE,  
nuestro grupo pretende, en primer lugar, diseñar e 
implementar un sistema de detección pasivo y 
posteriormente un sistema activo. Con este fin, es 
imprescindible trabajar en el modelado de los dispositivos 
activos tales como amplificadores detectores y los diodos 
Schottky. Sin embargo, a la hora de modelar los diodos 
Schottky en la banda W, nos enfrentamos con la necesidad 
de obtener un modelo de las transiciones para poder 
descontarlas de las medidas del diodo. En este sentido y en 
primer lugar, se ha realizado en el laboratorio un montaje 
sencillo consistente en dos transiciones de coplanar a línea 
microstrip (CPW-M) frente a  frente [4], empleando para ello 
el modelo PROBE POINT TM1003 de JmicroTM 
Technology, [5], y se unieron utilizando un hilo de oro de 
diámetro 25 μm, con una longitud aproximada de 330 μm y 
con un bucle (“Loop”) de 80μm. 


A.  Esquema de la transición y del montaje de las dos 
transiciones  CPW-M.hilo.CPW-M: 


 En la Fig. 1, se muestra una foto de unas de las 
transiciones disponibles y del diseño que Jmicro Technology 
aporta en el "datasheet" de las mismas. En este diseño, se han 







  


 


indicado las dimensiones de la estructura obtenidas en las 
medidas realizadas con un microscopio. 


 
Fig. 1. Transición Coplanar-Microstrip (CPW-M). Dimensiones en μm 


A continuación en la Fig. 2, se muestra la foto del montaje 
de las dos transiciones unidas mediante el hilo de oro. 


(a) (b)(a) (b)
 


Fig. 2. Montaje a medir CPW-M.hilo.CPW-M 


B.  Medidas experimentales 


Para realizar las medidas  en la banda de frecuencias 1-50 
GHz, hemos empleando un analizador de redes vectorial 
(PNA) conectado a una estación de sondas coplanares (con 
coaxial 2.4mm). Y en la banda de frecuencias 75-110GHz, 
hemos empleado un equipo de medidas formado por un 
PNA-X, unas cabezas extensoras conectadas al PNA-X, las 
transiciones guía de onda a coaxial y cables de 1 mm, que 
nos permiten medir en toda la banda W (75-110GHz) y 
finalmente, una sondas de prueba coplanares Modelo 110H 
PicoProbe para medir en oblea (on-wafer), con un 
espaciamiento (“pitch”) de 125um. Las puntas de medida 
sirven como adaptadores entre los cables medida y las 
superficies de contacto (“Pads”) de la estructura de medida.   


Si se emplea la calibración de JMicro se puede descontar 
el efecto de las transiciones. Así se ha hecho en la banda 
hasta 50GHz. Sin embargo, este conjunto de calibración no 
opera en la banda de 75-110GHz. En ese caso, se puede 
utilizar para la calibración el procedimiento genérico 
(Cascade ProbeLRM) que sitúa los planos de medida en el 
lugar de posicionamiento de las puntas ((a) y (b) en la Fig. 2). 
Posteriormente, el plano de referencia podrá ser cambiado de 
posición para poder medir el montaje teniendo en cuenta los 
efectos de las dos transiciones CPW-M y del hilo. Para 
calibrar el sistema en el plano de las sondas coplanares, 
hemos utilizado una calibración LRRM [6], y estándares 
coplanares (ISS 101-190 de Cascade 38286). 


Se realizó una calibración SOLT, para corregir la 
influencia de los cables y obtener los parámetros de 
Scattering del las dos transiciones con el hilo de oro de 
conexión.  


Indicar que se dispone de dos cabezales diferentes uno 
del otro, el de la entrada es transmisor/receptor y el 
conectado a la salida es sólo receptor, lo que significa que 
únicamente podemos medir el S11 y el S21 simultáneamente, y 
para poder medir los parámetros S22 y S12 es necesario dar la 
vuelta al montaje de las dos transiciones. En nuestro caso, los 
parámetros  S22 y S12 coinciden con el S11 y S21, sin embargo, 
el hecho de no poder posicionar las puntas en el mismo sitio 
exactamente (como primer caso para medir S11 y S21) nos 
puede causar una cierta diferencia en los valores, que se 
puede apreciar en las graficas de las medidas en la banda W 
(75-110GHz). 


Con el fin de medir en la banda W, el sistema de medida 
es el mostrado en la figura siguiente, donde se aprecian las 
transiciones de guía de onda a coaxial de 1mm, puesto que 
las puntas tienen ese tamaño de conector. 


 


Fig. 3. Montaje de medidas con PNA-X en la banda W  


III. SIMULACIONES 


A. ADS 


En primer lugar, hemos empezado con una simulación 
para obtener un modelo circuital que se ha realizado 
empleando ADS (Advanced Design System), de Agilent, 
usando líneas microstrips (TLine) y coplanares (CPW) y 
Tapered Line (MTAPER) para tener en cuenta la forma de las 
líneas de las transiciones y finalmente “vías holes”, que 
permiten asegurar un buen contacto entre tierra y “bond wire” 
(hilo) para tener en cuenta el efecto de hilo de “bonding” [7]. 


En esta simulación, también se tendrá que definir el 
substrato que se utilizará. En este caso es el de Alúmina con 
las siguientes características: permitividad, εr = 9.9; espesor 
de las metalizaciones, t = 3μm; altura del dieléctrico, h = 
10mil; conductividad, σ = 4·107 S/m, sin olvidar el hilo de 
conexión que tiene como longitud aproximada l=330um y de 
diámetro 25um y está colocado con un “Loop” de 80um. 
Hemos realizado medidas de las longitudes y anchuras de 
cada una de las líneas, tanto coplanar como microstrip, con 
un microscopio calibrado. Como primer paso hemos 
empezado con unas simulaciones circuitales del hilo 
utilizando los modelos del hilo que están en la librería de 







  


 


ADS para comprobar la validez del hilo que vamos a utilizar 
en nuestro circuito, y para asegurarnos de la buena elección 
del modelo del hilo hemos hecho unas pruebas de medidas 
del hilo. Partimos de las medidas del mismo montaje (CPW-
hilo-CPW) con una calibración que descuenta el efecto de las 
transiciones en la banda 1-50GHz y comparamos los 
resultados de las medidas con el modelo del hilo. El circuito a 
simular es el que se muestra a continuación:  
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Fig. 4. Modelo circuital en ADS del montaje de las transiciones con 
hilo 


B. HFSS 


La segunda herramienta que se ha utilizado para validar la 
respuesta del montaje de las transiciones ha sido el programa 
HFSS (High Frequency Structure Simulator). Este software 
permite resolver electromagnéticamente la estructura en 3D, y 
nos permite obtener de forma fácil y visual los resultados en 
función de los campos electromagnéticos y de los parámetros 
S. En primer lugar, se realizó una única transición CPW–
microstrip definiendo para cada objeto el material utilizado. 
En este caso, el conductor y la metalización es oro y todo ello 
está encerrado en el vacío. También fue necesario indicar y 
definir los dos puertos utilizados, en este caso “wave port”. 
Antes de realizar el cálculo, las condiciones de contorno se 
deben aplicar a las caras frontera de la estructura. Estas 
condiciones de contorno, permiten describir el 
comportamiento del campo electromagnético en y más allá de 
los límites, por ejemplo, si se radia hasta el infinito o si la 
radiación es absorbida o reflejada. Y estas condiciones, son 
necesarias para obtener una solución numérica. Para obtener 
una forma del hilo más próxima a la realidad, como es un 
simulador en 3D, hemos importado en el circuito 
directamente el diseño del hilo de CST utilizando un formato 
igs. 


El montaje de las transiciones CPW a microstrip simulado 
utilizando el simulador electromagnético 3D HFSS de Ansoft 
Designer se muestra en la Fig. 5, con el propósito de obtener 
el comportamiento de los parámetros de scattering en función 
de la frecuencia. 


 


 
Fig. 5. Vista 3D del montaje de las transiciones con el hilo 


IV. RESULTADOS 


Una vez realizados los diseños, el siguiente paso fue la 
propia simulación, tanto de ADS como de HFSS. Así, en 
primer lugar, en la Fig. 6, se muestra una comparativa de las 
medidas obtenidas en el laboratorio del montaje disponible 
(Fig. 2) junto con la propia simulación obtenida en ADS del 
modelo circuital diseñado (Fig. 4). 


Se puede apreciar cómo la simulación tiene un 
comportamiento muy similar a las medidas de la estructura, 
en ambos parámetros, S11 y S21. Además, se puede observar 
en las dos gráficas, que no tenemos medidas en el rango 
completo de frecuencias deseadas, puesto que en el rango de 
frecuencias de 50 a 75GHz no nos es posible medir con los 
equipos disponibles. Esto supone un inconveniente a la hora 
de optimizar el modelo circuital, pero aún así, se ha 
conseguido obtener un modelo circuital adecuado tanto para 
la propia transición CPW-microstrip como para el efecto del 
hilo necesario para conectar las dos transiciones, y en todo el 
rango de frecuencias. Por otra parte, en la simulación también 
ha sido crítico el efecto del hilo, teniendo por tanto, que 
diseñarle con la forma y dimensiones exactas que presenta en 
el montaje físico. 
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Fig. 6. Comparación entre los parámetros [S] del modelo circuital en 


ADS y las medidas del montaje (CPW-M.hilo.CPW-M) 







  


 


En cuanto a la simulación electromagnética 3D obtenida 
con HFSS, en la Fig. 7, se presentan los resultados de los 
parámetros obtenidos en la simulación del montaje mostrado 
anteriormente en la Fig. 5. 
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Fig. 7. Resultados de la simulación 3D en HFSS 


Se han obtenido unos resultados iniciales que son los 
deseados sobre todo en alta frecuencias 100-110 GHz, esto es 
debido a varios factores estructurales que no se han tenido en 
cuenta durante el proceso de diseño (como la caja donde se 
incluirá, la metalización de los pasos a masa, etc...) y a 
elecciones arbitrarias como la de la separación entre las dos 
transiciones. Este trabajo aun no se puede considerar 
concluido puesto que se sigue trabajando en la realización de 
nuevas probetas de medidas y en la optimización de los 
modelos, así que los resultados obtenidos todavía no son los 
definitivos. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se han propuesto por un lado un circuito 
eléctrico equivalente de las transiciones coplanar–microstrip 
realizadas con tecnología JMicro, adecuado para operar a 
frecuencias de microondas y ondas milimétricas. Por otro 
lado se ha presentado un modelado electromagnético 3D de 
las transiciones CPW-M que se podrá utilizar para llevar a 
cabo el proceso de “de-embeding” en la corrección de 
medidas de dispositivos (diodos de banda W) para su 
caracterización y modelado. En ambos casos, las 
comparaciones con las medidas ponen de manifiesto la 
validez de los modelos presentados. 
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Resumen—In this work, a ray-tracing technique to predict the
propagation channel parameters in indoor scenarios is presented.
An analysis of the physical radio channel propagation inside a
van full of buckets is presented. The propagation model is a
deterministic technique, based on 3D ray launching. The results
show the dependence of the scenario in the performance of the
system, revealing that the consideration of the topology of the
wireless system prior to deployment leads to an optimal final
configuration.


I. INTRODUCCIÓN


El estudio de la propagación radioeléctrica en entornos
interiores ha aumentado considerablemente en los últimos
años debido a la competencia que existe en comunicaciones
móviles. Por ello, es importante tener un método de predicción
de la propagación para poder analizar el entorno, y ası́ me-
jorar la eficiencia minimizando el número de estaciones base
requerido y ofreciendo un servicio eficiente, con el ahorro
económico que esto representa. Es importante conocer los
fenómenos que afectan a la propagación radioeléctrica. El
más importante es el desvanecimiento rápido (fast fading) [1]
[2] debido a la propagación multitrayecto. Tradicionalmente
se usaban los métodos empı́ricos, eficientes y fáciles de
usar, pero sólo válidos cuando el entorno posee las mis-
mas caracterı́sticas donde se han realizado las medidas para
obtener las ecuaciones (algunos ejemplos son COST-231,
Walfish-Bertoni, Okumura-Hata, Anderson 2D, etc.). Por otro
lado, están los métodos deterministas basados en métodos
numéricos como el método de trazado de rayos, el método
de diferencias finitas en el dominio del tiempo (FDTD) o el
método de los Momentos (MoM). Estos métodos son mucho
más precisos, pero la desventaja es su coste computacional,
que puede llegar a ser muy grande para entornos complejos.
Como punto medio, están los métodos deterministas basados
en técnicas de trazado de rayos [4], en los que se adquiere un
compromiso entre precisión y tiempo de simulación. Existen
varias técnicas dentro de estos métodos, como son el método
de las imágenes, lanzado de rayos, métodos hı́bridos, etc. [3].


En este trabajo, se va a analizar el comportamiento de un
sistema RFID [5] en un entorno vehicular cerrado lleno de
cubetas de un cierto material para comprobar que la varia-
bilidad y la topologı́a del entorno afectan en la propagación


electromagnética, y este análisis de propagación permitirá una
configuración óptima en la configuración de los sensores.


II. ALGORITMO DE LANZADO DE RAYOS EN 3D
El modelo de propagación que se utiliza en este trabajo


está basado en el método determinı́stico de lanzado de rayos
en 3D para analizar el interior de una furgoneta llena de
cubetas. El procedimiento básico de este método consiste en
lanzar un rayo de la antena transmisora (Tx) y trazar el rayo
en el escenario para ver si choca con algún objeto o si se
recibe por alguna antena receptora (Rx). Cuando choca con
algún obstáculo, se analizan los fenómenos de la reflexión,
transmisión y primer orden de la difracción, dependiendo
de la geometrı́a y de las propiedades eléctricas del objeto,
teniendo en cuenta la constante dieléctrica del material y la
tangente de pérdidas. El algoritmo de lanzado de rayos en 3D
está implementado en MatlabTM . Se pueden colocar varias
antenas transmisoras en un escenario, y la potencia transmitida
por cada una de ellas se convierte en un número finito de
rayos que se lanzan en un ángulo sólido que se puede definir.
Los parámetros que se pueden variar en el algoritmo son:
la frecuencia de operación, el diagrama de radiación de las
antenas, el número de reflexiones, la separación entre ángulos
en los rayos lanzados y la dimensión de los cuboides en los
que dividimos el escenario. En la Figura 1 podemos observar
el escenario que vamos a simular, el interior de una furgoneta
llena de cubetas, y en la Figura 2, vemos una representación
de cómo se van a lanzar los rayos con nuestro algoritmo de
lanzado de rayos en 3D.


Fig. 1. Representación del lanzado de rayos para el escenario del interior de
la furgoneta







Fig. 2. Escenario propuesto de simulación: interior de una furgoneta llena
de cubetas. El material considerado para las cubetas es polipropileno y las
paredes de la furgoneta son metálicas.


Fig. 3. Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea de
cubetas con la antena de polarización circular colocada atrás


III. RESULTADOS DEL ESCENARIO DE SIMULACIÓN


El escenario considerado es el caso en que la furgoneta
va llena de cubetas de material polipropileno, apiladas unas
encima de otras, como mostramos en la Figura 1. El material
polipropileno se caracteriza con una constante dieléctrica de
2.6, conductividad de 0,11W/mK y tangente de pérdidas
de 0.0003. El objetivo es saber en todo momento cuántas
cubetas se encuentran dentro del entorno vehicular cerra-
do. Para ello, cada cubeta llevará una etiqueta RFID cuya
sensibilidad es de -65dBm. En primer lugar, se coloca la


Fig. 4. Perfil de Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea
de cubetas con la antena de polarización circular colocada atrás


Fig. 5. Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea de
cubetas con la antena de polarización circular colocada en la parte central


Fig. 6. Perfil de Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea
de cubetas con la antena de polarización circular colocada en la parte central


antena en la parte del fondo de la furgoneta, arriba a la
derecha (Punto (0.05,1.750,1.400)m), y después, se realiza
la simulación colocándola en la posición central arriba a la
derecha (Punto (1.291,1.762,0.732)m). Los parámetros utili-
zados en la simulación son: resolución de cuboides de 12cm,
incremento de φ y θ de π/180, número de rebotes igual a 5,
frecuencia de operación 860-960MHz (Tecnologı́a RFID) con
tasa de transmisión de 106Kbps, y potencia de transmisión
de 26.9dBm (500mW). En primer lugar, se utiliza una antena
directiva con polarización circular, con 6dB de ganancia y
ancho de haz horizontal a −3dB de 67o y vertical de 69o


(Ref. Antena PATCH-A0025). Después se utiliza una antena
directiva con polarización lineal, con ganancia de 7dB, y
ancho de haz horizontal a −3dB de 60o y vertical de 74o


(Ref. Antena PATCH-A0026).


A. Antena con polarización circular


Los resultados obtenidos con el algoritmo de lanzado de ra-
yos en 3D para la potencia recibida colocando la antena en la
parte de atrás de la furgoneta (Punto (0.05,1.750,1.400)m), se
pueden ver en la Figura 3 y Figura 4 en la que representamos
la potencia recibida para la altura mitad de la segunda fila de
cubetas en el interior de la furgoneta y el perfil de potencia







recibida para esta misma altura a lo largo de la distancia.
Para la antena colocada en la parte central de la furgoneta


(Punto (1.291,1.762,0.732)m), podemos observar los resulta-
dos en la Figura 5 y Figura 6.


Sabemos que la sensibilidad de las etiquetas RFID que lleva
cada una de las cubetas es de -65dBm, por lo que todas
las etiquetas de las cubetas se leerán porque a la vista de
los resultados, en las dos posiciones de la antena, se obtiene
más potencia en todos los puntos del interior de la furgoneta.
Sin embargo, observamos después de la simulación que se
obtienen mejores resultados con la antena colocada en la
posición central de la furgoneta, ya que en esta posición se
alcanza más cobertura, y son menos los puntos en los que la
potencia es menor de -40dBm.


Fig. 7. Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea de
cubetas con la antena de polarización lineal colocada atrás


Fig. 8. Perfil de Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea
de cubetas con la antena de polarización lineal colocada atrás


B. Antena con polarización lineal


Ahora realizamos las mismas simulaciones con el algoritmo
de lanzado de rayos en 3D, pero cambiamos la antena
transmisora, utilizando ahora una antena con polarización
lineal vertical. En el algoritmo, el campo eléctrico calculado
depende de la polarización de la antena transmisora, y se
calcula teniendo en cuenta la polarización vertical. En las
Figuras 7 y 8 vemos la potencia recibida con la antena situada


en la posición de atrás, y en las Figuras 9 y 10 con la antena
en la posición central.


Fig. 9. Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda lı́nea de
cubetas con la antena de polarización lineal colocada en la parte central


Fig. 10. Perfil de Potencia recibida [dBm] a la altura mitad de la segunda
lı́nea de cubetas con la antena de polarización lineal colocada en la parte
central


A partir de los resultados se observa que las diferencias
entre la utilización de una antena de polarización circular
y otra de polarización lineal no son significativas en este
entorno vehicular cerrado. Esto es debido a que al tratarse
de un entorno metálico cerrado la componente fundamental
es la propagación multitrayecto. Ésta se caracteriza por los
parámetros de dispersión temporal de la señal, consistente
en que al receptor le llega una componente directa (si hay
visibilidad directa) y múltiples ecos con amplitudes, fases y
tiempos de llegada aleatorios, y por la dispersión en frecuencia
debida a las variaciones temporales de la amplitud recibida
[1].


En las gráficas de los perfiles de potencia se observa que la
potencia disminuye con la distancia con mucha variabilidad
debido a la cantidad de componentes multitrayecto localizadas
en este entorno.


IV. CONCLUSIONES


Se ha presentado un método determinista de análisis de la
propagación electromagnética basado en trazado de rayos en







su variante lanzado de rayos y se ha realizado el análisis de
la propagación de un sistema RFID en un entorno vehicular
cerrado. La utilización de esta herramienta de simulación en
3D nos permite observar la influencia de la morfologı́a y de la
topologı́a de un escenario dado en una red inalámbrica. Esto
permitirá la optimización en la colocación de los sensores
en el escenario para ofrecer un servicio mejor y ofrecer una
buena calidad de señal.
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Abstract- The National Centre for Technological Developments 
(CDT) has developed a new anechoic chamber that is unique in 
Spain due to its very large operating bandwidth and will be used 
primarily for the assembly, integration and verification of new 
and existing receivers at the CDT´s 40 meter and 14 meter radio 
telescopes. It will also be opened for the R+D community 
interested in antenna design and measurement. In this paper the 
main characteristics of the system are presented. The results of 
the acceptance test are shown and the first measurements are 
discussed. 


I. INTRODUCCIÓN 


El Centro de Desarrollos Tecnológicos de Yebes (CDT), 
perteneciente al Instituto Geográfico Nacional (IGN), ha 
construído un nuevo laboratorio de medida de antenas. Esta 
instalación será única en España debido a su amplio ancho de 
banda de operación. En principio la cámara cubrirá el rango 
de frecuencias comprendido entre 2-140 GHz y se empleará 
principalmente para el montaje, integración y verificación de 
los receptores existentes en el radiotelescopio de 40 metros 
de diámetro del CDT. Las antenas empleadas en estas 
instalaciones se pueden calificar de alta ganancia, por lo que 
la elección de un sistema plano de medida de antenas es 
razonable [1]. Este tipo de sistema tiene también la ventaja 
añadida de que no requiere el movimiento de la antena bajo 
prueba que, como es el caso de esta aplicación, a menudo 
implica la existencia de criostatos voluminosos y pesados. 
Aspectos como los cambios estructurales debidos a cambios 
de temperatura, las inestabilidades de fase de los cables y la 
planaridad del escáner se combinan para hacer del diseño, 
fabricación e instalación de estos sistemas un desafío de 
ingeniería [2]. 


II. RECEPTORES RADIOASTRONÓMICOS EN EL CDT 


El CDT cuenta con un radiotelescopio de 40 metros en 
Yebes (Guadalajara, España). La instalación también dispone 
de un radiotelescopio de 14 m. El Centro forma parte de la 
EVN (European VLBI Network). En 2012, otros dos 
radiotelescopios de 13.2 metros estarán operativos para 
participar en el proyecto de VLBI geodésico VLBI2010 
(proyecto Raege) [3]. Se trata de una gran expansión de las 
operaciones actuales del observatorio, que requiere el diseño 
y caracterización de los nuevos receptores que equiparán 
dichos radiotelescopios. 


 
Fig. 1. Radiotelescopio de 40metros del CDT 


El radiotelescopio de 40 metros de diámetro está 
equipado con receptores radio astronómicos de última 
generación en la banda de frecuencia comprendida entre 2-
140GHz. Forma parte de las redes europeas de VLBI 
astronómico y geodésico (EVN y IVS). 


La cámara anecoica construida permitirá caracterizar el 
sistema de alimentación completo, compuesto por 
componentes pasivos en guía de onda, bocinas alimentadoras 
y reflectores en plano focal). 


 
Frequency range 2-140 GHz 
Waveguide components Polarizer and OMTs 


Horn antennas 
Single feed antenna at room 
temperature/ cryogenic 
temperature 


Feeding systems 


Horn + reflectors (or dichroic 
mirror) 
Horn (and lens) inside of 
cryostats 


Tabla 1. Especificaciones del hardware 


La cámara anecoica fue diseñada para que presente un 
alto grado de flexibilidad operativa para permitir la medida 
de diferentes sistemas. 


La figura 2 muestra la cabina de receptores del 
radiotelescopio de 40 metros. 


 







  


 


 
Fig. 2. Rama de receptores del RT40m 


III. PARÁMETROS FUNDAMENTALES DEL SISTEMA 


Las especificaciones de la cámara anecoica se han 
seleccionado para adaptarse a los requisitos asociados con los 
diferentes elementos presentes en la cabina de receptores del 
radiotelescopio. Los parámetros fundamentales se indican en 
la tabla 2. 


 
Baseline à 40m Cassegrain, Fe/D = 7.909, w0 =5.5λ   


Planar scanner (Reflector D = 22λ at Cassegrain Focus) 


f=2 GHz (λ= 15cm) D=3.3m 
f=3.6GHz (λ= 8.3cm) D=1.8m 


f=5 GHz (λ= 6cm) D=1.3m 


Z-axis railway (NF measurements up to the confocal distance 
[zc=πw0


2/λ=95λ]) 


f=2 GHz (λ= 15cm) zc=14.2m 
f=3.6GHz (λ= 8.3cm) zc=7.9m 


f=5 GHz (λ= 6cm) zc=5.7m 


Far spherical (FF measurements at R=2D2/λ distance for D=8λ     
[»25 dBi directivity]) 


f=2 GHz (λ= 15cm) R=19.2m 
f=3.6GHz (λ= 8.3cm) R=10.67m 


f=5 GHz (λ= 6cm) R= 7.6m 


Range Dimensions 
7.4m Length (AUT to SGH) 


4.3m Width & Height 
(absorbers) 


Tabla 2. Requisitos básicos de CDTAC 


w0 es el “beam waist” en el sistema quasi-óptico [4]. Se 
requiere este valor para iluminar la parábola del 
radiotelescopio con un taper de -12dB en el borde del 
reflector. El tamaño del escáner plano (1.83x1.83m), está 
relacionado con el diámetro máximo del reflector bajo medida 
(fmin=3.6GHz, λ=8.32cm). La distancia confocal (representa el 
punto de inflexión entre campo cercano y campo lejano en 
sistemas quasi-ópticos) se usa para determinar la longitud del 
raíl que permite efectuar medidas quasi-ópticas en el campo 
cercano del sistema de alimentación de la parábola. 
 Se logra un compromiso entre coste y prestaciones con los 
valores seleccionados. 
 


IV. CARACTERÍSTICAS DE LA CÁMARA ANECOICA 


Debido a que el objetivo del sistema es medir diferentes 
configuraciones de receptores bajo diferentes condiciones, se 
seleccionó la arquitectura de la cámara para que fuese lo más 
versátil posible. En la figura 3 se muestra la arquitectura de la 
instalación [5]. 


 


 
Fig. 3. Arquitectura de la cámara Anecoica del CDT 


Las dimensiones de la cámara son 11.5x5x5 metros y su 
elemento central es un escáner plano de 1.83x1.83m, con una 
planaridad que permite efectuar medidas de calidad hasta una 
frecuencia máxima de 140GHz. Un raíl deslizante permite el 
desplazamiento del sistema bajo prueba hasta una distancia de 
5.5 metros del escáner. Adicionalmente, la cámara está 
preparada para una futura ampliación a sistema esférico (la 
distancia entre sonda y ABP será de 7.4 metros). 


La cámara se ha construído empleando un sistema 
modular de paneles que garantiza un aislamiento de al menos 
90dB a 40GHz. El interior de la cámara está recubierto de 
absorbentes piramidales de 8 pulgadas en las zonas menos 
críticas y absorbentes piramidales de 12 pulgadas (sin pintar) 
recubren las zonas más críticas en cuanto a reflexiones en el 
sistema (áreas iluminadas directamente). El rango dinámico 
del sistema de radiofrecuencia es de al menos 60-90 dB en el 
rango 2-140GHz. Se ha instalado un sistema completamente 
automatizado para facilitar la adquisición y el procesado de 
los datos. 


V. SISTEMA DE POSICIONAMIENTO 


El sistema de medida de antenas está formado por los 
siguientes elementos [6]. 


- Escáner plano vertical de dimensiones 1.83x1.83 
metros. 


- Etapa de polarización para la sonda (roll). 
- Etapa de traslación lineal de la sonda (Z), 25.4cm. 
- Etapa de traslación lineal de la ABP (AUT Z), 5.5m. 
Los parámetros fundamentales del escáner se indican en la 


tabla 3. 
 
 
 
 
 







  


 


Features X Y Z AUT Z Roll 


Travel 1,83m 1,83m 0,25m 5,48m 360º 


Resolution 25um 25um 6um 50um 0,0125º 


Speed (cm/sec) 25,4 38 1,3 25,4 40º/sec 


Accuracy(rms) 50um 50um 50um 50um 0,05º 


Planarity (rms)   76um   


Corrected 
planarity (rms)   25um   


Tabla 3. Parámetros del escáner plano de CDTAC 


Se trata de un escáner con configuración de T invertida, 
estructura de acero, gran estabilidad, su estabilidad térmica y 
mecánica es de 0.03mm/mºC. El posicionador Az/El de la 
ABP puede ser ajustado en un rango de ±1º. 


El eje de traslación lineal de la ABP tiene una longitud de 
5.5m y su capacidad de carga es de 100Kg. 


VI.  SISTEMA DE RADIOFRECUENCIA 


El sistema de RF se basa en la siguiente instrumentación 
de Agilent Technologies [7]: 


•E8364B PNA, con las siguientes opciones: 014, 080, 
081, UNL, H11, 010, 016 y 083(hasta 50GHz). 


• 85309A unidad de distribución LO/IF. 
• 85320A, mezclador test. 
• 85320B, mezclador de referencia. 
La frecuencia máxima de medida es de 140GHz. Para 


alcanzar este valor se emplean las siguientes cabezas 
milimétricas de OML [8]. 


• N5260AW15: 50-75GHz T/R module. 
• N5260AW10: 75-110GHz T/R module. 
• N5260AW8: 90-140GHz T/R module. 
Los parámetros básicos de la configuración en función de 


la frecuencia se muestran en la siguiente tabla. 
 


2-50GHz 


RF 
(GHz) Harmonic LO 


(GHz) Harmonic 


2-20 N=1 2-13,5 N=1 
20-40 N=2 13,5-40 N=3 
33-50 N=4 33-50 N=5 


50-75GHz 50-75 N=4 50-75 N=5 
75-110GHz 75-110 N=6 75-140 N=8 
90-140GHz 90-140 N=10 75-140 N=10 


Tabla 4. Configuración de RF 


Las medidas de antenas en sistema plano en campo 
cercano se ven muy influenciadas por las inestabilidades de 
amplitud y fase originadas por la flexión de los cables de RF. 
Se han propuesto en el pasado muchas técnicas para 
minimizar estos efectos [9]. En este sistema, se emplea una 
configuración de doble junta rotatoria para conseguir la 
máxima estabilidad en fase. 


Se ha adquirido un conjunto de sondas en guía de onda 
(OEWP) que cubren la banda de interés (1.7-140GHz). 


VII. SISTEMA DE CONTROL 


El hardware involucrado en la comunicación entre los 
diversos elementos del sistema es el siguiente: 


- Estación de trabajo con interfaz hacia el sistema de 
RF y el controlador de los posicionadotes. 


- Unidad de control remoto manual del sistema. 
El esquema básico del sistema de control se muestra en la 


figura 4. 


 
Fig. 4. Sistema de control 


VIII. SOFTWARE (NSI2000 PROFESIONAL) 


Programa bajo Windows que realiza la adquisición de 
datos, análisis y simulación. La edición profesional permite la 
configuración del sistema y la ejecución de “scripts” en modo 
“batch”. También permite visualizar y manipular los datos. 


Las características fundamentales del Software son las 
siguientes: 


- Capacidades avanzadas de “scripting”. 
- Potente configurador de medidas múltiples. 
- Técnicas de corrección y compensación de errores 


[6]. 


IX.  PRUEBAS DE ACEPTACIÓN MECÁNICAS Y DE RF 


Los resultados más relevantes de las pruebas de 
aceptación del sistema se indican en la siguiente tabla. 
 


Parameter Result 


Stability test (1 hour @ 140GHz) 
SNR>50dB 


∆App<0.2dB, ∆φpp<2deg 
Noise test @ 140GHz Nmax<-95dB 


Pattern and repeatability test 
f<50GHz →  < -50dB 
f>50GHz →  < -40dB 


Leakage test < -52dB worst case) 
Power budget verification RF/FI and LO signal levels 
Frequency response (2-140GHz) Noise free, no drop outs 


Tabla 5. Pruebas de aceptación RF 


X. EJEMPLOS DE MEDIDAS 


Las primeras medidas en la cámara anecoica se han 
llevado a cabo. El objetivo era la medida del sistema 
alimentador en banda X en la zona focal del radiotelescopio 
de 40 metros. Debido a la alta magnificación del sistema 
cassegrain (F/D=7.909) es necesario usar un reflector de 
forma hiperbólica para reducir la magnificación en la zona 
focal y poder diseñar un alimentador de tamaño realizable. El 
reflector es dicroico, para tener simultaneidad de observación 
en banda S (transmite) y banda X (refleja). El alimentador es 
tipo Turrin. 


Las medidas consisten en cortes del diagrama de 
radiación a 0 y 90 grados para la polarización horizontal y 
vertical. Se incluye una medida de la ganancia por el método 
directo y cálculo de la directividad a partir del diagrama de 
radiación. 







  


 


El resumen de los parámetros más importantes de la 
medida se muestra en la Tabla 6. 


 


 
Fig 5 – Reflector hiperbólico dicroico y alimentador cónico Turrin frente a la 


sonda de medida en banda X 


 
Resultados de la medida 


Directivid
ad 


25.06dB 


BWHP (-
3dB) 


E 
plane: 10.6 deg 


H 
plane: 9.06 deg 


Puntería 


E 
plane: -5.44 deg 


H 
plane 0.22 deg 


 (SLL) 


E 
plane 


-25.6dB 
(25.7deg) 


H 
plane: 


-27.8dB 
(21.5deg) 


Cp-Xp 


E 
plane -22.2dB 


H 
plane: -21dB 


Tabla 6. Resumen de los resultados de la medida 
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Fig. 5. Diagrama de radiación φ=0º 
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Fig. 6. Diagrama de radiación φ=90º 


 
En la medida se aprecia el offset de puntería de 5.66º que 


es necesario para la correcta iluminación de los siguientes 
reflectores del sistema óptico del radiotelescopio de 40m 


XI. CONCLUSIONES 


En el CDT de Yebes (España) se ha construído un nuevo 
sistema plano de medida de antenas en campo cercano en la 
banda comprendida entre los 2 y los 140GHz. Se han 
realizado las pruebas de aceptación mecánica y de 
radiofrecuencia. Se han efectuado las primeras medidas con 
resultados totalmente satisfactorios. 


Los errores asociados con las medidas realizadas en un 
sistema plano en campo cercano adquieren mayor relevancia 
a medida que aumenta la frecuencia de trabajo (longitudes de 
onda milimétricas). Este sistema ayudará a comprender las 
diversas fuentes de error (reflexiones múltiples, posicionado 
de la sonda, errores asociados a la instrumentación de RF y 
área de escaneo finita) y desarrollar técnicas que permitan 
minimizar o eliminar estos errores. 
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Abstract- In this paper, an efficient optimization package of 
radiating structures based on bodies of revolution is presented. 
The procedure is a method based on the finite element method 
and a spherical computation domain surrounding the antenna, 
defining a boundary or port where a spherical mode expansion 
of the fields is used. The optimization strategy is given by a 
genetic algorithm adapted to this type of problem. In order to 
validate this package, two optimized structures such as rod 
dielectric antenna and an empty horn are analyzed and results 
are compared with those demonstrated by other authors. 


 


I. INTRODUCCIÓN 
 


Los dispositivos con simetría de revolución permiten la 
simplificación del análisis electromagnético así como su 
fabricación. Por esta razón, son extremadamente populares 
para aplicaciones en microondas y frecuencias milimétricas. 


Sin embargo, en ciertas ocasiones  las formas canónicas 
no cumplen con las especificaciones requeridas, por lo que 
se usan otro tipo de estructuras como bocinas corrugadas, 
bocinas simples cargadas con dieléctricos o con lentes 
correctoras. Además, ciertos perfiles conformados han sido 
estudiados con el objetivo de mejorar un parámetro 
específico de antena o simplemente tratando de reducir su 
tamaño y su peso. 


En la actualidad, se están estudiando numerosas 
aplicaciones en la banda de los teraherzios ya que supone un 
rango de frecuencias con múltiples oportunidades. En este 
caso, las bocinas corrugadas son muy difíciles de mecanizar 
y como consecuencia, ha aumentado el interés en bocinas de 
perfil conformado. 


En este artículo presentamos un paquete de optimización 
para CAD que permitirá al diseñador encontrar la  
estructura adecuada que cumpla los requerimientos 
necesarios para una determinada aplicación. Esta estrategia 
de diseño esta basada en el método SFELP [1] y una 
expansión por medio de modos esféricos en el contorno 
externo del dominio [2], pero adaptado a antenas con 
simetría de revolución [3] aunque con elementos finitos 
curvos de orden elevado. Una metodología similar se 
encuentra en [4] aunque en nuestro caso, el algoritmo de 
optimización es diferente. 


El método SFELP permite analizar estructuras con 
perfiles arbitrarios en onda completa. Hemos desarrollado 


esta herramienta en conexión con un optimizador global que 
encuentra el mínimo de la función de coste tras un cierto 
número de iteraciones. Este repetitivo uso del analizador es 
factible debido a su alto rendimiento. 


El paquete de optimización se aplicará a dos ejemplos. El 
primero se trata de una bocina de perfil conformado cuyos 
resultados se encuentran en [5] y el segundo una barra 
dieléctrica [6]. 


 


II. MÉTODO DE ANÁLISIS 
 


La formulación de este método de análisis ha sido 
adaptada a problemas en 2D con simetría de revolución 
como esta explicado en [4], lo que permite reducir el tiempo 
de procesado.  


El resultado de dicha formulación es la Matriz de 
Admitancia Generalizada (GAM). Para cada GAM, 
podemos calcular su correspondiente Matriz de Dispersión 
Generalizada (GSM). Para este propósito, usamos las 
expresiones habituales que relacionan los coeficientes de 
voltajes y corrientes, incidentes y reflejados en la puerta 
plana de entrada, y las expresiones que relacionan los 
coeficientes de voltajes y corrientes, incidentes y reflejados 
en la puerta esférica de salida. 


Una vez calculada la GSM, el dispositivo esta 
completamente caracterizado y las pérdidas de retorno, 
directividad, eficiencia de apertura o el diagrama de 
radiación son fácilmente calculables. 


Para validar el método de análisis hemos analizado una 
antena que consiste en una barra de dieléctrico cuyos 
resultados se encuentran en [6]. El análisis realizado implica 
encerrar antena en una esfera mínima de radio compatible 
con el hecho de que las corrientes en la intersección con la 
barra sean despreciables. Aplicando los criterios de 
convergencia, se han usado 5 modos en la puerta circular de 
entrada, y 60 modos en la puerta esférica de salida a 3.75 
GHz. 


 A continuación presentamos una tabla comparativa con 
los diferentes parámetros medidos y analizados con el 
método, comprobando que se produce una buena 
concordancia y por lo tanto, validando el método de análisis. 


 







  


 


Parámetro SFELP [6] 
Ancho de banda 3dB (º) 71.6 71.2 
Ancho de banda 10dB (º) 132 135 


Directividad (dB) 8.7 8.4 
Pico contrapolar (dB) -19.3 -20.9 


Tabla 1. Resultados barra dieléctrica: medidas vs. SFELP 


En la Fig. 1 se muestran los diagramas de radiación para 
la componente copolar y la contrapolar en el caso de la barra 
dieléctrica. La gráfica muestran los resultados obtenidos tras 
haber realizado el análisis SFELP y su comparación con los 
resultados de [6]. 


Fig 1. Plano-E y radiación contrapolar para una antena de barra 
dieléctrica 


III. PAQUETE DE OPTIMIZACIÓN 
 


Para realizar el proceso iterativo de optimización, hemos 
usado una versión adaptada de un algoritmo genético (GA) 
descrita en [7]. Se trata de una versión pública de dicho 
algoritmo escrito en Fortran e integrada en nuestro paquete.  
 El proceso empieza con un archivo temporal donde se 
encuentra la geometría de la estructura que queremos 
optimizar. Este archivo tendrá los comandos necesarios que 
deberá interpretar el mallador. Como programa de mallado 
hemos usado GiD [8], un potente programa para problemas 
numéricos que se caracteriza por su gran modularidad. GiD 
ha sido modificado para integrar en su propia interfaz las 
herramientas de análisis. 
 En el archivo temporal antes comentado, se definen las 
coordenadas que queremos que sean variables de 
optimización. Así, el algoritmo genético modificará las 
coordenadas en función de los resultados que le haya 
proporcionado el método SFELP.  
 La función de coste es totalmente configurable con 
diversos parámetros como directividad, ancho de banda a 
3dB, pico de contrapolar, longitud de la estructura, nivel de 
lóbulos secundarios, permitividad de los dieléctricos, etc. 
Una vez que se definan los parámetros y se ponderen para 
darles una determinada importancia dentro de la función, el 


algoritmo realizará su trabajo cambiando la estructura y 
estudiando los resultados. 
 El diseñador puede cambiar el número de iteraciones a 
realizar, el resultado óptimo al que debe llegar para que el 
proceso se detenga, los parámetros de mutación y 
cruzamiento que definen el funcionamiento del algoritmo 
genético, los valores límite que pueden tomar las variables de 
optimización, etc. 


IV. RESULTADOS NUMÉRICOS 
 


Una vez validado el método de análisis y comprobado 
que sus tiempos de respuesta son muy satisfactorios, hemos 
incluido dos estructuras en el paquete de optimización, y 
estos han sido los resultados. 


 


A.  Bocina de perfil conformado 
 
Vamos a tratar de modificar el perfil y la longitud de una 


bocina cuyos resultados y estructura se encuentra en [5]. La 
frecuencia de trabajo a la que vamos a optimizar la bocina es 
de 100 GHz.  


La Fig. 2 muestra el diagrama de radiación de la bocina 
optimizada por la metodología aquí presentada y se 
compone del campo en plano-E, plano-H y la componente 
contrapolar. 


 


Fig 2. Diagrama de radiación de bocina con perfil optimizado. 


 
 
Los parámetros básicos de antena que se obtienen de esta 


estructura son los siguientes: 
 


Parámetro Valor optimizado 
Ancho de banda 3dB (º) 15.13 


Directividad (dB) 22.05 
Pico contrapolar (dB) -31.65 


|S11| (dB)  -41.20 
Tabla 2. Resultados bocina de perfil optimizado. 







  


 


En la Fig. 3 podemos ver la forma de la estructura en un 
plano meridiano. La geometría completa se genera por 
revolución alrededor del eje vertical: 


 


 
Fig 3. Estructura de la bocina de perfil conformado 


 
Además, en este caso, la longitud de la bocina se incluyó 


en la función de coste del algoritmo genético, por lo que 
hemos pasado de una bocina de 7 cm como la que se 
encuentra en [5], a una bocina de longitud igual a 6.3 cm. 


 


B.  Antena de barra dieléctrica 
 
Ya que hemos validado el análisis con la estructura 


presentada en [6], vamos a introducirla en el optimizador 
para mejorar sus parámetros de radiación. 


El diagrama de radiación de la antena optimizada se 
muestra a continuación para el plano-E, plano-H y 
componente contrapolar: 


 


 
Fig 4. Diagrama de radiación de barra dieléctrica optimizada. 


 
El resultado es una antena de barra con el dieléctrico 


conformado que presenta unas características de radiación 
que se presentan en la Tabla 3. Comparándolas con la Tabla 
1, puede comprobarse que la antena optimizada presenta 
mejores prestaciones. 


 
 


Parámetro Valor optimizado 
Ancho de banda 3dB (º) 43.67 


Directividad (dB) 12.46 
Pico contrapolar (dB) -23.85 


|S11| (dB) -34.75 
Tabla 3. Resultados barra dieléctrica optimizada. 


Finalmente la Fig. 5 muestra la estructura de la barra con 
el perfil del dieléctrico modificado.  


 


Fig 5. Estructura de la barra dieléctrica optimizada. 


 


V. CONCLUSIONES 
 
En este artículo se ha presentado una herramienta de 


diseño para estructuras con simetría de revolución. El 
algoritmo global nos permite encontrar el mínimo de la 
función de coste siempre y cuando el número de iteraciones 
sea suficiente como para alcanzar la condición de 
convergencia. 


Un gran número de iteraciones es posible gracias a la 
eficiencia en tiempo y resultados del método de análisis 
basado en la Matriz de Dispersión Generalizada de onda 
completa (GSM) comentado al principio del presente texto. 


La herramienta presentada resulta útil en el análisis y 
diseño de un gran número de estructuras sin restricciones, 
tanto geométricas como dieléctricas, como bocinas vacías, 
corrugadas ó rellenas de dieléctrico, antenas dieléctricas y 
antenas de lente. 


Para comprobar la utilidad del paquete descrito, se han 
llevado a cabo el diseño de dos antenas con simetría de 
revolución, una barra dieléctrica y una bocina vacía 
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Resumen—An optical code-division multiple access system
(OCDMA) is presented for visible light communications (VLC).
The OCDMA scheme is based on the recently proposed random
optical codes (ROC), which do not present optimal correlation
properties but are characterized by their ease of generation
when large number of simultaneous users are considered. The
synchronism mechanism when using ROCs is an important issue
which is adequately addressed and solved by the designed system.
An experimental prototype has been developed which allows
us to transmit medium-quality audio data from several emit-
ting sources simultaneously through different channels (using
different codes), obtaining a practically error-free reception
(imperceptible by the human ear) which perfectly agrees with
the theoretical analysis.


I. INTRODUCCIÓN


En los últimos años, las comunicaciones en el espectro
visible conocidas como VLC (por su siglas en inglés, Visible
Light Communications), en las que se hace uso de lámparas de
LED, han despertado un enorme interés en los investigadores
[1], [2], [3]. Su principal ventaja radica en que estas lámparas
pueden utilizarse para simultáneamente transmitir información
a la vez que se ilumina una habitación. Asimismo, otro aspecto
muy importante es que, además de presentar las ventajas
comunes a los sistemas ópticos inalámbricos (robustez frente a
las interferencias electromagnéticas, ausencia de restricciones
para el uso del espectro electromagnético y seguridad en las
comunicaciones al estar confinada al interior de la habitación),
son seguras para el ojo humano, ya que utilizan el espectro
visible. Ası́, la posibilidad de utilizar este tipo de dispositivos
de iluminación de bajo coste para transmitir información hace
que esta tecnologı́a sea muy atractiva.


Una de las principales aplicaciones de la tecnologı́a VLC
es la difusión de información, tales como vı́deo, audio o
multimedia, en ambientes domésticos o simplemente en aque-
llos donde existen restricciones de compatibilidad electro-
magnética (hospitales, plantas industriales o nucleares, aero-
naves, etc.) [3]. Igualmente, esta tecnologı́a puede aplicarse
a la difusión de información en exteriores desde farolas
o semáforos. Hasta la fecha, todas las propuestas se han
centrado en la transmisión de la misma información desde
una única fuente hacia uno o varios receptores. Sin embargo,
en este trabajo se plantea el uso de esquemas OCDMA


(Optical Code-Division Multiple Access) para la transmisión
simultánea de información desde varios transmisores hacia
distintos receptores utilizando para ello los conocidos como
códigos ópticos aleatorios o ROC (Random Optical Codes)
[4]. Los códigos ROC fueron diseñados originalmente con
la idea de aplicarlos a entornos con un elevado número de
usuarios. Ası́, se tiene que sus caracterı́sticas de correlación
no son tan óptimas como las de otras familias de códigos,
pero su facilidad de generación y la poco significativa pérdida
de rendimiento en comparación a otros códigos más óptimos,
como los OOC (Orthogonal Optical Codes) [5], [6], cuando
se trabaja con un número grande de usuarios los hace muy
atractivos para este tipo de aplicaciones.


Este trabajo se estructura como sigue: en la sección II se
presentan las principales caracterı́sticas de los códigos ROC
[4], describiendo igualmente un mecanismo de sincronismo
adecuado para trabajar con este tipo de códigos [7]. La
sección III se centra en el prototipo experimental desarrollado,
mientras que los resultados obtenidos con el mismo se detallan
en la sección IV. Por último, las conclusiones más importantes
son resumidas en la sección V.


II. CÓDIGOS ÓPTICOS ALEATORIOS


A. Rendimiento en transmisión


En OCDMA, a cada usuario se le asigna una secuencia de
código distinta, de tal forma que el perı́odo de transmisión T
es dividido en L intervalos de tiempo (chips) de duración
Tc, de tal forma que T = LTc. El parámetro L es la
longitud del código y, durante el intervalo de señalización,
sólo w pulsos o chips son realmente transmitidos, teniendo
que w � L. El parámetro w se denomina peso del código
y, para el caso de los ROC, la posición de estos w pulsos
es establecida de manera aleatoria a lo largo de L. Hay que
tener en cuenta que la secuencia de código sólo se transmite
cuando el dato a enviar es un ‘1’. Ası́, no se transmite nada
cuando el dato se corresponde con un ‘0’. De esta forma,
en el receptor sólo se considerará que se ha recibido un dato
‘1’ cuando las w posiciones relativas al código están ocupadas
con pulsos. En caso contrario, se considera que se ha recibido
un cero. Dado que el canal óptico es no negativo y aditivo,
la transmisión de un dato ‘1’ nunca puede ser interferida







por otros usuarios, porque en todo caso se reforzarı́an los
niveles de señal recibidos. Ası́, la interferencia sólo es posible
cuando se transmite un cero, aunque ésta no será efectiva a
menos que las w posiciones esperadas del código del receptor
sean completamente iluminadas con pulsos debidos a otros
usuarios. En [4] se demostró que la probabilidad de que se
produzca un error en la transmisión, debido a la interferencia
de otros s−1 usuarios que compartan también el canal óptico
y para valores de la relación señal a ruido (SNR, Signal-to-
Noise Ratio) superiores a 20 dB [8], converge a:


Pe =
1
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i=0
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s− 1


i


)[
1−


(
1− w


L


)i]w
(1)


Obsérvese que la probabilidad de error en transmisión Pe


(que coincide con la tasa de error de bit) sólo depende del
número total de usuarios s y de los parámetros del código (su
longitud L y su peso w).


B. Mecanismo de sincronismo


A continuación se describirá el mecanismo de sincronismo
implementado para llevar a cabo la sincronización de trama
(mensaje) entre el usuario transmisor y su correspondiente
receptor en base a las consideraciones dadas en [7]. Para este
modelo, asumiremos que el sistema ya dispone de sincronismo
de chip, lo cual puede obtenerse mediante métodos bien
conocidos para la sincronización de reloj como los bucles
de enganche de fase digitales (DPPL, Digital Phase-Locked
Loop), la transmisión de señales de reloj de referencia, etc.
Sin embargo, la sincronización de trama resulta vital pues
es la que permite realmente establecer la comunicación entre
transmisor y receptor. Además, ésta debe ser capaz de contra-
rrestar las más que deficientes caracterı́sticas de correlación
de los códigos ROC.


El método propuesto consiste básicamente en lo siguiente:
el transmisor envı́a un dato ‘1’ haciendo uso de su secuencia
de código, mientras que el receptor escucha el canal a la es-
pera de la llegada de los pulsos ópticos con el desplazamiento
relativo entre ellos definido por dicho código. En el momento
en que se reciben los w pulsos correspondientes a dicha
secuencia, el transmisor y el receptor estarán sincronizados, lo
que se conoce como un “evento de sincronismo”. Este método
simple funcionarı́a siempre que sólo existiese un usuario
transmisor. Sin embargo, la existencia de varios usuarios
transmisores puede llevar a que aparezcan pulsos interferentes
que cumplan las caracterı́sticas de desplazamiento relativas
marcadas por el código de un receptor dado, de tal forma que
lo confundan, provocando un sincronismo erróneo o “falsa
alarma”.


Una posible mejora podrı́a consistir en enviar m bits ‘1’, en
lugar de tan solo uno, para establecer el sincronismo, haciendo
más difı́cil la interferencia de los restantes usuarios. Sin
embargo, esto no serı́a suficiente puesto que nada impedirı́a
que éstos repitieran m veces el patrón de interferencia, sobre
todo si están intentando sincronizarse con sus receptores y, por
tanto, enviando también m bits de sincronismo, dando lugar
nuevamente a una “falsa alarma”. Ası́, resulta mucho más
efectivo introducir un desplazamiento circular de los chips del
código entre los distintos bits de sincronismo, siendo dicho
desplazamiento diferente para cada usuario. De esta forma, si


Fig. 1. Ilustración del método de desplazamiento circular propuesto y su
eficacia para evitar “falsas alarmas” (ejemplo para s = 3 usuarios, m = 3
bits de sincronismo y parámetros de los códigos L = 8 y w = 2)


el patrón de interferencia se produce en un determinado bit de
la secuencia de sincronismo, la reordenación de los chips en
cada bit de la misma hace muy improbable que ésta vuelva a
producirse en los bits subsiguientes, más aún cuando se exige
que se dé en m bits consecutivos. En nuestro esquema, tras el
envı́o del primer bit de sincronismo, el cual no se desplaza,
los restantes m − 1 bits son desplazados circularmente i × l
chips con respecto a su precedente, para el usuario i-ésimo y
el l-ésimo bit de sincronismo (1 ≤ l ≤ m − 1, el ı́ndice
l = 0 se refiere al primer bit de sincronismo). De esta
forma, para el primer usuario, el segundo bit de sincronismo
se desplazarı́a circularmente un chip respecto al primero, el
tercer bit de sincronismo dos chips respecto del segundo, y
ası́ sucesivamente (véase el ejemplo en la la Fig. 1). Para
el segundo usuario transmisor serı́an dos y cuatro chips los
desplazamientos del segundo y tercer bit respecto de su
precedente, etc. Con este esquema de desplazamiento circular
variable, se evitan también las denominadas “auto-colisiones”
para m ≥ 3 [7].


Ası́, para el mecanismo de sincronismo anterior, se puede
determinar un lı́mite superior para la probabilidad de “falsa
alarma”, considerando el peor escenario para establecer la
sincronización, esto es, cuando todos los usuarios están in-
tentando sincronizarse al mismo tiempo. En ese caso, el valor
esperado de la probabilidad de falsa alarma puede estimarse
mediante la siguiente expresión [7]:


E[PFA] =
L∑


j=0


L−w∑
k=j


(−1)k+j


(
L


k


)(
k


j


)
(
L− k


w


)
(
L


w


)

s


×


1−


1−

(
L− j


w


)
(
L


w


)



m
L−1


 (2)


Obsérvese que E[PFA] depende nuevamente sólo del
número de usuarios s y los parámetros del código (L y w),
además del número de bits de sincronismo a utilizar (m).







Fig. 2. Diagrama de bloques del sistema desarrollado


III. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA


En la Fig. 2 se muestra el diagrama de bloques del sistema
OCDMA diseñado. En el transmisor, los datos a enviar a
través del canal óptico son, en primer lugar, empaquetados
añadiendo un preámbulo de sincronización al inicio del men-
saje y un campo de comprobación de errores (checksum) al
final del mismo (ver el formato de los mensajes en la Fig. 3).
Por último, antes de enviar el mensaje a través del canal,
éste es codificado mediante el código especı́fico del usuario
transmisor. Asimismo, no debemos olvidar que cada bit del
préambulo tiene que ser adecuadamente desplazado según las
pautas dadas en la sección II-B, al contrario que los campos de
datos y de checksum, que son codificados sin desplazamiento
alguno, y acorde a lo indicado en la sección II-A.


Fig. 3. Formato de los mensajes


Una vez el circuito detector convierte en señales eléctricas
los pulsos ópticos recibidos, el bloque generador de reloj
sincroniza la señal de reloj del receptor con los pulsos recibi-
dos, dando lugar al “sincronismo de chip”. El sincronizador
de paquetes consiste en un registro de desplazamiento que
espera continuamente la recepción de la secuencia de sincro-
nización con las caracterı́sticas descritas en la sección II-B.
Este dispositivo debe encontrar, entre la maraña de mensajes
recibidos, aquél que venga destinado a él y proporcionar el
sincronismo de bit a partir de un sinfı́n de chips recibidos,
habilitando de esta forma la decodificación del resto de bits
del paquete. Finalmente, el decodificador OCDMA suministra
los bits demodulados al detector de errores para que éste
compruebe la integridad de los mismos. Recuérdese que éste
decodificador sólo considerará que un bit ‘1’ ha sido recibido
si las w posiciones especı́ficas del código están ocupadas por
pulsos, asumiendo, en caso contrario, que lo que se recibió fue
un dato ‘0’.


En este primer prototipo desarrollado (véase la Fig. 4),
el enlace óptico fue implementado haciendo uso de un
diodo LED infrarrojo fabricado por Siemens (SFH4350) y
un fotodiodo PIN (SFH225) junto con amplificadores de
transimpedancia y comparadores digitales. En cuanto a la
lógica digital de los transmisores y receptores (codificadores


Fig. 4. Prototipo experimental


y decodificadores OCDMA, sincronizadores, empaquetadores
de mensajes, detectores de errores, interfaces de comunicación
serie con los ordenadores, etc.), ésta ha sido implementada
en dispositivos FPGA Spartan-3A de la marca Xilinx R©. El
prototipo permite emular comunicaciones ópticas haciendo
uso del esquema OCDMA propuesto y evaluar diferentes
parámetros de la comunicación (tasas de error de sincronismo,
bit o checksum). En la Fig. 5 se muestra una instantánea de
algunas señales en el prototipo obtenidas con un analizador
lógico durante una comunicación. Podemos observar cómo
el receptor detecta la cabecera de un mensaje, generando
el evento de sincronismo y demodulando adecuadamente los
datos recibidos.


IV. RESULTADOS


Se han llevado a cabo numerosas pruebas a fin de evaluar
el rendimiento del prototipo desarrollado. Los códigos usados
tenı́an una longitud L = 100 y un peso w = 10, siendo
s = 8 el número total de usuarios. La tasa de chips fue
Rchip = 1 Mchip/s, lo que lleva a una tasa de bit de
R = 10 kbps (R = 1/T = Rchip/L). A la hora de evaluar
la tasa de errores de sincronismo (SER, Synchronism Error
Rate) se consideró un caso extremo, en el que los usuarios
interferentes transmitı́an datos ‘1’ continuamente y mandaban
mensajes aleatoriamente pero en intervalos de tiempo inferio-
res a un bit entre paquete y paquete, de tal forma que el canal
estaba absolutamente colapsado. A pesar de ello, el esquema
de sincronismo funcionó adecuadamente, tal como podemos
observar en la tabla I, donde además se comprueba que los







Fig. 5. Señales más significativas en el prototipo durante una comunicación:
bits de datos transmitidos y codificados del usuario de interés, señal reci-
bida total (combinación de las distintas señales transmitidos por todos los
usuarios), eventos de sincronismo y bits de datos recuperados en el receptor.


estimadores teóricos ofrecen una muy buena aproximación
sobre lo que nos vamos a encontrar en la práctica (entiéndase
que los estimadores nos dan valores esperados ante un sinfı́n
de situaciones, mientras que en este ejemplo estudiábamos
uno de los peores casos posibles). Es importante destacar
que para m = 4 no se observaron errores de sincronismo
puesto que en las pruebas se transmitı́an hasta un máximo
de 107 mensajes, mientras que las tasas esperadas de fallo
rondan 10−8. Por último, las tasas de error de bit (BER,
Bit Error Rate) fueron estudiadas para m = 3 y 4, donde
los fallos de sincronismo son despreciables, observándose
valores similares a lo esperado teóricamente (en estas pruebas,
los datos enviados por los distintos usuarios eran aleatorios,
en lugar de siempre ‘1’ como ocurrı́a durante la evaluación
de la SER, a fin de emular una comunicación lo más real
posible). En definitiva, se puede concluir que los resultados
obtenidos con nuestro prototipo confirman las predicciones
teóricas, demostrando la gran precisión de los estimadores
(1) y (2) desarrollados para los errores en transmisión (Pe) y
durante la sincronización (E[PFA]).


SER Estimaciones teóricas Resultados experimentales


m = 1 0,24 0,44


m = 2 10−3 2× 10−3


m = 3 4,9× 10−6 9× 10−6


m = 4 2,9× 10−8 0


BER Estimaciones teóricas Resultados experimentales


m = 3, 4 3× 10−5 ∼2× 10−5


Tabla I. Comparación entre los resultados teóricos y experimentales para
L = 100, w = 10 y s = 8.


Como aplicación práctica, el sistema OCDMA se utilizó pa-
ra la transmisión simultánea de señales de audio digital desde
diferentes usuarios. Para la tasa de chip dada de Rchip =
1 Mcps, se pueden obtener tasas de transferencia cercanas
a 10 kbps por ‘canal’ (ya que se pierde algo de tasa efectiva
debido a la carga extra que supone la transmisión de la cabece-
ra y el checkum), aunque pueden utilizarse simultáneamente
varios canales por parte del mismo usuario para aumentar


la calidad del audio transmitido. Por ejemplo, con s = 8
canales (los que nos proporciona nuestro prototipo), se pueden
destinar cuatro de ellos a un mismo usuario (∼40 kbps), otros
dos a un segundo usuario (∼ 20 kbps), disponiendo de dos
canales más de baja calidad (voz) de ∼10 kbps para otros dos
usuarios. Durante todas las pruebas realizadas, la recepción
obtenida tuvo una alta calidad sin registrarse prácticamente
errores (de hecho, los errores eran imperceptibles para el
oı́do humano, aunque eran contabilizados mediante la infor-
mación del cheksum, observándose una tasa de BER media de
∼10−5). Las mejoras en los tiempos de conmutación de los
LED que trabajan en el visible permitirán en un futuro cercano
la aplicación de la técnica OCDMA para comunicaciones
a tasas muchos más elevadas en un entorno multi-usuario,
haciendo de ella una candidata muy prometedora para el
desarrollo de redes VLC multi-usuario.


V. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha presentado un sistema OCDMA
basado en el uso de códigos ópticos aleatorios para comunica-
ciones multi-usuario en el espectro visible a tasas moderadas
de datos, describiendo sus caracterı́sticas básicas de funciona-
miento ası́ como un mecanismo de sincronismo adaptado a los
códigos ROC. Adicionalmente, se han suministrado estimado-
res teóricos que permiten determinar a priori el rendimiento
del sistema en transmisión y durante la sincronización. Se ha
desarrollado un prototipo experimental, observando una gran
coincidencia entre los resultados obtenidos con el mismo y lo
predicho teóricamente. Finalmente, el sistema se ha aplicado
satisfactoriamente a la transmisión multi-usuario de señales
de audio.
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Abstract- In this work, the performance of ZigBee sensors in a 
moving scenario is analyzed. A set of ZigBee sensors has been 
placed on a car at variable speeds within an urban environment. 
Simulation as well as measurement results are presented, which 
indicate the strong influence of the surrounding elements as well 
as of the nature of the movement in the overall performance of 
the system.  


I. INTRODUCCIÓN 


 
El estándar de comunicación inalámbrica ZigBee [1-6], 


basado a su vez en el estándar IEEE 802.15.4 [7], se 
caracteriza principalmente por su bajo consumo, simplicidad 
y baja tasa de transmisión, aspectos que lo convierten en un 
buen candidato en cuestión de comunicación inalámbrica 
para sensado y telecontrol. En principio, no esta pensado para 
movilidad, pero si tenemos en cuenta las relativamente bajas 
velocidades que alcanzan los diferentes vehículos en entornos 
urbanos, se podría pensar que su comportamiento en ese caso 
sería razonablemente similar. 


En este trabajo, se analizará el comportamiento de 
sensores ZigBee comerciales al ser introducidos en vehículos 
en movimiento. Resultados tanto de simulación como de 
medida revelarán la influencia del entorno y de la naturaleza 
del movimiento en las prestaciones del sistema. 


 


II. PROBLEMÁTICA COMUNICACIÓN EN MOVILIDAD 


 
Debido a la presencia de obstáculos entre emisor y 


receptor, la señal original antes de llegar al receptor sufrirá 
una serie de efectos no deseados que degradarán la calidad 
del enlace. Efectos como la reflexión, refracción, difracción, 
scattering, etc… darán como resultado que en recepción se 
reciban diferentes replicas de la señal original con diferentes 
amplitudes y diferentes retardos, lo que comúnmente se 
conoce como componentes multitrayecto [8]. 
 En el caso de este trabajo, debido a la movilidad, 
aparecerán además efectos no deseados debido al efecto 
Doppler [9]. El efecto Doppler es un cambio relativo en la 
frecuencia de una onda debido a la velocidad relativa entre el 
emisor y el receptor de la misma. En concreto, la frecuencia 
observada f en función de la frecuencia emitida f0 viene dada 
por: 
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donde v es la velocidad de propagación de la onda en el 
medio, vs es la velocidad de la fuente relativa al medio y vr es 
la velocidad del receptor relativa al medio. 
En términos de comunicación, podría decirse que el espectro 
de la señal sufre un desplazamiento en frecuencia. 
Si el vehículo varía su velocidad, variará también el efecto 
Doppler asociado, lo que se puede traducir como una 
modulación aleatoria de la señal. 
Por lo tanto, a efectos prácticos, el efecto Doppler da lugar a 
una degradación y ensanchado espectral de la señal original. 
 


 
 


Fig. 1. Ilustración del efecto Doppler 


 
 Si tenemos que el receptor está fijo y el trasmisor se 
mueve en relación a él (ver Fig. 1), tenemos que el 
desplazamiento Doppler asociado viene dado por: 
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donde V
r


 es la velocidad del transmisor,  λ la longitud de 
onda de la señal y θ el ángulo que forma la dirección de 
movimiento del transmisor con respecto al receptor. 







  


 


 Debido a las altas frecuencias de funcionamiento y a las 
bajas velocidades utilizadas en este trabajo, el desplazamiento 
frecuencial Doppler es bastante bajo y considerando que 
además la comunicación es de banda estrecha en comparación 
con la frecuencia portadora, el efecto final en la calidad de la 
comunicación es incluso menor. En el análisis efectuado en 
este trabajo,  se utiliza el canal número 12 del protocolo IEEE 
802.15.4, con lo que la frecuencia principal de trabajo es de 
2410  MHz. 
 Los efectos que mayor influencia van a tener en el 
comportamiento del sistema  son los derivados tanto de la 
propagación multitrayecto, típico de un entorno urbano con 
complejidad morfológica, como el desplazamiento Doppler 
propio de un sistema en movimiento. Con el fin de cuantificar 
dichos efectos, se han estimado los valores de la potencia 
recibida en el receptor. Teniendo en cuenta que la ganancia de 
las antenas,tanto en transmisión como en recepción, es de -1.5 
dBi y suponiendo únicamente pérdidas debidas a la 
propagación de la señal en espacio libre, se tiene que la 
potencia recibida es (ver Fig. 2): 
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Fig. 2. Estimación Potencia recibida 


 En cuanto a la estimación del desplazamiento Doppler 
para las diferentes velocidades del vehículo, se obtienen los 
valores mostrados en la figura 3: 
 


Desplazamiento Doppler
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Fig. 3. Estimación del desplazamiento Doppler 


 Se puede observar en ambas figuras, que el valor de señal 
recibida es superior a los límites de sensibilidad habituales 
para receptores ZigBee comerciales, así como los valores de 
desplazamiento frecuencial, tolerables dentro de los límites de 
trabajo de dichos dispositivos. 
 


III. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA 


Con el fin de poder validar el funcionamiento de dichos 
sistemas cuando se embarcan en vehículos en movimiento, se 
han efectuado medidas de los mismos. Los dispositivos 
utilizados en este trabajo son XBee Pro Series 1, de la marca 
Digi. Básicamente consisten en un SoC (System On Chip) 
basado en un módulo inalámbrico del fabricante Freescale. 
Existen diferentes modelos con diferentes configuraciones de 
antena. En este caso concreto se ha utilizado un modelo con 
antena chip integrada que aunque presenta peor 
comportamiento radioeléctrico, el dispositivo final resultante 
es mas compacto. Para la realización de este estudio se ha 
deshabilitado el envío de ACKs (paquetes de confirmación 
de recepción). 


La instalación del dispositivo ZigBee transmisor se ha 
realizado en el retrovisor derecho del vehículo (ver Fig. 4), 
con la intención de reducir los obstáculos y la distancia al 
dispositivo receptor en lo posible. 


 


 
Fig. 4. Detalle del dispositivo transmisor 


El  escenario utilizado en la elaboración de este trabajo ha 
sido la carretera cercana al edificio de I+D de la Universidad 
Pública de Navarra (ver Fig. 5). De color azul claro está 
representada la trayectoria seguida por el vehículo (sentido 
NO -> SE). Finalmente, de color rojo está representada la 
posición fija del receptor. Cabe destacar que no en toda la 
longitud de la carretera se consigue la recepción de datos. 


Se ha procedido a realizar cuatro pasadas diferentes, con 
velocidades comprendidas entre 30 y 60 Km/h,  tratando de 
mantener en todo momento la velocidad del vehículo lo mas 
constante posible. 


 


 
Fig. 5. Imagen de satélite del escenario de medición 







  


 


IV. RESULTADOS 


 
A continuación se procederá a mostrar los resultados 


obtenidos. En la Fig. 6 se pueden apreciar los paquetes tanto 
enviados como perdidos en función de las diferentes 
velocidades analizadas. Dado que los transceptores están 
transmitiendo a una tasa constante, se recibe una mayor 
cantidad de los mismos cuando la velocidad es menor, dado 
que el tiempo empleado es mayor en recorrer la distancia del 
escenario de medida. En todos los casos, las tasas de 
paquetes recibidos frente a perdidos son similares, dado que, 
salvo en los límites de distancia, no se llega a los valores de 
los umbrales de sensibilidad. 


En la Fig. 7 está representada la evolución del RSSI 
(Received Signal Strength Indicator) de los paquetes 
recibidos con éxito en función del tiempo (y por lo tanto de la 
distancia entre transmisor y receptor) para una velocidad de 


60 Km/h. Tal y como se observa, el comportamiento del 
valor de potencia recibida se asemeja al resultado de potencia 
estimada en simulación, con un claro máximo en la distancia 
menor entre transceptores y un decaimiento mayor al irse 
alejando el dispositivo fijo y el embarcado. Finalmente, en la 
Fig. 8  se puede observar la evolución temporal de los 
paquetes perdidos, también para 60 Km/h. Dicha evolución 
muestra que en los límites de los valores de sensibilidad se 
producen mayores pérdidas de paquetes que en los casos en 
los cuales el valor de recepción de señal es mayor. Cabe 
destacar que el incremento en velocidad incrementa de 
manera moderada dicha tasa de paquetes perdidos (no es 
viable aumentar la velocidad del vehículo por tratarse de una 
zona urbana) y que a mayores velocidades, el aumento de la 
variación tanto en las pérdidas como el incremento del 
desplazamiento Doppler harán que dicha tasa se incremente 
de manera notable. 
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Fig. 6. Valores totales de paquetes transmitidos y perdidos en función de las diferentes velocidades 
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Fig. 7. Evolución temporal del RSSI para las medidas efectuadas en el sensor ubicado en el vehículo en movimiento. 


 







  


 


Evolución paquetes perdidos
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Fig. 8. Evolución de paquetes perdidos, correspondiente al conjunto de medidas en movimiento 


 


V. CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS 


 
Se ha podido comprobar que a bajas velocidades de 


movimiento el efecto Doppler es prácticamente poco 
importante y  el enlace entre transmisor y receptor ZigBee se 
comporta de manera satisfactoria, siempre y cuando el nivel 
de RSSI sea aceptable. Obviamente, el tiempo en el que se da 
este caso será menor conforme aumente la velocidad del  
vehículo. Al trabajar con antenas chip integradas que 
presentan un diagrama de radiación de baja eficiencia, la 
orientación de estas es crítica a la hora de determinar la 
potencia final de recepción. Como línea futura, sería de gran 
interés analizar la utilización de antenas de mejores 
características, así como la evolución del número de paquetes 
perdidos utilizando ACKs. Para ello se podría analizar el uso 
del número de ACKs determinado por el estándar IEEE 
802.15.4 y también el número parametrizable de ACKs extra 
que ses proporciona como opción los módulos XBee. 
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Abstract- A study of the VLF electric field spectra in the 


Titan’s atmosphere is carried out using the Transmission Line 
Matrix (TLM) method. As observed on the Earth, solar photons 
and galactic cosmic rays penetrating the upper layers of Titan’s 
atmospheres increase the ionization and contribute to forming 
an electrical conductivity profile that, starting from low values 
near the surface, rises with altitude and generates an 
electromagnetic cavity for waves propagating in the ELF-VLF 
range. Due to high losses conferred by the electrical 
conductivity to Titan’s atmosphere, the direct numerical and 
experimental spectra are decreasing functions of the frequency 
without resonances or other special forms. However, a 
procedure based on analysis of the late-time response extracts 
the expected VLF modes with successive peaks and a mean 
between adjacent resonances of 0.68 kHz, in agreement with the 
late-time analysis of the experimental measurements sent by 
Huygens probe, when the conductivity profile with aerosols is 
introduced in the numerical model. 


I. INTRODUCCIÓN 
En la Tierra, las descargas eléctricas asociadas a la 


actividad tormentosa en su atmósfera constituyen la mayor 
fuente de los campos electromagnéticos naturales existentes 
en ella. Estos campos quedan atrapados entre la superficie de 
la Tierra y la ionosfera y, de hecho, son las resonancias de 
esa enorme cavidad electromagnética que forman estas dos 
superficies conductoras esféricas. Debido a las dimensiones 
de la cavidad, los modos electromagnéticos naturales 
concentran su energía en la banda ELF, entre 3 Hz y 3 kHz, 
con longitudes de onda ligadas al diámetro de la Tierra y en 
la banda VLF, entre 3 y 30 kHz, con longitudes de onda 
relacionadas con la distancia que separa la superficie de la 
Tierra y la ionosfera [1][2]. 


La sonda Huygens transportó un conjunto de instrumentos 
dedicados a la detección de actividad eléctrica natural en 
Titán. Entre otras magnitudes físicas, midió el campo 
eléctrico a través de antenas dipolares. La señal obtenida se 
muestreó, enviándose a la Tierra muestras del espectro de 
potencia correspondientes a diferentes alturas. En la banda 
VLF, la sonda Huygens envió 2507 secuencias de datos, pero 
no todas las secuencias contienen la misma información; 
mientras las primeras 471 secuencias, tomadas entre los 141 y 
61 km de altitud, contienen 32 líneas espectrales entre 180 Hz 
y 11.34 kHz, con un paso en frecuencia de 360 Hz, el resto 


contiene sólo 14 líneas espectrales, desde 720 Hz a 10.08 
kHz, con un paso de 720 Hz, por lo que será muy difícil 
obtener información relevante de estas últimas secuencias. En 
esta comunicación presentaremos un procedimiento para el 
análisis de las secuencias de datos con 32 líneas espectrales, 
basado en la separación entre el early y el late-time, que 
sacará a la luz las resonancias de la cavidad electromagnética 
ionosfera-superficie en Titán y compararemos los resultados 
con los aportados por la simulación computacional de la 
atmósfera de Titán mediante el método numérico TLM. 


II. LA ATMÓSFERA DE TITÁN COMO CAVIDAD RESONANTE 
La Fig. 1 muestra los últimos perfiles de conductividad 


propuestos en [3] para Titán junto con el de la Tierra, 
pudiéndose observar como la conductividad aumenta con la 
altura hasta alcanzar valores propios de un conductor a 100 
km en la Tierra y a valores superiores a los 400 km en Titán.  


 
Fig. 1. Perfiles de conductividad en las atmósferas de Titán y la Tierra. 


III. MODELO NUMÉRICO TLM PARA MODOS TRANSVERSALES  
Para realizar una malla TLM adecuada [2],[4] que nos 


permita una simulación eficaz de los modos transversales en 
la atmósfera de Titán, debe tenerse en cuenta varias 
consideraciones como el tamaño de los nudos, la excitación y 
las fronteras externas. Considerando que una longitud de 







  


 


onda debe de ser muestreada al menos entre 6 u 8 veces y 
que el primer modo transversal debe de tener una longitud de 
onda de aproximadamente el doble del valor de la distancia 
que separa la ionosfera de la superficie, se ha elegido una 
longitud Δr = 5 km para el tamaño de los nudos en la 
dirección radial. Para las direcciones acimutal y cenital, se ha 
elegido Δϑ = Δϕ = Δr/r0, con r0=2575 km el radio de Titán, 
con el fin de minimizar el error numérico asociado a la 
dispersión de la malla TLM [5]. El pequeño tamaño de los 
nudos impide una simulación total de la cavidad y sólo se ha 
considerado el volumen limitado por las superficies de 
coordenadas esféricas mostradas en la Fig. 2. 


 


 
Fig. 2. Geometría y coordenadas en la malla TLM. 


Para la excitación se ha elegido un pulso dado por una 
doble exponencial usualmente utilizado para la simulación de 
descargas eléctricas [6], mientras que, en este caso, dada las 
elevadas pérdidas óhmicas asociadas a las corrientes de 
conducción los resultados son independientes de la frontera 
absorbente implementada.  


 
Fig. 3. Campo eléctrico a 60 km de altitud. 


Una señal electromagnética generada por un pulso o por 
una excitación transitoria tiene dos partes, una primera parte, 
denominada early-time, asociada con la excitación, y una 
segunda parte, o late-time, que contiene la información sobre 
el camino recorrido y la frontera del sistema [7]. La Fig. 3 
muestra la evolución temporal del campo eléctrico a 60 km 
de altitud, mientras que en la Fig. 4 se representa el espectro 
del campo eléctrico a diferentes altitudes, siendo en todos los 
casos representados por líneas relativamente suaves, no 
mostrándose resonancias u otras formas destacables. Sin 
embargo, la situación cambia considerablemente cuando se 


elimina de la secuencia temporal las muestras asociadas al 
early-time, de duración similar a la del pulso de excitación, y 
se analiza el late-time; en este caso, una sucesión de picos 
resonantes se observan en el espectro late-time que se 
muestra en la Fig. 5. Midiendo la distancia en frecuencia 
entre picos, se obtienen las distribuciones que se muestran en 
la Fig. 6 para los dos perfiles de conductividad mostrados en 
la  Fig. 1. Un  ajuste con  funciones  gaussianas  da  un  valor  


 


Fig. 4. Espectros del campo eléctrico dados por el TLM. 


 


Fig. 5. Espectros late-time del campo eléctrico a diferentes altitudes. 


 


Fig. 6. Distribución de la distancia entre picos en los espectros late-time 
generados por el método TLM en la simulación de la cavidad de Titán. 







  


 


central de 0.68 kHz para la conductividad con aerosoles y 
picos a 0.48 y 1.07 kHz para el caso de ausencia de estos.  


IV. ANÁLISIS LATE-TIME DE LOS DATOS EXPERIMENTALES 
Para ilustrar el funcionamiento del método, conside-


raremos un sistema físico hipotético con dos resonancias en la 


 
Fig. 7. Procedimiento de análisis aplicado a la función ejemplo. 


 
Fig. 8. Análisis de tres de los espectros enviados por la sonda Huygens. 


banda VLF a las frecuencias de 5 y 8 kHz que ha sido 
excitado con un pulso. Como la respuesta no forzada de un 
sistema puede ser escrita como una serie de oscilaciones 
naturales expresadas por el producto de cosenos y funciones 
exponenciales decrecientes, la respuesta completa puede ser 
escrita como [6][7]: 
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La función anterior y su DFT (Discrete Fourier 
Transform) se muestran en la Fig. 7. Inicialmente las 
resonancias son imperceptibles en el espectro, pero, después 
de pasar el espectro al dominio del tiempo y eliminar el 
early-time, la posterior vuelta al dominio de la frecuencia 
hace que aparezcan visibles claramente las resonancias. El 
proceso comentado anteriormente se describe gráficamente 
en la Fig. 7. 


Una vez descrito y validado el procedimiento de análisis, 
se ha aplicado a los 471 espectros enviados por la sonda 
Huygens. En la Fig. 8 se muestra tres de ellos y las sucesivas 
etapas de su análisis: Paso al dominio del tiempo, 
eliminación del late-time, y vuelta al dominio de la 
frecuencia. Los nuevos espectros, tal como ocurriese con los 
campos generados por el modelo numérico TLM, presentan 
una sucesión de picos que deben estar asociados a las 
sucesivas reflexiones de la onda electromagnética sobre la 
superficie de la Tierra y en la ionosfera y que generan una 
sucesión de resonancias que comienza con la semilongitud 
de onda que se ajusta a la distancia superficie-ionosfera y 
continua con sus sucesivos múltiplos. Medida la distancia en 
frecuencia entre picos contiguos, puede generarse la 
distribución mostrada en la Fig. 9 que, una vez ajustada 
mediante dos funciones gaussianas, aporta máximos a los 
valores de 0.67 kHz y 1.1 kHz, siendo el segundo pico 
prácticamente el doble del primero y generado por la pérdida 
de algunos de los picos. La distribución mostrada en la Fig. 9 
es similar a la obtenida mediante los datos numéricos TLM 
(Fig. 6) cuando el perfil de conductividad con aerosoles es 
introducido en la simulación numérica. 


 
Fig. 9. Distribución de la distancia entre picos para los datos medidos por la 


sonda Huygens en la atmósfera de Titán, tras el procedimiento de análisis. 


V. CONCLUSIONES 
La sonda Huygens midió el campo eléctrico natural en la 


banda VLF en la atmósfera de Titán. Siguiendo un modelo 
terrestre, los espectros enviados deberían contener las 
resonancias asociadas a las múltiples reflexiones de una onda 
electromagnética sobre las superficies conductoras que, para 
estas frecuencias, representan la superficie del planeta o 
satélite y su ionosfera. Sin embargo, los espectros recibidos 
son aparentemente planos y carentes de resonancias. Este 


hecho es explicado por la simulación computacional 
mediante el método TLM de la atmósfera de Titán y se debe 
al perfil de la conductividad que hace de la atmósfera de 
Titán una cavidad no tan bien definida como la de la Tierra y 
con elevadas pérdidas óhmicas asociadas al lento incremento 
de la conductividad con la altitud. No obstante, si los datos 
obtenidos por la sonda Huygens son llevados al dominio del 
tiempo y posteriormente es obtenido el espectro del late-
time, los nuevos espectros presentan sucesivos picos 
asociados a múltiples resonancias, cuya distribución de 
distancia en frecuencias está en torno al valor central de 0.67 
kHz, que es aproximadamente el valor aportado para esta 
magnitud por la simulación numérica de la atmósfera de 
Titán mediante el método TLM, cuando es usado el perfil 
con aerosoles mostrado en la Fig. 1. La correlación entre los 
datos experimentales y la simulación numérica, además de 
comprobar que los perfiles dados en [2] para la 
conductividad de Titán son adecuados, muestra que la 
distancia eficaz entre la superficie de Titán y su ionosfera es 
de aproximadamente 220 km, considerablemente mayor que 
en la atmósfera terrestre donde este valor se sitúa en torno a 
los 75 km.  
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Abstract- In this work, a method based on the combination of 
3D ray launching and neural networks is proposed in order to 
estímate power delay profiles in large scenarios. By combining 


both techniques, computational time is reduced without 
decreasing precision on the estimated values. This system is 
applied in order to control beamsteering in a smart antenna, 


providing effective reduction in the power delay profiles which 
are obtained, hence enhancing the overall behavior of the 
system in terms of immunity to multipath propagation. 


I. INTRODUCCIÓN 


La introducción de nuevos servicios tales como los de 


transmisión y procesado de señales de alta velocidad motivan 


los esfuerzos continuados en evolucionar los sistemas que los 


soportan, con el fin de mejorar sus prestaciones en términos 


de calidad y capacidad [1]. En dichas aplicaciones, la 


tecnología de antenas inteligentes [2] ofrecen una solución 


mejorada con el fin de reducir los niveles de interferencia y 


aumentar la capacidad del sistema. Con esta solución, la 


señal de cada usuario es transmitida y recibida por la estación 


base únicamente en la dirección de ubicación del usuario 


final, lo cual se puede lograr mediante técnicas de 


conformación de haces inteligentes. 


En este trabajo se propone el uso de técnicas de lanzado 


de rayos [3,4] y de redes neuronales [5] con el fin de poder 


predecir la orientación más favorable para el conformado de 


haces en una antena inteligente. Los resultados de simulación 


muestran que con la dirección de apuntamiento obtenida 


mediante el uso conjunto de lanzado de rayos y redes 


neuronales, es factible poder minimizar el efecto de la 


propagación multitrayecto y por lo tanto, mejorar la 


comunicación resultante. En la figura 1 se muestra la 


arquitectura empleada para este trabajo.  


II. MODELADO DE RF Y DE LAS REDES NEURONALES Y 


APLICACIÓN A ANTENAS INTELIGENTES 


La posibilidad de modelar de manera precisa las 


características de propagación multitrayecto en un canal 


radioeléctrico es una valiosa herramienta para el análisis de 


sistemas de radiocomunicaciones. Las técnicas deterministas, 


tales como trazado de rayos y lanzado de rayos [3-4] son 


capaces de caracterizar dichos perfiles de propagación 


multitrayecto, mediante el empleo de aproximaciones de 


óptica geométrica. Cada una de las antenas transmisoras 


lanza un conjunto de rayos, partiendo de una definición de 


ángulo sólido, produciéndose las diferentes interacciones con 


los objetos que componen el entorno (i.e., refracción, 


reflexión y difracción). 


El empleo de técnicas de lanzado de rayos 3D permite por 


lo tanto obtener una predicción del valor del campo eléctrico 


observado en cada uno de los frentes de onda (representados 


por el rayo en propagación), tanto en módulo y fase y de esta 


manera, estimar retardo y ángulo de llegada. No obstante, 


con el fin de minimizar el elevado coste computacional que 


puede tener, sobre todo en escenarios de gran tamaño, se 


propone el empleo conjunto de dicha técnica junto con redes 


neuronales. Dichas redes neuronales se emplean como 


elementos tanto de almacenaje de la información como de 


mecanismos de interpolación en el volumen bajo estudio. 


Entre las soluciones para el modelado, las redes 


neuronales feed forward (FFNN) [5-6] son conocidas por su 


capacidad de procesamiento en paralelo y su estructura 


interconectada. En este trabajo, una FFNN con 7 neuronas en 


la primera capa, 17 neuronas en la segunda capa y 2 neuronas 


en la capa externa ha sido implementada. La figura 2 y la 


figura 3 muestran el comportamiento de la red neuronal en la 


predicción de la componente de mayor valor de la 


propagación multitrayecto para un barrido angular tanto en θ 


y Φ  La posición se muestra en el eje x, la cual se obtiene 


mediante barridos consecutivos tanto en el eje x,y y z. De 


esta manera, se obtienen los patrones para valores fijos de x e 


y, con la modificación del ángulo de transmisión dado por la 


variación en el eje z. Una vez completadas las estimaciones 


para el eje z, se incrementa el contador en el eje y, lo cual se 


hace de manera similar para el eje x cuando se analizan los 


resultados de los restantes ejes. Se puede observar de las 


figuras que los puntos cercanos tienen un patrón de variación 


lenta. No obstante, si se analiza el resultado para posiciones 


más lejanas, dicho patrón es bastante diferente. 


La FFNN es capaz de predecir de manera razonable tanto 


para los ángulos de transmisión θ y Φ. Dicha red neuronal es 


entrenada para aprender los ángulos de transmisión 


responsables para varias componentes multitrayecto. Se ha 


observado que los rayos que se encuentran en las 


proximidades del ángulo de transmisión tienen un efecto de 


multitrayecto similar, lo cual se puede justificar en base al 


comportamiento dictado por la óptica geométrica. Una vez 


que se ha identificado que una dirección de transmisión 







  


 


concreta es causante de multitrayecto de manera efectiva, la 


potencia para esa dirección, en un rango de ±0.2 radianes es 


anulado por medio de la antena inteligente, provisto que 


dicha dirección (tanto para θ como Φ) no coinciden con la 


dirección del rato directo (también para θ como Φ). La 


consideración de una desviación de ±0.2 radianes hace al 


sistema más realista, dado que considera los errores 


cometidos por la predicción de la FFNN como por la 


naturaleza divergente de los rayos en el algoritmo de lanzado 


de rayos 3D. 


 


Fig. 1. Esquema del sistema propuesto para la mitigación de los efectos 
propagación multitrayecto mediante la combinación de lanzado de rayos y 


redes neuronales 


 


Fig. 2. Resultados del comportamiento de la red neuronal para el ángulo phi 


para diferentes ubicaciones en el espacio. La curva roja corresponde al 


resultado obtenido con lanzado de rayos, mientras que la azul corresponde a 
la NN. 


 


Fig. 3. Resultados del comportamiento de la red neuronal para el ángulo 
theta para diferentes ubicaciones en el espacio. La curva roja corresponde al 


resultado obtenido con lanzado de rayos, mientras que la azul corresponde a 


la NN 


 


III. APLICACIÓN 3DRL+FFNN EN UN ESCENARIO  


 


Una vez descrito e implementado los algoritmos de lanzado 


de rayos y de FFNN, se aplican al caso concreto de antennas 


inteligentes. Empleando el algoritmo de lanzado de rayos 3D 


para obtener el perfil de retardo potencia y la FFNN para 


predecir dichos perfiles de retardo potencia en ciertos puntos 


del volumen de simulación, es posible mejorar los resultados 


de sistemas de geolocalización basados en TDOA, sobre todo 


en escenarios con fuertes componentes multitrayecto. El 


sistema mostrado en la figura 1 muestra un mecanismo de 


control de la dirección del haz mediante el empleo de la 


información que proporciona el algoritmo de lanzado de 


rayos para analizar el ángulo de transmisión responsable de la 


interferencia multitrayecto. Para ello, hace uso de la red 


neuronal y adapta la antena inteligente con el fin de ajustar la 


conformación del haz y producir un nulo en dicha dirección. 


 Con el fin de poder analizar el comportamiento de dicho 


sistema, se ha simulado el comportamiento en RF de una 


fábrica química, en la que se ha predicho el ángulo de 


transmisión para las componentes más fuertes de la 


propagación multitrayecto mediante el empleo de la FFNN, 


de tal manera que la antena pueda conformar los haces en 


direcciones alejadas de las mismas. La figura 4 muestra el 


perfil de retardo potencia estimado para un punto concreto del 


escenario (coordenadas x,y,z en metros de 15,9,3) para una 


antena omnidireccional, mientras que la figura 5 muestra el 


perfil de retardo potencia para la misma posición pero 


empleando una antena inteligente con el sistema previamente 


descrito. Tal y como se puede observar de la comparación de 


ambas figuras, la componente más relevante en el segundo 


caso es el rayo directo, con una fuerte reducción en las 


componentes multitrayecto que definen el perfil de retardo 


potencia. 


 


 


Fig. 4. Perfil de retardo potencia en el caso de emplear una antena 


ominidireccional 


 







  


 


 


 


Fig. 5. Perfil de retardo potencia en el caso de emplear el sistema de control 
de haz basado en RL+FFNN 


 


IV. CONCLUSIONES 


En este trabajo, se ha presentado la combinación de 


algoritmos de lanzado de rayos 3D con redes neuronales, con 


el fin de poder realizar las estimaciones de perfiles de retardo 


potencia en escenarios de gran tamaño. Combinando ambas 


técnicas, es factible obtener resultados en tiempos de cálculo 


menores sin sacrificar la precisión de los valores estimados. 


Este tipo de técnica se puede emplear, por ejemplo, para la 


geolocalización aplicada a servicios de emergencia, 


aumentando la fiabilidad de los mismos y garantizando la 


seguridad de los usuarios. 


AGRADECIMIENTOS 


Los autores quieren agradecer el apoyo recibido por el 


proyecto FASTER, financiado por el Departamento de 


Innovación del Gobierno de Navarra.  


REFERENCIAS 


[1] P. Pawelczak, R. V. Prasad, L. Xia, Ignas G.M.M Niemegeers, 


“Cognitive radio emergency networks - requirements and design”, First 


IEEE International Symposium on New Frontiers in Dynamic Spectrum 
Access Networks, 2005, pp. 601-606, Digital Object Identifier: 


10.1109/DYSPAN.2005.1542678 


[2] Smart Antennas—Beamforming. http://www.altera.com/end-
markets/wireless/advanced-dsp/beamforming/wir-beamforming.html 


[3] Esparza, V. Torres, M. Beruete, A. Lopez, F. Falcone, “Simulation of 


indoor LTE behavior,” EUCAP 2010 
[4] V. Torres, F. Esparza, M. Navarro-Cia, M. Beruete, F.J. Falcone, 


“Parameter Analysis in Indoor Wireless Radiopropagation Simulation 


Environments,” PIERS, Cambridge, 2010 
[5] M. Rawat, K. Rawat and F.M. Ghannouchi, “Adaptive Digital 


Predistortion of Wireless Power Amplifiers/Transmitters Using 


Dynamic Real-Valued Focused Time-Delay Line Neural Networks,” 
IEEE Trans. Microwave Theory and Techniques,  vol. 58, no. 1, pp. 95-


104, Jan. 2010 


[6] M.T. Hagan, M.B. Menhai, “Training feedforward network with the 
Marquardt algorithm,” IEEE Trans. on Neural Net., vol. 5, no. 6, 1994, 


pp. 989-993 


. 


  



http://www.altera.com/end-markets/wireless/advanced-dsp/beamforming/wir-beamforming.html

http://www.altera.com/end-markets/wireless/advanced-dsp/beamforming/wir-beamforming.html






PROCEDIMIENTO DE DISEÑO DE UN
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Resumen—The purpose of this study is to set up the basis
needed to develop real applications designed for the control
and management of heterogeneous fleets. This paper tries to
present some programming patterns which will lead to the design
and development of good quality applications. The premise
for this purpose should be the design of scalable, platform
independent, modular and user friendly programs which require
very small maintenance and if possible to give the ability to non-
programmer users the ability to extend the application beyond
their original design. To achieve it, a web design with the use of
content management system following a model-view-controller
architectural pattern has been purposed.


I. INTRODUCCIÓN


A lo largo de los últimos años ha quedado patente como la
industria de las telecomunicaciones se ha ido introduciendo
en la gestión y control de flotas, gracias a los avances en las
comunicaciones mediante satélite, comunicaciones inalámbri-
cas, comunicaciones móviles, etc. Estas tecnologı́as se han
instalado en los vehı́culos de las flotas terrestres, marı́timas
y aéreas con el fin de poder aumentar la eficacia de los
servicios prestados y poder llevar un control de cada uno de
los vehı́culos de la flota. Sea cual sea el servicio prestado,
son múltiples los beneficios que otorgan los sistemas de
comunicaciones: control del tráfico rodado para servicios de
última milla, control del flujo de embarcaciones en los puertos
marı́timos, adquisición de datos climatológicos, etc.


Atendiendo a esta tendencia, este trabajo trata de sentar
las bases a la hora de diseñar aplicaciones para el control y
gestión de flotas heterogéneas. Las aplicaciones que deben dar
este servicio deben ser robustas, escalables, independientes
de plataforma, modulares y con una interfaz clara y amigable
para su uso por un equipo sin conocimientos técnicos sobre el
funcionamiento interno del servicio. Para ello, se ha planteado
hacer uso de los gestores de contenidos web que hacen uso de
patrones de diseño basándose en la separación modelo-vista-
controlador.


II. EL PROCEDIMIENTO DE DISEÑO
MODELO-VISTA-CONTROLADOR


Cuando se diseña una aplicación es recomendable tener
en cuenta las conductas de programación que se van a
seguir. Estas conductas pueden desembocar en programas más
fáciles de mantener gracias a una estructura y jerarquı́a del
proyecto más clara, más escalables permitiendo abarcar un
conjunto de servicios más heterogéneos y mas modulares lo
que puede ayudar a segmentar y asignar distintas tareas a


un grupo diferente de programadores. En muchas ocasiones,
estas conductas vienen impuestas por el tipo de aplicación
que se quiere desarrollar o por las herramientas utilizadas para
desarrollarla, pero en cualquier caso es un tema a tratar antes
de embarcarse en la programación de cualquier aplicación.


En la figura 1 se muestra la estructura tradicional de
programación de una aplicación que requiere la intervención
de un usuario. Este procedimiento puede presentar varias des-
ventajas cuando se desarrolla una aplicación. En un servicio
enfocado a la gestión de flotas heterogéneas, se hace uso
de datos muy diversos en función de la flota que se quiere
gestionar pero la lógica del gestor puede que ser la misma
para las diferentes flotas. Si se sigue este procedimiento de
diseño, debido a la heterogeneidad de los datos, se puede
acabar con un programa difı́cil de mantener y de escalar. Por
este motivo, se presenta la posibilidad de seguir un patrón de
diseño basado en la separación de modelo-vista-controlador
(MVC).


Fig. 1. Procedimiento tradicional de diseño de aplicaciones.


Las conductas de diseño de programas basadas en MVC
consisten en separar los datos de una aplicación, la interfaz
de usuario, y la lógica de control en tres componentes
distintos (ver figura 2). El estilo fue descrito por primera
vez en 1979 por Trygve Reenskaug, entonces trabajando
en Smalltalk en laboratorios de investigación de Xerox [1].
La implementación original está descrita en “Applications
Programming in Smalltalk-80(TM): How to use Model-View-
Controller (MVC)” [2]. Su uso se ha extendido más en el
desarrollo de aplicaciones web, donde la vista es la página
HTML y el código que provee de datos dinámicos a la página,
el modelo es el sistema de gestión de base de datos y la lógica
de negocio y el controlador es el responsable de recibir los
eventos de entrada desde la vista.


El diseño MVC asigna a los objetos de una aplicación cada
uno de los tres roles posibles: modelo, vista o controlador. El
patrón MVC no sólo define el papel que juegan los objetos en







la aplicación, también define la forma en la que los objetos
se comunican entre sı́. Cada uno de los tres tipos de objetos
se separa de los demás por fronteras abstractas y se comunica
con el resto de objetos a través de interfaces bien definidas.


El procedimiento MVC es fundamental para un buen di-
seño. Los beneficios de la adopción de este modelo son
numerosos. Muchos objetos en este tipo de aplicaciones
tienden a ser más reutilizables, y sus interfaces tienden a estar
mejor definidas. Las aplicaciones que tiene un diseño MVC
son también más extensibles a otras aplicaciones de distinta
ı́ndole.


Fig. 2. Procedimiento de diseño siguiendo una arquitectura MVC.


A. El modelo


1) Implementación: Estos objetos encapsulan los datos
especı́ficos de una aplicación y definen la lógica y el cálculo
que los manipula y procesa. Un modelo puede tener relaciones
con otros modelos, formando lo que se denomina una capa del
modelo. Muchos de los datos persistentes en una aplicación,
almacenados en ficheros o bases de datos, deben residir en
el modelo después de que los datos hayan sido cargados en
la aplicación. Con ello se evita accesos de lectura y escritura
innecesarios, aumentando la velocidad de respuesta de la apli-
cación. Debido a que los modelos representan el conocimiento
y la experiencia en un dominio especı́fico de un problema,
estos pueden ser reutilizados en otros dominios similares.
Idealmente, un modelo no tiene ninguna conexión explı́cita
con la vista que presenta sus datos; no debe preocuparse por
la interfaz de usuario y las cuestiones de presentación.


2) Interfaz: Las acciones del usuario en la vista que
desencadenan la creación, modificación o destrucción de los
datos se comunican a través de un objeto de control (el
controlador) y dan lugar a la creación o actualización de un
modelo. Cuando se produce un cambio en un modelo (por
ejemplo, nuevos datos se reciben sobre una conexión de red),
se notifica a un objeto controlador, que actualiza la vista
apropiadamente.


B. La vista


1) Implementación: Un objeto de tipo vista es aquel me-
diante el cual los usuarios pueden interactuar. Un objeto de
vista sabe cómo presentarse a sı́ mismo y puede responder
a las acciones del usuario. Un propósito importante de los
objetos de vista es mostrar los datos de los modelos de la apli-
cación y permitir la edición de esos datos. En una aplicación
las vistas suelen ser desacopladas de los modelos. Los objetos
de vista garantizan la coherencia entre las aplicaciones, ya
que normalmente el código de las diferentes vistas suele ser
reutilizable y reconfigurable.


2) Interfaz: Los objetos de vista aprenden acerca de los
cambios en el modelo a través del controlador de la aplicación
y comunican al modelo los cambios iniciados por el usuario,
por ejemplo, el texto introducido en un campo de texto, a
través del objeto controlador de una aplicación.


C. El controlador


1) Implementación: Un objeto controlador actúa como un
intermediario entre uno o varios de los objetos de vista de
una aplicación y uno o más de sus modelos. El controlador
es un conducto a través del cual los objetos de vista aprenden
acerca de los cambios en el modelo y viceversa. El controlador
también suele ser el encargado de realizar la configuración y
las tareas de coordinación de una aplicación y gestionar los
ciclos de vida de otros objetos.


2) Interfaz: Un objeto controlador interpreta las acciones
del usuario realizados en objetos de vista y comunica los datos
nuevos o modificados a la capa del modelo. Cuando el modelo
cambia, un objeto controlador comunica los nuevos datos del
modelo a los objetos de vista de modo que la vista los pueda
mostrar.


III. EL PARADIGMA DE LA PROGRAMACIÓN ORIENTADA A
OBJETOS


Una vez se han comprendido los beneficios que aporta
el diseñar una aplicación siguiendo un procedimiento de
separación MVC se ha de elegir un lenguaje de programación
que permita pasar del diseño MVC a código de forma fácil.
Existen un gran numero de frameworks (término en inglés
para definir al “entorno de trabajo” para el desarrollo de
aplicaciones) que apoyándose en diferentes lenguajes siguen
un procedimiento de diseño basado en MVC [4]. No es de
extrañar que en la mayorı́a de estos frameworks se ha hecho
uso de lenguajes basados en el paradigma de la programación
orientada a objetos (POO). Por este motivo, se ha considerado
que este trabajo deberı́a presentar las ideas fundamentales
que hay detrás de la POO, sin centrarse en un lenguaje en
concreto. Para profundizar en los patrones de diseño para las
aplicaciones web en el contexto de la orientación a objetos se
recomienda la lectura de Patterns of Enterprise Application
Architecture de Martin Fowler [3].


La POO usa el concepto de objeto, el cual se caracteriza
por una serie de propiedades y métodos, con el objetivo de
diseñar aplicaciones y programas informáticos. Por ejemplo,
si se trata de modelar un reloj en un esquema de POO,
se puede considerar que el reloj es el elemento principal
que tiene una serie de caracterı́sticas, como podrı́an ser
el color, la representación digital o analógica o la marca.
Además tiene una serie de funcionalidades asociadas, como
pueden ser establecer la hora, la fecha o activar una alarma.
Entonces, en un esquema POO el reloj serı́a el objeto, las
propiedades serı́an las caracterı́sticas y los métodos serı́an las
funcionalidades asociadas.


En la POO también se suele hacer referencia a la interfaz
e implementación de un objeto. Siguiendo con el ejemplo del
reloj, ver figura 3, cuando se habla de implementación se
estarı́a haciendo referencia a la mecánica interna del reloj y
que permite a la interfaz mostrar la hora. Además, la interfaz
puede permitir al usuario realizar ajustes en la implementación







del reloj, como puede ser el control mediante manecillas para
ajustar la posición de las agujas.


Fig. 3. Concepto de interfaz e implementación.


La POO es una forma de programar que trata de encontrar
una solución a estos problemas. Introduce nuevos conceptos,
que superan y amplı́an conceptos antiguos ya conocidos. A
continuación se presentan una serie de técnicas inherentes en
la POO.


A. Herencia


Es la técnica más conocida y más fácil de entender. Para
explicarla, es necesario introducir el concepto de clase. Todo
objeto que se instancia pertenece a una clase. La clase es una
forma de otorgar ciertas propiedades y métodos comunes a los
objetos pertenecientes a una misma clase. Las clases no están
aisladas, sino que se relacionan formando categorı́as y sub-
categorı́as entre sı́, formando una jerarquı́a de clasificación.
Los objetos heredan las propiedades y el comportamiento de
todas las clases a las que pertenecen. De esta forma, para el
ejemplo expuesto anteriormente del reloj, se podrı́a extender
el comportamiento de la clase reloj a las subclases reloj de
pulsera y reloj de pared.


Fig. 4. Ejemplo de jerarquı́a de clases.


Como se puede ver en la figura 4, la herencia organiza y
facilita el polimorfismo y el encapsulamiento permitiendo a
los objetos ser definidos y creados como tipos especializados
de objetos preexistentes. Estos pueden compartir y extender
su comportamiento sin tener que volver a implementarlo, lo
que se conoce como sobrecarga de métodos.


B. Abstracción


Los objetos de una clase permiten al programador abs-
traerse de la implementación interna del mismo. Cada objeto
en el sistema sirve como modelo de un “agente” abstracto
que puede realizar trabajo, informar y cambiar su estado o
propiedades, y “comunicarse” con otros objetos en el sistema


sin revelar cómo se implementan estas caracterı́sticas. El
proceso de abstracción permite seleccionar las caracterı́sticas
relevantes dentro de un conjunto e identificar comportamien-
tos comunes para definir nuevos tipos de entidades en el
mundo real. La abstracción es clave en el proceso de análisis
y diseño orientado a objetos, ya que mediante ella podemos
llegar a armar un conjunto de clases que permitan modelar la
realidad o el problema que se quiere atacar.


Siguiendo con el ejemplo de la figura 3 se puede ver que un
usuario (programador) no necesita entender el funcionamiento
interno de un reloj, o dicho de otra manera, su implementa-
ción, puesto que es la interfaz la que le permite interactuar
de forma transparente con la estructura interna.


C. Polimorfismo


Puede ser considerada como una de las herramientas de
programación mas versátiles dentro de la POO. Compor-
tamientos diferentes, asociados a objetos distintos, pueden
compartir el mismo nombre, al llamarlos por ese nombre se
utilizará el comportamiento correspondiente al objeto que se
esté usando. Cuando esto ocurre en “tiempo de ejecución”,
esta última caracterı́stica se llama asignación dinámica de
métodos. Algunos lenguajes proporcionan medios estáticos,
en “tiempo de compilación”, tales como las plantillas y la
sobrecarga de operadores de C++.


D. Encapsulamiento


Significa reunir a todos los elementos que pueden conside-
rarse pertenecientes a una misma entidad, al mismo nivel de
abstracción. Esto permite aumentar la cohesión de los compo-
nentes del sistema. Cada objeto está aislado del exterior, es un
módulo natural, y cada tipo de objeto expone una interfaz a
otros objetos que especifica cómo pueden interactuar con los
objetos de la clase. El aislamiento protege a las propiedades de
un objeto contra su modificación por quien no tenga derecho
a acceder a ellas, solamente los propios métodos internos del
objeto pueden acceder a su estado. Esto asegura que otros
objetos no pueden cambiar el estado interno de un objeto
de maneras inesperadas, eliminando efectos secundarios e
interacciones inesperadas.


Fig. 5. Encapsulamiento de una clase.


IV. SISTEMA DE GESTIÓN DE CONTENIDOS


Gracias a las técnicas inherentes a cualquier lenguaje
orientado a objetos y haciendo uso de la separación entre
interfaz e implementación se puede implementar de forma
eficaz y muy bien estructurado un framework basándose en







la separación MVC. En el diseño de web existen multitud de
estas herramientas, siendo los mas conocidos los sistemas de
gestión de contenidos (en inglés Content Management System,
abreviado CMS).


Un CMS es un programa que permite crear un framework
para la creación y administración de contenidos, principal-
mente en páginas web, por parte de los participantes. Consiste
en una interfaz que controla una o varias bases de datos donde
se aloja el contenido del sitio. El sistema permite manejar de
manera independiente el contenido y el diseño. Ası́, es posible
manejar el contenido y darle en cualquier momento un diseño
distinto al sitio sin tener que darle formato al contenido de
nuevo, además de permitir la fácil y controlada publicación
en el sitio a varios editores. Esto permite gestionar, bajo un
formato estandarizado, la información del servidor, reducien-
do el tamaño de las páginas para descarga y reduciendo el
coste de gestión del portal con respecto a una página estática,
en la que cada cambio de diseño debe ser realizado en todas
las páginas, de la misma forma que cada vez que se agrega
contenido tiene que maquetarse una nueva página HTML y
subirla al servidor web.


Fig. 6. Extensión del procedimiento MVC en un gestor de contenidos.


Para lograr esta separación entre los contenidos y el diseño,
la mayor parte de los CMS hacen uso de una extensión con-
ceptual del procedimiento MVC. En la figura 6, se muestra la
filosofı́a de diseño planteada por uno de los CMS más usados
en la red: Joomla! [5]. El punto de entrada es independiente
del controlador ya que el gestor de contenidos toma el control
de las acciones del usuario mediante esta entrada. Una vez
realizadas ciertas comprobaciones de seguridad y preparar
las variables de usuario y del sistema, toma el mando el
controlador principal que determinará que vista y modelo
cargar. Lo más importante de este diagrama es el concepto de
separación de la plantilla de presentación del resto del flujo de
ejecución. La plantilla se diseña de forma independiente a los
contenidos y es gracias a una serie de llamadas al framework
del CMS [6] que se puede hacer uso de dicho diseño desde el
programa principal. De esta forma se independizan contenidos
y diseño.


V. APLICACIÓN PRÁCTICA PARA EL CONTROL DE FLOTAS
HETEROGÉNEAS


Sentadas las bases de diseño y con una idea más clara de la
motivación detrás del procedimiento de programación se va a
plantear de forma genérica el funcionamiento de un sistema
para la gestión y control de flotas heterogéneas. Existen tres
grandes grupos de flotas atendiendo al medio de transporte:
terrestres, marı́timas y aéreas.


Para agilizar los procesos de distribución y abarcar una
mayor demanda del servicio prestado nace el control y gestión
de las flotas mediante sistemas avanzados de comunicaciones.
Estos sistemas de comunicaciones pueden estar basados en
comunicaciones por satélite, comunicaciones móviles como
pueden ser las ya consolidadas redes 3G haciendo uso de
la tecnologı́a HSDPA/HSUPA (acrónimo en inglés de High
Speed Downlink/Uplink Packet Access) o las novedosas redes
móviles 4G mediante la tecnologı́a inalámbricas WiMax o la
tecnologı́a móvil LTE.


Independientemente de la tecnologı́a de comunicaciones
utilizada, este tipo de aplicaciones hacen uso de servicios
de mensajerı́a ya consolidados, como puede ser el servicio
MHS (acrónimo en inglés de Message Handling Service)
desarrollado por Novell a finales de la década de los 80.
Estos servicios de mensajerı́a usan formatos estandarizados
para sus mensajes, SMF (Standard Message Format). Los
terminales de comunicaciones que se embarcan en las flotas
hacen uso de dichos estándares, de esta forma, y siguiendo
el procedimiento de programación planteado en este trabajo,
se puede implementar una única aplicación con una interfaz
común para el control y gestión de flotas.


VI. CONCLUSIONES


Las pautas de diseño planteadas en este trabajo pueden
en principio resultar un tanto complejas y requieren de un
esfuerzo inicial por parte de los desarrolladores que se in-
volucran en la implementación de un sistema de gestión y
control de flotas heterogéneas (sobre todo si no se tienen
nociones sobre POO), pero la curva de aprendizaje de estos
sistemas suele ser rápida y los beneficios son múltiples. El
procedimiento de programación basado en la separación MVC
da como resultado aplicaciones mas escalables, modulares y
más fáciles de mantener.


Más aún, con los gestores de contenidos se puede llegar
a lograr una aplicación que se extiende mas allá de las
funcionalidades de la aplicación original sin la necesidad de
un programador especializado, lo que reduce los costes que
puede suponer reimplementar una aplicación; aunque para
lograr este propósito las labores de diseño y programación del
sistema se complican notablemente y requieren de un mayor
tiempo de desarrollo.
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Abstract -The aim of this paper is to  show the design and 
setting of a proving stand of telecommunications infrastructures 
in buildings as a tool for teaching support. 


The utility allows the students the possibility to take measures 
of radio and TV signals levels, telephony connections, as well as 
to the real physical dimensions of telecommunications 
infrastructures in buildings (tubes, registers, channels) and to 
understand the dimensions this kind of installations really needs. 
The proving stand simulates a 4-storey building with 3 flats per 
floor, with a total of 12 private units. 


The project includes all the telecommunications services  that 
are specified on the Real Decreto (Royal Decree) 401/2003 on 
ICT (Infrastructuras Comunes de Telecomunicaciones) [1]. 
Each one of these services includes, as well as the expenses of the 
equipments, cables, boxes, tubes, channels, etc. 
The  telecommunications services  included at the proving stand 
are standard telephony, cable TV, analogue and digital radio 
and TV, and satellite TV systems. 


I. INTRODUCCIÓN 


La idea de montar una pista de pruebas como elemento de 
soporte docente en el ámbito del estudio de las 
infraestructuras de telecomunicaciones se remonta unos años 
atrás cuando el Departamento de Electrónica del Instituto de 
Enseñanza Secundaria Escola del Treball de Barcelona 
presentó un Plan de Actuación a desarrollar durante un 
periodo de 4 años al Departament d’Ensenyament de la 
Generalitat de Cataluña. De las diferentes líneas de actuación 
que formaban este Plan, una de ellas es precisamente la del 
diseño y montaje de la pista así como adecuar el aula que la 
albergaría. El Departament d’Ensenyament de la Generalitat 
de Catalunya, tras varias reuniones, acepta dicha propuesta y 
establece una serie de actuaciones para llevar a cabo estas 
líneas de actuación: temporización, recursos humanos, 
recursos materiales y formación específica. El problema más 
importante que surgió al principio, fue encontrar un espacio 
físico donde instalar la pista, hasta que se optó por el  aula 
OBA situada en la planta baja del centro. Se creó una primera 
aproximación del edificio a simular en cuanto a los registros y 
canalizaciones que se precisarían, es decir, las que definirían 
las dimensiones de la pista. Tras estudiar diferentes opciones 
de montaje de la pista en el aula y de diferentes edificios a 
simular, se opta por la que se detalla en este artículo. 


Concretamente, se barajaron tres posibilidades: simular un 
edificio solo con viviendas, uno con viviendas, oficinas y 
locales comerciales o bien uno con viviendas y locales 
comerciales. Esta tercera la propuesta fue la escogida debido 
a que era la que mejor se ajustaba desde el punto de vista 
físico a la superficie reservada para montar la pista. Se simula 
un edificio con 2 locales comerciales en la planta baja, 2 
viviendas en la 1ª planta, y 4 viviendas en la 3ª y 4ª planta 
respectivamente. En la línea de actuación que se presentó al 
Departament d’Ensenyament, se incluyó un presupuesto de 
13.250 Euros, cantidad que fue concedida y que fue la base 
económica para poder llevar a cabo esta iniciativa. Destacar 
también la colaboración desinteresada de algunas empresas 
del sector como Televes[2], Unex[3] o Himel[4] que han 
apoyado la iniciativa desde su fase embrionaria. Se trata de 
una infraestructura realizada con fondos públicos y con 
aportaciones de empresas privadas a nivel de material.  
 


 
 


Fig. 1. Aspecto de la pista de pruebas  


El diseño de la pista de pruebas incluye todos los 
servicios de telecomunicaciones que se especificaban en la 
normativa estatal vigente en el momento de su realización 
(Real Decreto 401/2003) [1] en materia de ICT 







  


 


(Infraestructuras Comunes de Telecomunicaciones en 
Edificios), es decir, infraestructuras, equipos electrónicos 
pasivos y activos, cableado, recintos, tubos, canaletas etc. 
Los servicios de telecomunicaciones que se incluyen en la 
pista de pruebas, son los que se detallan a continuación: 


 
1. Telefonía Básica (TB): Infraestructuras, cableado y 
dispositivos de distribución de señales. 
2. Telecomunicaciones de Banda Ancha, 
Telecomunicaciones por Cable (TLCA): solo 
Infraestructuras.  
3. Radiodifusión Comercial, Televisión terrenal y satélite 
(RTV+SAT): Infraestructuras, cableado y dispositivos 
electrónicos activos y pasivos de distribución. 
4. Televisión terrenal analógica (UHF): Infraestructuras, 
cableado y dispositivos electrónicos activos y pasivos de 
distribución. 
5. Televisión terrenal digital (TDT): Infraestructuras, 
cableado y dispositivos electrónicos activos y pasivos de 
distribución. 
6. Televisión vía Satélite analógica y Digital: 
Infraestructuras, cableado y dispositivos electrónicos activos 
y pasivos de distribución de dichas señales. 
7. Radiodifusión Comercial Digital (Digital Audio 
Broadcast): Infraestructuras, cableado y dispositivos 
electrónicos activos y pasivos de distribución. 


 
La pista no incluye el cableado y los dispositivos 


electrónicos activos y pasivos de acondicionamiento y 
distribución de los servicios de datos y telefonía inalámbrica 
(L.M.D.S) ni de Telecomunicaciones por Cable (TLCA), 
ambos servicios recogidos también en la normativa sobre 
ICT.  Para la instalación de estos dos servicios sería necesaria 
la conexión a un operador de telecomunicaciones que nos 
proporcionara señal hasta el propio RITI (Recinto de 
Infraestructuras de Telecomunicaciones Inferior) hecho que 
conllevaría realizar obra civil en el exterior de edificio que 
alberga la pista. Hay que recordar que la normativa deja bien 
claro que la instalación del cableado y dispositivos pasivos y 
activos correspondientes a los servicios de 
telecomunicaciones por cable son responsabilidad del propio 
operador. 


La tabla siguiente (Tabla 1) describe las diferentes 
viviendas simuladas en el edificio, así como las tomas de 
señal instaladas: 


 
 


EDIFICIO TOMAS  
PLANTA UNIDAD ESTANCIAS  TV  CABLE  Teléfono 
Planta baja Local A 1 2 2 2 


Local B 1 2 2 2 
Planta 1a Vivienda 1A 3 3 3 3 


  Vivienda 1B 3 3 3 3 
Planta 2a Vivienda 2A 4 4 4 4 


Vivienda 2B 3 3 3 3 
Vivienda 2C 3 3 3 3 
Vivienda 2D 3 2 2 2 


Planta 3a Vivienda 3A 4 4 4 4 
Vivienda 3B 3 3 3 3 
Vivienda 3C 3 3 3 3 
Vivienda 3D 3 2 2 2 


Tabla 1. Distribución de estancias y tomas de señal 


II.  SERVICIO DE RADIO Y TELEVISIÓN 


Las señales de radiodifusión sonora y televisión terrestre 
captadas por las antenas situadas en la cubierta del edificio se 
propagan por cable coaxial hasta el RITS (Recinto de 
Infraestructuras de Telecomunicaciones Superior) donde se 
hallan los equipos de cabecera. Una vez amplificada la señal, 
se mezcla con las señales de F. I. (Frecuencia Intermedia) 
procedentes de las antenas parabólicas. Desde este recinto de 
telecomunicaciones partirá la distribución de televisión 
mediante las dos bajadas a cada ramal de la instalación. 
La red permite transmitir la señal, entre la cabecera y la toma 
de usuario, con un ancho de banda entre 5 y 2.150 MHz. Este 
diseño técnico cumple los niveles de señal y las normas 
UNE-EN 50083-1 [5], UNE-EN 50083-2 [5], UNE-EN 
50083-8 [6] en materia de seguridad eléctrica y 
compatibilidad electromagnética para este tipo de 
instalaciones, según se establece en el Real decreto 401/2003, 
de 4 de abril, del Ministerio de Ciencia y Tecnología. 


 
 


Fig. 2. Esquema de registros y canalizaciones  


 
Se han empleado amplificadores de cabecera que cubren los 
canales terrestres comerciales, y las bandas de FI (frecuencia 
Intermedia) de satélite. Todos estos dispositivos están 
situados en el Recinto de Infraestructuras de 
Telecomunicaciones Superior (RITS).  
En cuanto a los amplificadores de frecuencia intermedia, su 
función es la de amplificar toda la banda de FI (de 950 a 2150 
Mhz) de un satélite (una sola polaridad) para ser distribuida 
directamente en abierto en toda la red de distribución, es a 
decir, a todos los usuarios de la instalación. 
Para poder descodificar la nueva Televisión Digital Terrestre, 
se ha empleado el sistema de descodificación colectiva. Este 
sistema consiste en descodificar la señal digital en la cabecera 
(COFDM – PAL) y enviarlo a los usuarios en banda UHF 
para que puedan sintonizar los canales cómo si de un canal 
analógico convencional se tratara. 
En cuanto a los descodificadores QPSK a PAL, su función 
será la de transformar un canal de satélite digital en uno en 
sistema  PAL en  banda UHF/VHF.  
 







  


 


Para la amplificación de los canales de satélite 
analógicos, se utiliza un módulo de banda ancha que permite 
amplificar todos los canales de una misma polaridad de un 
satélite determinado. La pista trabaja con 2 antenas 
parabólicas, una de las cuales está orientada al satélite 
ASTRA y la otra se orienta al Hispasat o a Eutelsat. 


El acceso de la señal de RTV a cada una de las viviendas 
se realiza de dos formas diferentes, dependiendo de la 
vivienda que se trate, ambas cumpliendo el   reglamento. La 
primera es que lleguen 2 cables coaxiales con señales de 
UHF, FM y las dos F.I.’s. La segunda opción es utilizar un 
PAU (Punto de Acceso de usuario) activo, con el que el 
usuario puede elegir desde una unidad interna la F.I. que 
prefiera, es decir, puede conmutar entre cualquiera de los 2 
cables coaxiales.  


 


 
 
 


Fig. 3. Detalle del Transmodulador COFDM i QPSK a PAL 


III.  SERVICIO DE TELEFONIA BASICA 


La red de distribución parte desde las regletas de 10 pares 
situadas en el registro principal dedicado a este servicio y 
alojado en el interior del RITI. Hasta los puntos de 
distribución se ha instalado un cable multipar de 50 pares. 
Los puntos de distribución están formados por regletas de 
conexión de 5 pares para unir los pares de la red de 
distribución con los cables de la red de dispersión, que 
acabarán en los puntos de acceso al usuario. 
Los puntos de acceso al usuario (PAU) unen la red de 
dispersión y la red interior del usuario. Desde el PAU sale la 
red de interior de usuario que está formada por cables y otros 
elementos, que acabarán en las bases de acceso de terminal 
(BAT). 


El tipo de cable utilizado en la red de interior de usuario 
es el de 2 pares i 0,5 mm de diámetro. 


Para la distribución horizontal de los pares telefónicos 
desde el registro secundario hacia las PAU de telefonía, se 
han utilizado regletas de 5 pares. 


IV.  REGISTROS Y CANALIZACIONES 


La pista se extiende desde el RITI hasta el RITS, es decir, 
no incluye arqueta de entrada ni canalización externa. Si se 


ha instalado la canalización de enlace superior  desde la ha 
instalado la canalización de enlace superior  desde la cubierta 
del edificio hasta el recinto de infraestructuras de 
telecomunicaciones superior RITS. 


El Recinto de Instalaciones de Telecomunicaciones 
inferior (RITI) i el superior (RITS) son de tipo modular y de 
dimensiones 200×100×50 cm. 


La canalización principal que une el RITI con el RITS es 
la siguiente: un tubo para el servicio de RTV, uno para el de 
Telecomunicaciones de Banda Ancha y SAFI (servicio de 
Acceso Fijo Inalámbrico, contemplado en la normativa), uno 
para Telefonía básica y RDSI y uno de reserva. Todos los 
tubos que forman esta canalización son de PVC y de 50mm 
de diámetro externo. Como comparativa a nivel del espacio 
que ocupa la canalización principal, se ha instalado encima 
de los tubos una segunda canalización principal mediante 
canal de 110x60mm con separación interna para cada uno de 
los servicios. 
 


 
 


Fig. 4. Registros de Terminación de Red de 4 viviendas y Secundario. 


 
Los registros secundarios se intercalan en la canalización 


principal a cada planta y sirven para poder segregar todos los 
servicios necesarios para los usuarios de estas plantas. Para 
esta pista se han utilizado registros secundarios de 45 × 45 × 
15 cm., IP 33.5 y con cerradura incluida. 


Del registro secundario salen varias canalizaciones 
secundarias con  capacidad suficiente para alojar todos los 
cables de las viviendas a las que dan servicio. Esta 
canalización se ha materializado en todos los casos mediante 
tubo de PVC de 25 mm. de diámetro exterior , sin embargo 
con el fin de comparar el espacio que necesitan ambas 
opciones, se ha realizado también con canales en las plantas 
3ª y 4ª mediante canaletas de 20x50mm. Los registros de 
terminación de red están en el interior de la vivienda o local  
y están integrados en un único cuadro de dimensiones 50x30 
cm. IP 33.5.  La canalización de interior de usuario se ha 







  


 


realizado con tubo corrugado de 20 mm. de diámetro y con 
canaleta de 50 x 20 mm. con 3 compartimentos internos a 
partir de los requerimientos de la normativa actual. 


En cada vivienda hay tres registros de toma (uno para 
cada servicio: Telefonía básica+ RDSI, RTV i TLCA) de 7x 
7x5 cm. 


 


 
 


Fig. 5. Punto de Acceso de Usuario y canalización interior. 


V. OPERATIVIDAD DE LA  PISTA DE PRUEBAS 


Como ya hemos comentado anteriormente, la pista de 
pruebas se encuentra totalmente operativa. Se están 
impartiendo clases utilizándola como soporte docente y 
algunas empresas y universidades la están utilizando para 
realizar conferencias o formación continua para su   personal 
técnico, comercial y alumnado. 


Por lo que respecta al propio centro, la pista de pruebas se 
utiliza como laboratorio de prácticas en diversos grupos con 
créditos relacionados con las telecomunicaciones, todos ellos 
correspondientes a los Ciclos Formativos de Grado Superior 
de la familia de Electricidad i Electrónica. 


La dirección del centro tiene firmado un convenio de 
colaboración con FECEMINTE (Federación Catalana de 
Instaladores de Telecomunicaciones) mediante el que esta 
entidad imparte clases, seminarios i conferencias utilizando 
esta instalación.  


La  pista da servicio también a cursos de formación del 
programa de Formación Continua del Departament 
d’Ensenyament de la Generalitat de Catalunya, así como al 
curso “La Normativa ICT” que ofrece el ICE de la 
Universidad Politécnica de Cataluña a profesores de 
secundaria. 


Los alumnos de la asignatura de Proyectos ICT de la 
Escola d’Enginyeria de Telecomunicació i Aeroespacial de 
Castelldefels de la UPC (Universidad Politécnica de 
Catalunya) realizan también sesiones prácticas en este 
espacio.       


VI.  CONCLUSIONES 


La culminación de este proyecto es un claro ejemplo que 
demuestra la buena relación existente, a nivel de 
colaboración, entre la formación técnica a nivel universitario 
y la enseñanza reglada de formación profesional. 


Concretamente, la Escuela d’Enginyeria de Telecomunicació 
i Aeroespacial de Castelldefels ha colaborado con el 
Departament de Ensenyament en muchas otras actividades 
además del diseño de la pista, por ejemplo, en el de la 
convalidación de créditos entre los estudios de Ciclos 
Formativos de Grado Superior de las especialidades de 
Electrónica y Telecomunicaciones  y los de la antigua 
Ingeniería Técnica de Telecomunicaciones, hoy estudios de 
Grado. 


Como posibles mejoras y actualizaciones de la pista, que 
no se descartan en un futuro, destacar la posibilidad de que 
lleguen a buen puerto los contactos mantenidos con un 
operador de telecomunicaciones de banda ancha con el fin de 
instalar  los equipos y el cableado de telecomunicaciones por 
cable.   


El reciente cambio en la normativa ICT, provocará que la 
instalación deba adaptarse a las exigencias de la misma. Uno 
de los aspectos más importantes de este cambio es la 
presencia de la fibra óptica en el interior del propio edificio, 
por lo que deberán adaptarse las infraestructuras que 
permitan albergar a este nuevo medio de trasmisión.   
El diseño de la pista ha sido cedido gratuitamente a otros 
centros docentes de secundaria y universitarios con el fin de 
que se utilice como base por el montaje de una pista de 
características similares. 
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Abstract- Segmentation is a fundamental task in image 
processing. Other steps of an image processing scheme are often 
based on its results. Segmentation allows us to identify areas of 
interest in an image. Since the main idea is to perform a 
classification of pixels, it seems logical that we treat 
segmentation as a pattern recognition problem. This paper 
presents an effective segmentation method based on learning 
machines. To improve the accuracy of the proposed method, a 
committee machine has been developed. In particular, a 
combination of Multilayer Perceptrons has been trained by 
means of the Back Propagation algorithm. The suggested 
approach is able to detect the required information within an 
image in an automatic way. Finally, this method has been 
applied to solve two real problems: segmentation of the carotid 
artery in ultrasound images and detection of marine mammal 
tonal calls in spectrograms.  


I. INTRODUCCIÓN 


La segmentación es una tarea fundamental en el campo 
del procesado de imagen que proporciona las bases para 
cualquier análisis de alto nivel. Su cometido es subdividir una 
imagen en las regiones u objetos que la constituyen. Esta 
separación, que por lo general resulta sencilla y rápida para el 
ojo humano, es una de las tareas más complicadas en el 
procesado de imágenes. En muchos casos, la precisión de la 
segmentación determina el éxito del análisis de las imágenes, 
ya que otras etapas del procesado se basan en las regiones 
segmentadas. Por esta razón, es conveniente dedicar todo el 
esfuerzo necesario en mejorar los resultados de la 
segmentación. 


Aunque se han propuesto muchas técnicas, no existe una 
técnica estándar de segmentación que proporcione resultados 
satisfactorios para todas las aplicaciones. La definición del 
objetivo de la segmentación y el tipo de imágenes bajo 
análisis determinarán el método a utilizar.  


En general, los algoritmos de segmentación para imágenes 
monocromas se basan en una de las dos propiedades básicas 
de los valores de intensidad de la imagen [1]: discontinuidad 
y similitud. En la primera categoría, se divide la imagen 
basándose en cambios bruscos de intensidad (bordes). En la 
segunda, se divide la imagen en regiones que son similares 
según unos criterios prefijados. 


Puesto que la segmentación requiere realizar una 
clasificación de los píxeles de la imagen, resulta lógico 


tratarla como un problema de reconocimiento de patrones. 
Especialmente cuando se trabaja con imágenes donde la 
variabilidad de los datos puede ser elevada, las técnicas de 
reconocimiento de patrones son de especial interés, puesto 
que proporcionan flexibilidad y automatización.  


En este artículo se propone una técnica de segmentación 
de imagen basada en la utilización de un conjunto de 
máquinas de aprendizaje. La segmentación se entiende como 
un problema de clasificación binaria. El sistema es entrenado 
de forma supervisada, usando como salida deseada una 
imagen etiquetada manualmente. Dentro de este estudio, se 
presentan dos aplicaciones del método propuesto. En primer 
lugar, se estudia su aplicación al campo de la imagen médica. 
En concreto, a imágenes ecográficas de la arteria carótida. En 
segundo lugar, se propone incluir esta técnica de 
segmentación de imagen en un sistema para la detección de 
las señales acústicas emitidas por los cetáceos. 


II. PERCEPTRONES MULTICAPA 


Los Perceptrones Multicapa (MultiLayer Perceptrons, 
MLPs) constituyen una importante clase de redes neuronales. 
Los MLPs han sido aplicados satisfactoriamente para 
resolver multitud de problemas, entrenándolos de forma 
supervisada. La arquitectura de un MLP está completamente 
definida por una capa de entrada, una o más capas ocultas y 
una capa de salida, estando cada capa compuesta por, al 
menos, una neurona. La señal de entrada se propaga capa por 
capa hacia la salida de la red (red de tipo “feed-forward”) [2]. 


En este trabajo, vamos a considerar redes neuronales de 
una única capa oculta (Single Layer Feedforward Networks, 
SLFNs). Supongamos un MLP con una capa oculta de M 
neuronas. Cada neurona de la capa oculta es conectada a 
todas las neuronas de la capa anterior y posterior a ella, véase 
la Fig. 1. 


Dado un conjunto de datos compuesto por N muestras 
distintas (�� , ��), donde �� � ����, ��	, … , ��� � � �� son los 
vectores de entrada y �� � ����, ��	, … , ��� � � �� son los 
vectores “target” (salidas deseadas) asociados, la salida del 
MLP viene dada por 
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Fig. 1. Arquitectura de un MLP estándar 


donde  � �" son las funciones de activación de las neuronas 


ocultas, �� � #$��, $�	, … , $�� %�
 son los pesos de salida 


asociados a la j-ésima neurona oculta; mientras que �� �
#&��, &�	, … , &��  %�


 y �� representan, respectivamente, el vector 
de pesos de entrada y el sesgo correspondientes a dicha 
neurona. Las unidades de salida tienen funciones de 
activación lineales, mientras que para � �" se suelen emplear 
funciones de tipo sigmoide.  


Los parámetros a optimizar durante el entrenamiento de 
la red son los pesos y el número de neuronas de la capa 
oculta. Información detallada sobre el diseño y la 
implementación de MLPs se puede encontrar en [2] y [3]. 


III.  COMITÉ DE EXPERTOS 


En la práctica, los problemas de clasificación complejos 
requieren la contribución de varias redes neuronales para 
alcanzar una solución óptima [2]. De acuerdo con el 
principio “divide y vencerás”, una tarea compleja se resuelve 
dividiendo ésta en varias tareas más sencillas y combinando 
sus soluciones. En la terminología de las redes neuronales, 
esto se traduce en dividir la tarea de aprendizaje entre varios 
expertos. Se dice que esta combinación de redes constituye 
un comité de expertos y se incluye dentro de la categoría de 
aproximadores universales.  


En el campo del procesado de imagen, se ha demostrado 
que la precisión de clasificación proporcionada por un comité 
puede superar la precisión de la mejor red. Sin embargo, 
también se ha demostrado que sólo son efectivos si las redes 
que los forman producen errores diferentes. Se han 
investigado diferentes métodos para la combinación de redes 
neuronales. Estos métodos consisten, básicamente, en variar 
los parámetros relacionados con el diseño y la 
implementación de los expertos [4]. 


IV.  MÉTODO PROPUESTO 


En este artículo se propone un método de segmentación de 
imagen basado en la utilización de máquinas de aprendizaje. 
La tarea de segmentación es abordada como un problema de 
reconocimiento de patrones. Dada una imagen de entrada, el 
sistema debe clasificar sus píxeles en dos clases: por un lado 
los pertenecientes a las zonas de interés, y por otro el resto de 
píxeles. Se trata, por tanto, de un problema de clasificación 
binaria. Puesto que la segmentación no es una tarea trivial, 
con el fin de mejorar la precisión y robustez del sistema, se 
combinan los resultados obtenidos por cuatro máquinas, que 
constituyen un comité de expertos (ver Fig. 2). Las máquinas 


empleadas en este trabajo son MLPs de una única capa oculta. 
Con el entrenamiento apropiado de las redes, el sistema 
proporcionará la imagen segmentada de forma automática. 


El proceso de entrenamiento de las redes se lleva a cabo 
de forma supervisada. Todas las redes de nuestro comité son 
entrenadas según la regla de aprendizaje Back-Propagation 
(BP), utilizando funciones de activación de tipo sigmoidal. El 
algoritmo BP estándar es un algoritmo de descenso por 
gradiente que suele resultar demasiado lento en aplicaciones 
prácticas. Existen variaciones del algoritmo básico que 
solucionan este problema. En este trabajo se utiliza el 
algoritmo de gradiente conjugado escalado [5]. Las redes 
utilizan una imagen etiquetada de forma manual como 
imagen “target” (salida deseada). La imagen target es una 
imagen binaria construida a partir de la imagen de entrada, 
donde los píxeles con valor ‘1’ muestran las zonas de interés 
en la imagen original. 


Los cuatro expertos de nuestro comité toman como 
entradas subimágenes resultantes de un proceso de 
enventanado de la imagen original. Una ventana cuadrada es 
desplazada píxel a píxel sobre la imagen de entrada para 
construir los patrones de entrada a la correspondiente red. 
Para cada subimagen de entrada la salida de la red presenta 
una única componente, que se corresponde con el valor target 
para el píxel central de dicha subimagen. Diferentes tamaños 
de ventana serán considerados para los diferentes expertos. 


Por último, una “meta” red neuronal combina los 
resultados obtenidos por los expertos. Por tanto, el 
entrenamiento de ésta se lleva a cabo en una segunda etapa, 
tras completar el entrenamiento de los expertos. Los patrones 
de entrada a esta red se construyen mediante cuatro 
subimágenes, una a partir de cada imagen de salida de los 
expertos. La red proporciona como salida el valor target 
asociado al píxel bajo análisis (píxel central de las 
subimágenes), es decir, de nuevo una única componente. 


V. APLICACIONES 


En esta sección, vamos a analizar dos posibles 
aplicaciones para el método de segmentación de imagen que 
se estudia en este trabajo. 


A.  Segmentación de la Arteria Carótida  


La arteriosclerosis es una enfermedad cardiovascular 
muy extendida, producida por el depósito de placas de 
ateroma en las paredes de los vasos sanguíneos. Por tanto, 
afecta al paso normal de oxígeno y nutrientes a las diversas 
zonas del cuerpo humano. El tejido graso acumulado en las 
capas internas de las arterias provoca su inflamación y el 
depósito de calcio, estrechando y reduciendo la elasticidad de 


 
Fig. 2. Estructura del comité de redes utilizado 
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las mismas. Puede progresar hasta la oclusión del vaso, 
impidiendo el flujo de la sangre por la arteria. La 
arteriosclerosis es la causa más importante de ataques 
cardíacos e infartos, así como de problemas cerebrales. Por 
tanto, es muy importante diagnosticar y tratar esta afección 
de forma precoz.  


Diversos estudios muestran que el engrosamiento de la 
pared de la arteria carótida es indicativo del correspondiente 
endurecimiento y engrosamiento de las arterias coronarias 
[6]. Las paredes de las arterias están formadas por tres capas: 
la íntima, la media y la adventicia. El aumento del grosor 
íntima-media (Intima Media Thickness, IMT) es un marcador 
de la alteración de la pared arterial. Aunque se puede estudiar 
el IMT en cualquier arteria accesible, para investigarlo como 
marcador de un proceso de arteriosclerosis, se aconseja 
obtenerlo mediante ecografías de alta resolución en modo-B, 
al nivel de la pared proximal de ambas carótidas comunes 
(CCA), unos 2 cm por debajo de su bifurcación [7].  


Mediante el escaneo de la arteria carótida y el estudio del 
IMT, los médicos pueden determinar la tendencia de un 
paciente a la arteriosclerosis cuando la enfermedad está en su 
fase incipiente y el paciente asintomático. Por este motivo, la 
medición rutinaria del IMT carotídeo se ha transformado en 
una importante y útil herramienta tanto para predecir como 
para evaluar esta patología de forma sencilla, no invasiva, 
objetiva, reproducible y a un coste razonable.  


El procesado de los datos suele hacerse de forma manual 
por parte del facultativo, que mide el IMT en unos pocos 
puntos, con la consecuente variabilidad entre observadores. 
Este problema se puede solucionar con la aplicación de 
técnicas de segmentación de imagen [8]. Haciendo uso de las 
mismas, se puede detectar el IMT en toda la extensión de la 
arteria, lo que proporciona resultados más precisos.  


A continuación, se presentan los resultados obtenidos al 
aplicar el método de segmentación propuesto en este artículo 
a la medición del IMT en imágenes ecográficas. Tal como se 
ha comentado anteriormente, se utiliza una combinación de 
cuatro expertos. Los tamaños de ventana (cuadrada) 
considerados para los diferentes expertos son: W = 3, 5, 7 y 
9. Por otro lado, en el proceso de enventanado de las 
imágenes de salida de los expertos se ha utilizado una 
ventana 3'3. Hay que señalar que se necesita incluir una 
etapa de depuración de resultados a la salida del comité. En 
esta etapa se eliminan imperfecciones y se rellenan pequeños 
huecos haciendo uso de técnicas de morfología. 


En la Fig. 3 se muestra la ecografía utilizada como 
imagen de entrada así como un detalle de las capas a 
segmentar. En la Fig. 4 se puede observar la imagen target y, 
en la Fig. 5, la imagen obtenida como salida final del 
sistema. Por último, en la Fig. 6 se muestra un recorte de la 
zona de interés, donde se ha sobreimpreso en la imagen 
original el resultado obtenido tras la etapa de depuración.  


                                
Fig. 3. Imagen de entrada al sistema (ecografía de la artería carótida) 


 
Fig. 4. Imagen target (salida deseada) 


 
Fig. 5. Imagen de salida del comité (sin depurar) 


 
Fig. 6. Imagen de entrada con resultado (depurado) sobreimpreso 


Una vez obtenida la imagen segmentada, calculamos el 
valor medio del IMT y lo comparamos con el valor de 
referencia (valor medio del IMT en la imagen target). En este 
caso, el valor medido a la salida del sistema es de 0,0459 cm 
(11,76 píxeles) y el valor de referencia es de 0,043 cm (11,02 
píxeles). Con todo lo anterior, se puede concluir que estos 
resultados iniciales son bastante prometedores.  


B.  Segmentación de Señales Acústicas de Cetáceos   


La monitorización acústica de los mamíferos marinos es 
de gran importancia para la detección, localización e 
identificación de estas especies. Permite recopilar 
información para el estudio de sus hábitos y habilidades de 
comunicación. Además, tener constancia de la presencia de 
estos animales en ciertas áreas facilita su protección.  


Las señales acústicas emitidas por los mamíferos marinos 
son denominadas vocalizaciones y se clasifican como señales 
tonales (silbidos y sonidos modulados de baja frecuencia) o 
señales pulsadas (chasquidos) [9]. Los sonidos pulsados son 
señales de banda ancha y de muy corta duración; mientras 
que los sonidos tonales son señales de banda estrecha 
moduladas en frecuencia, en las que frecuencia y amplitud 
varían lentamente con el tiempo y el rango de duración es 
mucho más amplio. En particular, nos centraremos en las 
señales tonales emitidas por cetáceos, que componen el orden 
de mamíferos marinos más vocalizantes.  


La mayoría de los sistemas de detección de mamíferos 
marinos se basan en la utilización del espectrograma, ya que 
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se trata de una transformación tiempo-frecuencia con una 
sólida base matemática y resulta fácilmente interpretable 
[10]. En nuestro caso, pretendemos detectar los silbidos de 
cetáceos presentes en un espectrograma mediante el método 
de segmentación propuesto en este artículo. El sistema toma 
el espectrograma como imagen de entrada y una imagen 
etiquetada manualmente como imagen target. Los tamaños 
de ventana considerados para los diferentes expertos son: W 
= 5, 7, 9 y 11. Mientras que, en el proceso de enventanado de 
las imágenes de salida de los expertos se ha utilizado una 
ventana 3'3. 


Una vez completado el proceso de entrenamiento de todas 
las redes de nuestro comité, realizamos las simulaciones 
pertinentes con señales reales para comprobar la precisión 
del método. La Fig. 7 muestra la imagen de entrada 
(espectrograma); mientras que, la correspondiente imagen 
target se puede observar en la Fig. 8. La imagen segmentada 
obtenida a la salida del comité de redes se presenta en la Fig. 
9. Como se puede apreciar, estos resultados, aunque 
preliminares, son bastante satisfactorios. 


 
Fig. 7. Imagen de entrada al sistema (espectrograma)  


   
Fig. 8. Imagen target (salida deseada) 


VI.  CONCLUSIONES 


En este trabajo se propone un método de segmentación 
basado en el entrenamiento de un comité de expertos. Se 
plantea la tarea de segmentación como un problema de 
clasificación  de los píxeles de una imagen. Para llevar a 
cabo esta tarea, una combinación de MLPs ha sido entrenada 
mediante el algoritmo BP. Una vez completado el 
entrenamiento de las redes, el sistema propuesto permite 
obtener los resultados de forma rápida y automática.  


Además, el método propuesto ha sido aplicado a dos 
problemas diferentes. El primero de ellos es la segmentación 


 
Fig. 9. Imagen segmentada (salida del sistema) 


de ecografías de la artería carótida, con fin de medir de forma 
automática el IMT, un marcador precoz de la arteriosclerosis. 
En segundo lugar, se ha abordado la segmentación de 
espectrogramas en un proceso de detección de las señales 
acústicas emitidas por los cetáceos. Se han presentado 
algunos de los resultados preliminares obtenidos, que han 
resultado satisfactorios. Por último, señalar que es necesario 
seguir trabajando en un proceso de validación del método 
propuesto para verificar su robustez y capacidad de 
generalización. 
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Resumen—The study of the transmission/reflection of electro-
magnetic waves through periodic arrays of apertures or patches
in metal screens has received a lot of attention in recent years in
the frame of extraordinary transmission and reflection phenome-
na. These phenomena have been explained in terms of interaction
of impinging waves with spoof surface plasmon-polaritons (SPP)
supported by the periodic structure. However, an alternative
approach, of analytical nature, has been proposed by some ofthe
authors based on conventional waveguide discontinuity theory.
The original formulation, valid for free–standing metal screens,
is here adapted to deal with periodically distributed narrow slits
or strips loaded with dielectric slabs. Circuit models with only
one adjustable parameter are obtained for that kind of gratings
under TE and TM polarization conditions for both normal and
oblique incidence. Surprisingly accurate results can be obtained
with negligible or very low computational effort.


I. I NTRODUCCIÓN


El estudio de la transmisión/reflexión a través de/desde
superficies metálicas estructuradas ha atraı́do la atención de
investigadores en el campo de la óptica y del electromagne-
tismo desde hace más de un siglo [1]. Pero el descubrimiento
de la transmisión extraordinaria al final de la década de los 90
[2] ha provocado un renovado interés y una intensa actividad
en este tema. Pueden encontrarse revisiones autorizadas del
fenómeno en cuestión, por ejemplo en [3], [4].


La teorı́a más aceptada se basa en la interacción entre las
ondas incidentes y los pseudo-plasmones (spoof plasmons)
soportados por la superficie estructurada [5], [6]. Aunque
esta explicación es correcta, también se ha demostrado la
existencia de transmisión extraordinaria en el interior de guı́as
de ondas cerradas con diafragmas eléctricamente pequeños
[8] , donde carece de sentido hablar de plasmones. Una
explicación alternativa basada en la teorı́a convencional de
discontinuidades en guı́as de ondas permite modelar ambos
tipos de transmisión extraordinaria [10]. La guı́a de ondas pue-
de ser real [8] o ser la guı́a virtual inducida por la periodicidad
del sistema [9], [10]. Este punto de vista tiene la ventaja de
conducir directamente a un modelo de circuito con unos po-
cos parámetros que, eventualmente, pueden ser determinados
analı́ticamente [11] o usando estrategias numéricas adecuadas
[10]. Una vez conocidos estos parámetros, el espectro de
transmisión/reflexión es conocido para cualquier frecuencia
de interés, mientras que los modelos basados en plasmones
requieren del cálculo de los coeficientes de scattering para
cada frecuencia. Estos modelos de circuito fueron original-


mente desarrollados para estructuras puramente conductoras
(free-standing grids). Sin embargo la introducción de láminas
dieléctricas es importante por motivos prácticos y por la
mayor flexibilidad de diseño que procuran [12]. Este tipo de
estructuras ha sido de uso común en microondas/milimétricas
(superficies selectivas en frecuencia) [13], ámbito en el que el
uso de modelos de circuito está muy extendido. Sin embargo,
la transmisión extraordinaria no ha sido objeto de interés
en este contexto por razones que se discuten en [10]. En
consecuencia, los modelos circuitales propuestos por otros
autores suelen estar restringidos a longitudes de onda signifi-
cativamente mayores que el tamaño de la celda unidad de la
estructura periódica, mientras que los fenómenos interesantes
que se pueden denominar con propiedad transmisión extraor-
dinaria ocurren cuando la longitud de onda (en el aire o en
alguna de las capas dieléctricas) es próxima al parámetro de
red. Además, muchos de los métodos propuestos con anterio-
ridad adolecen de falta de sistematismo. Por estos motivos,
los modelos disponibles para estructuras como las que nos
interesan aquı́ suelen fracasar cuando intentan dar cuentade
fenómenos complejos como la transmisión extraordinariao
de espectros de transmisión/reflexión muy complicados. Ya se
han dado algunos pasos en la dirección adecuada para modelar
estructuras periódicas cargadas con láminas dieléctricas [14]–
[16]. Nuestro propósito aquı́ es proporcionar una base rigurosa
para el procedimiento semi-heurı́stico introducido en [14],
[15] que permita hacerlo sistemático y extender su aplicación
a cualquier polarización de la onda incidente, ángulo de
incidencia y tipo de estructura 1-D periódica (ranuras o
tiras conductoras). Ello nos permite conocer la topologı́ay
naturaleza adecuadas del circuito equivalente a emplear en
las diversas situaciones contempladas, dotando al modelo de
una gran robustez y precisión a pesar de su simplicidad.


II. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA


En la Fig. 1 se muestra una de las tı́picas situaciones que
se pretende modelar en este trabajo. La estructura consiste
en una agrupación periódica unidimensional de ranuras en
una pantalla metálica iluminadas normalmente por una onda
TEM polarizada con el campo eléctrico paralelo a las ranuras
(polarización TE), las cuales están situadas entre dos l´aminas
dieléctricas. Esta estructura se muestra a modo de ejemplo,
pero el tratamiento desarrollado e implementado en códigos
numéricos permite considerar también la polarización TM, el
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Fig. 1. Agrupación periódica 1–D de ranuras en una láminametálica de
espesor despreciable situada entre dos capas dieléctricas. Se ilustra incidencia
normal y TE. La polarización TM y la incidencia oblicua también se
consideran en este trabajo, ası́ como el caso en que en que la estructura
consiste en tiras conductoras en lugar de ranuras, es decir,(a−w) ≪ a en
lugar dew ≪ a.


caso en que la estructura esté formada por tiras conductoras
en lugar de ranuras y la incidencia oblicua, ası́ como cualquier
número de capas dieléctricas de distinta permitividad a ambos
lados de la pantalla metálica. Estructuralmente, la diferencia
entre una pantalla formada por ranuras o por tiras metálicas
reside en la anchura relativa de la porción metalizada de la
celda unidad.


Como es bien sabido, la propagación de una onda plana a
través de distintas interfaces dieléctricas planas puede repre-
sentarse en términos de lı́neas de transmisión. Ası́, cada capa
dieléctrica viene respresentada por un tramo de lı́nea cuya
impedancia caracterı́stica es la impedancia de onda del medio
dieléctrico que la compone. La idea básica es que presencia
de la pantalla metálica puede tenerse en cuenta introduciendo
un determinado circuito equivalente en este modelo de lı́neas
de transmisión. El problema consiste pues en encontrar los
circuitos equivalentes apropiados para cada tipo de pantalla
(tiras o ranuras) y para cada polarización de la onda incidente.
Para ello, resulta muy conveniente reducir el problema origi-
nal a un problema equivalente de discontinuidades en guı́as
de ondas, como se explica a continuación.


Dada la periodicidad de la estructura el estudio del proble-
ma puede reducirse a una única celda unidad. Para incidencia
normal, las simetrı́as nos permiten imponer condiciones de
contorno de tipo pared eléctrica (polarización TM) o pared
magnética (polarización TE) separando cada celda unidad, de
modo que el problema queda reducido una guı́a de placas
paralelas. En esta guı́a equivalente, la pantalla juega el papel
de una discontinuidad tipo iris (ranura) u obstáculo (tira).
El efecto de la discontinuidad consiste en la excitación de
modos superiores de la guı́a. Puesto que los modos de
distinto orden sólo se acoplan entre sı́ y con el campo
incidente en la discontinuidad (y no en las distintas interfaces
dieléctricas) para caracterizar la discontinuidad mediante un
circuito equivalente nos basta con estudiar su comportamiento
cuando ésta se sitúa entre dos medios dieléctricos homogéneos
infinitos. La transmisión/reflexión en las distintas interfaces
dieléctricas que posea la estructura podrá luego tenerseen
cuenta introduciendo los correspondientes tramos de lı́nea de
transmisión que representan a cada capa dieléctrica.


eléctricas/magnéticas


paredes


Fig. 2. Pantalla con ranuras entre dos medios dieléctricosinfinitos. También
se muestra la ĺınea de transmisión que modela la propagación de la onda TEM
a ambos lados de la pantalla, con una admitanciaYeq que introduce en el
modelo el efecto de la pantalla (la admitancia global del circuito equivalente).


III. O BTENCIÓN DE LOS CIRCUITOS EQUIVALENTES


Teniendo en cuenta las ideas expuestas en la sección
anterior, consideremos una pantalla periódica de periodoa
situada entre dos medios dieléctricos homogénos e infinitos
con permitividadesεr1 y εr2. Consideremos también en
primer lugar que la pantalla consiste en un arreglo periódico
de ranuras con anchuraw, sobre la que incide normalmente
una onda TEM en polarización TE o TM (véase la Fig. 2). La
componentes transversales de los campos normalizados a la
izquierda y derecha de la pantalla (z = 0− y z = 0+) pueden
escribirse como un desarrollo en serie de los modos de la guı́a
de placas paralelas, es decir, para el campo eléctrico
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y para el campo magnético


H(1)(x) = Y
(1)
0 (1−R)−


∞
∑


n=1


Y (1)
n E(1)


n cos(knx) (3)


H(2)(x) = Y
(2)
0 T +


∞
∑


n=1


Y (2)
n E(2)


n cos(knx) , (4)


dondeR y T son respectivamente los coeficientes de reflexión
y transmisión para el modo TEM y donde
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representa la admitancia modal del modon-ésimo en la
región i, siendoβ


(i)
n =


√


(k(i))2 − k2
n


el correspondiente
número de ondas modal yk(i) = k0


√
εri y η(i) = η0/


√
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el número de ondas y admitancia intrı́nsecos del medio
dieléctrico en la regióni. Conviene notar que, para modos que
se encuentran por debajo del corte, las admitancias modales
Y


(i)
n son imaginarias y capacitivas (inductivas) para modos


TM (TE). Asimismo, puesto que el número de ondas modal
es nulo a la frecuencia de corte del modo en cuestión, al
acercarnos a dicha frecuencia la correspondiente admitancia
puede verse como una capacidad (inductancia) cuyo valor
tiende a infinito.


Teniendo en cuenta que el campo eléctrico transversal ha de
ser nulo en la pantalla, que los campos eléctrico y magnético







Fig. 3. Representación del modelo circuital para una agrupación periódica de tiras metálicas en incidencia TM (arriba izquierda) y de ranuras sobre una
pantalla metálica en incidencia TE (arriba derecha). En ambos casos las metalizaciones están impresas sobre una capadieléctrica de espesord. Se supone
que sólo la admitancia del primer modo superior figura en el modelo con su dependencia completa en frecuencias. Todos losdemás modos superiores se
tienen en cuenta a través de la capacidadCho o la inductanciaLho, los cuales constituyen el único parámetro a determinar en cada caso. Abajo se incluye
una representación esquemática de la admitancia de entrada Yin,1 y su expresión en términos de las impedancias modales del primer modo superior.


son continuos a través de la ranura, y haciendo uso de que para
ranuras muy estrechas (w ≪ a) cos(knx) ≈ 1 en el interior de
la ranura, podemos manipular convenientemente los anteriores
desarrollos modales de los campos para obtener la siguiente
expresión del coeficiente de reflexión:
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Esta expresión paraR nos indica que la admitancia global
del circuito equivalente viene dada por (la introducción de
los parámetrosCho y Lho se explica a continuación)


Yeq =
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Y (1)
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ωCho TM


1/ωLho TE
(7)


es decir, el circuito equivalente consiste en una conexiónen
paralelo de las admitancias modales de los distintos modos
superiores excitados a ambos lados de la discontinuidad,
multiplicada por un factor 2. En cuanto a los parámetrosCho


y Lho, debemos señalar que la aproximacióncos(knx) ≈ 1
en la ranura, en la cual se basa la obtención de (7), no
será valida para modos de orden muy superior (n ≫ 1). No
obstante, esta dificultad puede salvarse teniendo en cuenta
que paran ≫ 1 (modos evanescentes alejados del corte)
las admitancias modales se comportan como capacidades
(modos TM) e inductancias (modos TE) independientes de
la frecuencia (esto puede demostrarse fácilmente a partirde
(5)). Ası́ pues, a partir de cierto ordenn = N en buena
aproximación podemos incluir el efecto global detodos los
modos de orden superiora N medianteuna única capacidad
Cho o inductanciaLho globales. El númeroN de modos
cuya dependencia completa en frecuencia ha de tenerse en
cuenta se corresponde pues con los modos que se vuelven
propagativos dentro del rango de frecuencias de interés (en
algunas ocasiones puede también tenerse en cuenta el primer
modo evanescente si éste se encuentra cerca del corte). Para
dieléctricos de baja permitividad bastará con un sólo modo
(N = 1), mientras que para altas permitividades tendremos
N ∼ 3 ó 4.


Hemos obtenido pues un modelo circuital simplecon un
único paŕametro a determinar: la capacidadCho en el caso de
incidencia TM y la inductanciaLho para incidencia TE. Este
parámetro puede determinarse resolviendo numéricamente el
problema (por ejemplo mediantemode matching, algún simu-
lador comercial, etc.) para un único valor de la frecuencia.
Una vez se conoce el valor del parámetro, el modelo circuital
nos permite obtener el espectro de transmisión/reflexiónen
todo el rango de frecuencias de forma analı́tica y con un coste
computacional despreciable.


Un desarrollo similar puede llevarse a cabo para el caso de
tiras metálicas en lugar de ranuras, obteniéndose la siguiente
expresión para la admitancia del circuito equivalente:


1


Yeq
=


N
∑


n=1


2


Y
(1)
n + Y


(2)
n


+


{


1/ωCho TM


ωLho TE
(8)


es decir, el circuito equivalente consiste enN+1 elementos en
serie, cada uno de losN primeros consiste en un paralelo de
las admitancias modales a la izquierda y derecha de la pantalla
y el elemento restante es la capacidadCho o la inductancia
Lho.


Para generalizar este modelo al caso de mútiples capas
dieléctricas, basta con sustituir las admitancias modales por
las admitancias de entrada a las lı́neas de transmisión corre-
pondientes a cada modo. Como ilustración, la Fig. 3 represen-
ta el modelo para un par de casos sencillos de interés práctico.
Para tener en cuenta pérdidas en los dieléctricos, basta con
introducir en la expresión de las admitancias modales el valor
complejo de la permitividad, sin que sea necesario volver a
calcular los valores de los parámetrosCho y Lho obtenidos
para la estructura sin pérdidas.


En cuanto a la generalización a incidencia oblicua, con-
sidérese que cada modo en incidencia normal se “desdobla”
en una pareja de armónicos espaciales positivo-negativo en
incidencia oblicua. Los modelos circuitales que debemos
emplear en este caso son idénticos a los correspondientes
en incidencia normal, pero ahora tendremos una admitancia
representando a cada armónico espacial (en otras palabras,
el papel que jugaban los modos en incidencia normal viene
ahora representado por los armónicos espaciales).
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Fig. 4. Coeficiente de transmision para una pantalla situadaentre una capa dieléctrica a la izquierda con permitividadrelativa 2,2, y dos capas a la derecha
de permitividades relativas10,2 y 4. Todas las capas tienen un espesor de1,5mm y pérdidastan δ = 10−3. La anchura de la ranura o de la tira es de
0,5mm y el periodo esa = 5mm. El ángulo de incidencia es de30o.


IV. RESULTADOS NUMÉRICOS


Para ilustrar la precisión y robustez del modelo, la Fig. 4
muestra los espectros de transmisión obtenidos tanto con
mode matchingcomo con nuestro modelo para una estructura
multicapa con pérdidas y en incidencia oblicua. Como puede
concluirse a partir del excelente acuerdo entre ambos conjun-
tos de datos, nuestro modelo simple proporciona resultados
muy precisos a pesar de la complejidad la estructura analizada
y la riqueza de los espectros de transmisión que ésta presenta.
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J. L. Gómez-Tornero, “Equivalent circuits for conventional and extraor-
dinary reflection in dipole arrays,” inProc. of International Microwave
Symposium, Baltimore, MD, (USA), June 2011.








  


 


Aplicación del método Feature Selective 
Validation al análisis de fenómenos 


transitorios 
Oriol Ventosa(1), Ricardo Jauregui(1), Ferran Silva(1). 


oriol.ventosa@gmail.com, ricardo.jauregui@upc.edu, ferran.silva@upc.edu. 
(1) Departament d’Enginyeria Electrònica (DEE), Grup de Compatibilitat Electromagnètica (GCEM), 


Universitat Politècnica de Catalunya (UPC). C/ Jordi Girona nº3 Campus Nord, edificio C4, Barcelona. 
 
 


 


Resumen- In recent years, there has been an increased 
requirement for validation of computer simulation and 
electromagnetic modelling. During the development and 
implementation of new simulation methods it is useful, if not 
essential, to verify the appropriate modelling and simulation by 
comparison with appropriate measures. However, few studies 
are using an objective validation method to quantify the quality 
of their results. This paper presents the comparison between 
measurements and simulations using the W-FSV validation 
method. Specifically, the study used the validation method for 
analyzing and quantifying the quality of the mesh in the method 
of finite differences in time domain when a transient 
disturbance appears. 


I. INTRODUCCIÓN 
Recientes estudios han demostrado que los sistemas de 


comunicación digitales son altamente susceptibles al ruido 
impulsivo (o señales electromagnéticas transitorias no 
deseadas) [1][2]. Este tipo de señales pueden ser generadas 
por descargas electrostáticas, atmosféricas, o la activación de 
motores y cargas inductivas. 


 Una nueva alternativa para el análisis de este tipo de 
señales son los métodos numéricos. Gracias al notable 
incremento de las capacidades de cálculo de los ordenadores, 
los métodos numéricos se han ido implantando en el mundo 
de las comunicaciones así como en otras disciplinas.  


Aunque las simulaciones obtenidas a partir de los 
métodos numéricos no permitan prescindir absolutamente de 
los métodos de medición tradicionales, sí suponen un 
significativo ahorro de recursos, de ahí su gran importancia. 
Sin embargo, durante el desarrollo y aplicación de nuevos 
métodos de simulación, es útil, si no imprescindible, 
corroborar el buen modelado y especificaciones de las 
simulaciones mediante la comparación con las medidas 
experimentales oportunas. Este proceso de validación 
permite cuantificar las diferencias presentes en el proceso de 
simulación.  


Hasta ahora el proceso de comparación de resultados ha 
sido realizado a ojo desnudo por ingenieros expertos,  pero 
dada la creciente simplicidad de uso de los programas de 
simulación,  cada día es más complicado realizar esta tarea. 
Para solventar esta desventaja, al mismo tiempo que 
uniformizar criterios y conseguir que la observación sea 
independiente del observador, se han desarrollado múltiples 
métodos de validación. Entre los más destacados 


encontramos: la correlación de Pearson, los cuadrados 
mínimos, IELF y FSV, entre otros [3]. 


Dado que las propiedades de las señales a comparar son 
de naturaleza distinta y las características de principal interés 
dependen en gran medida del campo al que pertenezcan 
dichas señales, parece insensato intentar realizar cualquier 
validación con un mismo método. En el caso particular de las 
señales transitorias, estudios anteriores [4],  demostraron que 
el método que se aproxima más a la opinión de los expertos 
es el Weighted Feature Selective Validation method (W-
FSV). 


En este trabajo se aplica el método W-FSV para comparar 
los resultados de simulaciones y medidas del efecto de las 
perturbaciones transitorias en los sistemas de comunicación 
de un vehículo.  


Para poder razonar la conveniencia de este método, en 
primer lugar se hará una pequeña introducción al método 
FSV “tradicional” y sé mostraran los puntos clave que lo 
hacen inapropiado para el caso que nos ocupa. 


II. MÉTODO FSV (FEATURE SELECTIVE VALIDATION) 
El método Feature Selective Validation, al que nos 


referiremos como FSV “tradicional”, fue desarrollado por 
Anthony Martin y Alistair Duffy en 1999 [5][6]  y cabe 
mencionar que actualmente es un estándar del IEEE [7].  


El método FSV se basa en la descomposición de los datos 
a comparar en dos componentes. Por un lado se calcula la 
diferencia en amplitud (Amplitude Difference Measure, 
ADM), y por el otro se calcula la diferencia de forma 
(Feature Difference Method, FDM). Estos dos resultados se 
recombinan para ofrecer una comparación global (Global 
Difference Measure, GDM). Las ecuaciones para estos 
cálculos son las siguientes: 


ADMi(i) = (|Lo1(i)|−|Lo2(i)|)
1
n
∑ |(|Lo1(j)|+|Lo2(j)|)|n
j=1


+ ODM(i). eODM(i) (1) 


𝑂𝐷𝑀(𝑖) = (|DC1(i)|+|DC2(i)|)
1
n
∑ (|DC1(j)|+|DC2(j)|)n
j=1


        (2) 


FDM1(i) = (|Lo1′(i)|−|Lo2′(i)|)
2
n
∑ |(|Lo1′(j)|+|Lo2′(j)|)|n
j=1


       (3) 


FDM2(i) = (|Hi1′(i)|−|Hi2′(i)|)
6
n
∑ |(|Hi1′(j)|+|Hi2′(j)|)|n
j=1


      (4) 


FDM3(i) = (|Hi1′′(i)|−|Hi2′′(i)|)
7.2
n
∑ |(|Hi1′′(j)|+|Hi2′′(j)|)|n
j=1


     (5) 


FDM(i) = 2��FDM1(i) + FDM2(i) + FDM3(i)��   (6) 


GDMi(i) = �ADM(i)
2 + FDM(i)


2      (7) 







  


 


Dónde: 
DC son las componentes de muy baja frecuencia; 
Lo son las componentes de baja frecuencia; 
Hi  son las componentes de alta frecuencia; 
Notar que las primas y dobles primas indican las derivadas. 


 
A través de estas ecuaciones el método FSV es capaz 


evaluar y reflejar, cuantitativamente, la similitud entre dos 
señales analizadas. Estos resultados corresponderían a la 
opinión de un grupo de expertos, basándose en criterios 
objetivos.  


Otra poderosa herramienta que incorpora este método es 
la posibilidad de evaluar los resultados de forma cualitativa. 
Para ello se han dividido los resultados en seis rangos, desde 
muy bueno hasta muy malo, tal y como se observa en la tabla 
1: 


Valores de XDMc (X=A,F,G) 
XDMc≤0.1 Excelente 


0.1≤XDMc≤0.2 Muy bueno 
0.2≤XDMc≤0.4 Bueno 
0.4≤XDMc≤0.8 Razonable 
0.8≤XDMc≤1.6 Malo 


1.6≤XDMc Muy malo 


Tabla 1: correspondencia entre valores cuantitativos y cualitativos 


III. FSV EN TRANSITORIOS 
Todo transitorio puede ser descompuestos en tres 


regiones: pre-evento, evento y post-evento, siendo el evento 
la parte de la señal donde se encuentra la mayor parte de la 
energía.  


Dado que la duración del evento es mucho menor que la 
de la señal completa, esta zona, aun siendo la más 
representativa, tendrá poca relevancia en la comparación 
realizada por el método FSV “tradicional”. Por otro lado, pre 
y post-evento, al tener una duración mucho mayor, tendrán 
más peso. Además, como consecuencia de que su amplitud es 
mucho menor que la del evento, los resultados de la 
comparación de amplitud en estas zonas serán excesivamente 
optimistas. Siguiendo este razonamiento, se llegó a la 
conclusión de que el método FSV “tradicional” no era 
adecuado para comparar señales transitorias  [9]. Sin 
embargo, aplicando las correctas modificaciones al método 
“tradicional”, se pueden llegar a obtener comparaciones 
mucho más cercanas a la opinión de los expertos [4].  


Estos cambios consisten en analizar cada una de las tres 
zonas por separado, y ponderar convenientemente los 
resultados de cada una de ellas. Este método es conocido 
como Weighted Feature Selective Validation (W-FSV) [10]. 


El primer paso del W-FSV es concretar cómo se van a 
diferenciar las regiones. La metodología utilizada se explica 
a continuación en tres pasos: 


• Una vez eliminado el offset de ambas señales, se 
buscará el máximo de cada una de ellas y se 
retrocederá hasta encontrar una amplitud inferior al 
5% del máximo. El límite entre pre-evento y evento 
vendrá determinado por el instante más temprano de 
los dos obtenidos. 


• El evento será el tramo inmediatamente posterior al 
pre-evento, y que contenga el 65% de la energía de 
la señal. Si este tramo no coincide para ambas 
señales, se cogerá el de mayor duración. 


• Finalmente, el post-evento será la región  posterior 
al evento, y podrá tener una duración máxima de 
hasta cuatro veces la duración del evento. 


Teniendo bien definidos los tres tramos, se puede 
proceder a aplicar el método FSV a cada uno de ellos. Para 
combinar los tres resultados se ponderarán con pesos de: 5% 
para el pre-evento, 70% para el evento y 25% para el post-
evento tal como se concluye en otros trabajos [10].  


IV. APLICACIÓN DEL MÉTODO W-FSV A LA OPTIMIZACIÓN 
DEL MALLADO EN SIMULACIONES 


Uno de los parámetros más relevantes a la hora de utilizar 
un método numérico es el mallado. En general, cuanto más 
refinado sea el mallado, más exactos serán los resultados, 
pero también se incrementará el coste computacional de la 
simulación. Este compromiso es de gran importancia,  y es 
por ello que merece ser tratado en detalle. A continuación se 
mostrará un caso práctico donde se han realizado dos 
simulaciones previas, con distinto mallado, y se han 
comparado con la medida real. A partir de la comparación 
entre simulaciones y medida, se optará por el mallado que 
ofrezca un mejor compromiso tiempo/calidad para realizar el 
lote de simulaciones. 


A.  Modelo 
El modelo a simular es un vehículo (Seat Córdoba) 


atravesado (Fig. 1), de la parte trasera a la frontal, por un 
cable, y un monopolo (M2) en el techo. Con la intención de 
simplificar la simulación y sin perder validez, se han 
eliminado las partes no metálicas del modelo (tanto del real 
como del simulado), así que solamente se tendrá en cuenta el 
chasis del vehículo. 


La situación planteada no es caprichosa. Los fenómenos 
transitorios son más frecuentes en cables de alimentación que 
en monopolos o circuitos electrónicos. Concretamente, en 
automóviles, estos fenómenos pueden ser consecuencia del 
arranque del motor. Por otro lado, las antenas situadas en el 
propio coche (representadas por el monopolo) se pueden ver 
gravemente afectadas por la radiación de los transitorios, ya 
que, como se ha expuesto anteriormente, los sistemas 
digitales son muy sensibles a este tipo de señales. 


 


 


(a) 







  


 


 


(b) 


Fig. 1. (a) Modelo real; (b) Modelo simulado 


El cable, en forma de U, tiene una longitud de 2,9 m y 
está terminado por resistencias de 50 Ω a sus extremos. Su 
tramo recto más largo es de 1,865 m. El monopolo tiene una 
logitud de 200 mm y un ancho de 1,25 mm. Este se encuentra 
orientado perpendicularmente a la dirección del cable, tal 
como se observa en la figura 1b.  El osciloscopio utilizado 
fue un Agilent DSO 6034a. El generador de pulsos es el 
modelo SFT 1400 de Schölder, y con él se ha conseguido un 
transitorio de, aproximadamente, 1 KV de amplitud (Fig 2). 
Con dicha señal se logra tener un acoplamiento en la antena 
fácilmente medible con el osciloscopio. 


 


Fig. 2. Pulso transitorio aplicado 


B.  Simulaciones 
Las simulaciones se han llevado a cabo mediante el 


software SEMCAD X  basado en FDTD (Finite Difference 
Time Domain) [11]. Como su nombre indica, es un método 
que trabaja en el dominio del tiempo, lo cual es primordial 
para el tratamiento del tipo de señales que nos ocupan. Una 
vez dispuesto el modelo virtual a simular, se ha procedido al 
mallado de dicho modelo. Se han realizado dos mallados 
distintos que dan lugar a las dos simulaciones:  


• Simulación 1: mallado uniforme con un tamaño de 
celda de 10 mm. Genera 37.6 MCell. Ha requerido 3 
horas de simulación.  


• Simulación 2: mallado progresivo con un tamaño 
de celda entre 0.1 mm y 50 mm. Da lugar a un total 
de 15.8 MCell (millones de celdas). El tiempo 
empleado en esta simulación han sido 24 minutos.  


Para realizar estas simulaciones se ha utilizado un 
ordenador con 16 GB de memoria RAM y un procesador de 
8 núcleos de 3.33 GHz (Intel® Core™ i7), con una tarjeta 
gráfica (NVIDIA Quadro FX 5800) que permite procesar 
aproximadamente 350 MCell/s. 


 


V. RESULTADOS 
Los resultados de las dos simulaciones son los que se 


muestran gráficamente a continuación (Fig. 3). Para facilitar 
la comparación visual, se han superpuesto cada una de las 
simulaciones con la medida. Se puede apreciar en ambas 
gráficas como la división de la señal en tres zonas  
corresponde a la descripción hecha anteriormente de pre-
evento, evento y post-evento. La primera región corresponde 
al tiempo de propagación desde la entrada del cable hasta la 
antena. La segunda región es la que contiene la mayor parte 
de la energía de la señal. Finalmente, la tercera región 
contiene la señal debida a las múltiples reflexiones con 
menor energía. 


 
(a) 


 
(b) 


Fig. 3. (a) Comparación entre medida y simulación 1; (b) Comparación entre 
medida y simulación 2 


Como se puede observar en las dos gráficas de la Fig. 3, 
los resultados de las dos simulaciones tienen un 
comportamiento parecido a la medida. A grandes rasgos se 
aprecia en la Fig. 3 (a) que, durante la mayor parte del 
evento, la amplitud de la primera simulación es menor que la 
de la medida. Por otro lado, en la simulación 2, 
aparentemente esta tendencia se invierte.  En la Fig. 3 (b) se 
observa que, durante la mayor parte del evento, la amplitud 
de medida queda por debajo de la amplitud de la segunda 
simulación. A parte de estas observaciones generales, parece 
difícil evaluar las diferencias entre simulaciones y medida. 
Aun más complicado es encontrar una cuantificación objetiva 
de la similitud entre los pares de señales estudiadas 
compartida por varias personas. 







  


 


Para obtener una comparación objetiva de los resultados 
de la Fig. 3, se ha procedido a evaluar los datos mediante el 
método W-FSV. A través de este método es posible realizar 
un análisis objetivo y evaluar cual de las dos configuraciones 
en más adecuada. 


Para la aplicación del W-FSV se han asignado los pesos a 
cada una de las tres zonas y posteriormente se ha calculado el 
valor total del FSV. Los cálculos del FSV han sido realizados 
con la ayuda del software FSV de GCEM [12]. En la tabla 1 
se puede observar los resultados de cada uno de los 
indicadores (cualitativo y cuantitativo) obtenidos para cada 
una de las configuraciones. 


 
 Simulación 1 Simulación 2 


ADMtot 0.311 Bueno 0.253 Bueno 
FDMtot 0.442 Razonable 0.335 Bueno 
GDMtot 0.602 Razonabe 0.474 Razonable 


 
Tabla 2. Resultados totales W-FSV 


 
Analizando los indicadores calculados por el método W-


FSV (Tabla 1), se puede ver que, globalmente, ambas 
simulaciones se parecen razonablemente a la medida 
(GDMtot = Razonable). Sin embargo, el valor numérico de 
GDMtot es menor para la simulación 2 (0.474 frente a 
0.602), por lo tanto se puede afirmar que esta simulación 
posee una similitud mayor con la medida. 


 Esta diferencia respecto a la medida es causada 
principalmente por la complejidad del modelo y por las 
desigualdades que existen en el mallado de ambos modelos. 
Para la primera configuración el monopolo es mallado con un 
grosor de 10 mm, mientras que en la segunda simulación, el 
monopolo es mallado con 1,25 mm. En particular, este tipo 
de mallado permite realizar mallados más minuciosos en 
zonas criticas como los monopolos, fuentes y cargas del 
modelo. Estas mejoras hacen que los resultados de la 
simulación 2 sean más cercanos a las medidas. 


Estudiando con mayor detenimiento los indicadores de 
amplitud y forma, ADMtot y FDMtot respectivamente, se 
observa que la mayor diferencia se encuentra en el indicador 
de forma (FDMtot). Sin la ayuda de un método de validación, 
sería muy difícil, por no decir imposible, percibir estas sutiles 
diferencias entre ambas configuraciones. Aún más, si se 
observa el indicador cualitativo del indicador FDM se puede 
ver que estas pequeñas variaciones a lo largo de toda la señal, 
causan que este indicador cambie de intervalo entre una 
configuración y otra (Simulación 1 = Razonable, Simulación 
2 = Bueno). 


Por último, para el indicador ADM se puede ver que 
ambas simulaciones obtienen valores buenos.  A pesar de 
ello, la segunda simulación ofrece mejor comportamiento en 
amplitud que la primera (0.253 frente a 0.311). Nuevamente, 
es la capacidad del mallado progresivo para adaptarse mejor 
a las zonas más pequeñas y críticas del modelo, que permite 
obtener unos resultados más cercanos a la realidad (medida) 
para la simulación 2. 


Al inicio de este experimento podría haberse pensado que 
la mejor configuración correspondería al mallado uniforme, 
ya que con este tipo de mallado se disminuyen los errores 
numéricos y se garantiza la uniformidad de campo entre 
celdas. Sin embargo una vez evaluado cada uno de los 
indicadores, no hay duda que la mejor configuración es la 
correspondiente a la simulación 2. Esta simulación no sólo 


obtiene los mejores resultados en cada uno de los indicadores 
del W-FSV, sino además tarda menos tiempo en llevarse a 
cabo (24 min). 


VI. CONCLUSIONES 
En este trabajo se pudo observar, a través de un ejemplo 


real, la necesidad e importancia que tiene el elegir un método 
adecuado de validación. En este caso se ha utilizado  el 
método W-FSV, el cual permitió realizar una cuantificación 
de los resultados y escoger la configuración más adecuada de 
la forma más objetiva posible. 


Cabe señalar que el método presentado se puede utilizar 
no sólo para validar los métodos numéricos y simulación, su 
uso puede extenderse a otras áreas que requieren una 
comparación cuantitativa de datos complejos. 
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Resumen—The baseline corpus of a new database, called
BioGiga, acquired in the framework of the Terasense Consolider
Project, is presented. The corpus consists of synthetic images
at 94 GHz of the body of 50 individuals. The images are the
result of simulations carried out on corporal models at two
types of scenarios (outdoors, indoors) and with two kinds of
imaging systems (passive and active). These corporal models
were previously generated based on body measurements taken
from the subjects. In this contribution, the methodology followed
and the tools used to generate the database are outlined.
Furthermore, the contents of the corpus (data and statistics)
as well as its applications are described.


I. INTRODUCCIÓN


Se denomina reconocimiento biométrico al proceso que
permite asociar una identidad con un individuo de forma
automática, haciendo uso de una o varias características
físicas o de comportamiento, inherentes al individuo [1]. Son
muchas las características que se han usado en reconocimiento
biométrico: huella dactilar, firma manuscrita, iris, voz, cara,
mano, etc. Algunos de estos rasgos biométricos tales como la
oreja, la cara, la mano o la forma de andar, son adquiridos
tradicionalmente con cámaras que trabajan en el espectro
visible. Tales imágenes se ven afectadas por factores como
las condiciones de iluminación y las oclusiones (provocadas
por la ropa, el maquillaje, el pelo, etc.)


Con el fin de superar estas limitaciones, impuestas por
el uso de imágenes adquiridas en el espectro visible, in-
vestigadores en biometría y seguridad [2] han propuesto el
uso de imágenes adquiridas en otros rangos espectrales, a
saber: rayos X [3], infrarrojo [4], ondas milimétricas (MMW)
y submilimétricas (SMW) [5]. Además de solventar hasta
cierto punto las limitaciones de las imágenes en el visible, las
imágenes tomadas más allá del espectro visible presentan una
ventaja extra: son más robustas frente ataques contra sistemas
biométricos que otras imágenes.


La banda espectral propuesta en este trabajo para capturar
imágenes de rasgos biométricos es la correspondiente a la de
las ondas milimétricas (de frecuencia entre 30 y 300 GHz) [6].
La importancia de este tipo de radiación se halla en: 1) su
capacidad para atravesar la ropa y otras oclusiones, 2) su
inocuidad, y 3) el reciente desarrollo que están experimentan-
do los sistemas de GHz-THz en aplicaciones de captura de
imágenes (especialmente en el área de seguridad). Al contrario
de lo que ocurre con la tecnología de captura de imágenes
en el visible o infrarrojo, la tecnología de GHz-THz está
en pleno desarrollo [7]. Este hecho, junto con los problemas


de privacidad que presentan las imágenes corporales en esa
banda, han hecho que, hasta la fecha, no existan bases de datos
públicas con imágenes de personas adquiridas en ese rango
de frecuencias. De hecho sólo existe un trabajo publicado
hasta el momento sobre reconocimiento biométrico basado
en imágenes de GHz [8].


Por todo lo anterior en este trabajo se describe la generación
de una base de datos de imágenes simuladas de personas a
94 GHz, así como su contenido. El objetivo de esta base de
datos es su futuro uso en el desarrollo de sistemas biométricos
basados en dichas imágenes.


El artículo se estructura como sigue. La Sec. II introduce
brevemente los diferentes sistemas de captación de imágenes
en el rango de milimétricas existentes en el mercado actual-
mente. Además se describe el único sistema de reconocimien-
to biométrico basado en imágenes capturadas en la banda de
las MMW. La Sec. III resume el proceso llevado a cabo para
generar la base de datos: obtención del modelo corporal de
cada persona a partir de medidas corporales y metodología
usada para la simulación de imágenes a 94GHz a partir de
tal modelo. A continuación, en la Sec. IV, se describe el
contenido y características principales de la base de datos.
Finalmente en la Sec. V se resume el trabajo realizado, las
aplicaciones de esta base de datos y se esboza el trabajo
futuro.


II. TRABAJOS Y SISTEMAS RELACIONADOS


Las MMW y SMW presentan diferentes propiedades que
las hacen muy apropiadas para su uso en sistemas de adquisi-
ción de imágenes. La más importante de todas ellas es la
penetración a través de la ropa y otros materiales dieléctricos
no polares, incluso a distancia. Esta propiedad ha sido, en gran
medida, la responsable del actual desarrollo de la tecnología
de captura de imágenes en la banda de MMW y de SMW. De
hecho, existe una serie de sistemas comerciales de captura de
imágenes en este rango espectral.


A. Sistemas de captura de imágenes en la banda de MMW
y SMW


Tanto en el rango espectral de las MMW/SMW como en
los restantes, existen fundamentalmente dos tipos de sistemas
de captura de imágenes: pasivos y activos. En los primeros
las imágenes son generadas a partir de la radiación natural
que ha sido emitida y reflejada por el escenario, obteniendo
como imagen un mapa de temperatura. En cambio, en los







Fig. 1: Imágenes MMW extraídas de [8].


sistemas activos la radiación es transmitida al escenario y es
recogida tras ser reflejada para formar la imagen, que en este
caso corresponde a un mapa de reflectividad.


Dentro de los sistemas pasivos de captura de imágenes en
MMW existen múltiples radiómetros en el mercado, como por
ejemplo los fabricados por Quinetiq, Brijot, Alfa Imaging y
Sago Systems. Mientras que entre los sistemas activos cabe
citar los comercializados por Agilent y L-3 Communications.
Finalmente, en la banda de las SMW las compañías Thruvi-
sion, Picometrix y Teraview producen sistemas de captación
de imágenes pasivos (la primera) y activos (las dos últimas).


B. Trabajos de biometría


El uso de imágenes obtenidas en el rango de GHz en
sistemas de reconocimiento biométrico ha sido propuesto con
anterioridad [9]. Sin embargo, hasta la fecha sólo ha sido
publicado un trabajo que use este tipo de imágenes con fines
biométricos [8].


En dicho trabajo se adquiere una base de datos compuesta
por imágenes de 50 personas obtenidas con un escáner ra-
diométrico multivista a 94 GHz en exteriores (lo cual propor-
ciona un mayor contraste en la imagen en comparación con las
adquiridas en interiores por sistemas pasivos). De cada usuario
se adquieren cuatro imágenes en poses diferentes (cuerpo de
frente con la cara (i) frontal y (ii) girada a la izquierda) y
con/sin oclusiones en la cara (barba, pasamontañas). Cada
imagen (ver figura 1) incluye dos vistas, y tiene un tamaño
de 696×499 píxeles (anchura×altura), siendo el tiempo de
adquisición 15s. La temperatura equivalente de las imágenes
varía entre 225K (regiones claras) y 300K (regiones oscuras).


Finalmente Alefs et al. explotan las características biométri-
cas del cuerpo humano presentes en las imágenes descritas.
En concreto se hace uso del tórax, de la cara y de medi-
das antropométricas, para llevar a cabo experimentos de re-
conocimiento biométrico. Éstos revelan que el reconocimiento
mediante análisis multilineal con la parte del tórax es el que
proporciona mejores resultados en comparación con la cara,
medidas antropométricas e incluso fusión de cara y tórax.


III. GENERACIÓN DE LA BASE DE DATOS


La obtención de la base de datos se ha llevado a cabo con-
juntamente en la Universidad Autónoma de Madrid (UAM) y


Género Contorno del cuello Contorno de la cintura


Edad Altura del cuello Distancia nuca-cintura


Tono Muscular Contorno del brazo Distancia cintura-cadera


Peso Longitud del brazo Distancia cuello-hombro


Altura Longitud del antebrazo Longitud del muslo


Contorno de la muñeca Longitud de la pierna


Distancia frontal del pecho Contorno del gemelo


Contorno de pecho Contorno del tobillo


Contorno por debajo del pecho Contorno del muslo


Contorno de las caderas


Parámetros 


principales
Medidas corporales


Tabla I: Tabla de parámetros principales y medidas corporales
tomados de cada sujeto.


en la Universidad Autónoma de Barcelona (UAB). El proceso
para generar las imágenes que componen la base de datos,
se puede dividir en las siguientes etapas: 1) Adquisición
de medidas corporales de cada persona, 2) Generación del
modelo corporal de cada usuario a partir de dichas medidas
y 3) Simulación de las imágenes a 94 GHz a partir de cada
modelo en los dos tipos de escenarios (interiores/exteriores)
y los dos tipos de sistemas de captura (pasivos/activos).


A. Medidas corporales


Con el fin de disponer de modelos corporales realistas, se
tomaron una serie de medidas corporales de cada persona.
Estas medidas se especifican en la tabla I. Asimismo se
tomaron de cada sujeto unas imágenes en el espectro visible
con una cámara digital convencional.


B. Modelo corporal


El modelo corporal de cada sujeto se obtuvo mediante el
software libre MakeHuman1, que permite generar imágenes de
cuerpos humanos en 3D. Para cada persona se introdujeron
sus parámetros principales y medidas corporales a través de
los menús disponibles para ello. Posteriormente se comparó
el modelo 3D con la imagen adquirida en el visible para
comprobar que el modelo obtenido se correspondiera con el
cuerpo de la persona en cuestión.


Adicionalmente, MakeHuman, genera prendas de ropa
adaptadas al cuerpo de cada modelo. Esto nos permitirá
generar, en la siguiente etapa, imágenes a 94 GHz de personas
con y sin ropa.


C. Simulación de imágenes


Los modelos generados en MakeHuman se importan con
Blender2, un software libre dedicado al modelado, animación
y creación de gráficos 3D. Blender dispone un motor de
trazado de rayos que trata la radiación a 94 GHz como si fuera
luz que interacciona con la escena. Para obtener una buena
simulación se deben definir las propiedades de los materiales
(piel, ropa...) y fuentes de iluminación de acuerdo con sus
características en el rango de 94 GHz [10].


Para acabar, las imágenes resultantes de Blender se post-
procesan para añadirles ruido y las limitaciones de resolución
que tenga el sistema de medida que se desee simular [10].


1http://www.makehuman.org/
2http://www.blender.org/
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Fig. 2: Imágenes correspondientes a un usuario: imagen en el visible (arriba izquierda), modelos generados con MakeHuman
(arriba derecha) e imágenes a 0o de orientación de la cámara en los cuatro sistemas considerados (abajo).


IV. DESCRIPCIÓN DE LA BASE DE DATOS


La base de datos está formada por imágenes simuladas,
a 94 GHz, de 50 personas (25 hombres y 25 mujeres), con
edades comprendidas entre los 15 y 55 años. Para cada sujeto
se disponen de cuatro grupos de imágenes:


Imágenes simuladas con un sistema pasivo en exteriores.
Imágenes simuladas con un sistema pasivo en interiores.
Imágenes simuladas con un sistema activo en exteriores.
Imágenes simuladas con un sistema activo en interiores.


Dentro cada grupo anterior, se generaron, para cada usuario,
las siguientes variantes de imágenes:


Imágenes del modelo con ropa y ángulo formado por la
cámara de -10o, 0o y +10o.


Imágenes del modelo sin ropa y ángulo formado por la
cámara de -10o, 0o y +10o.
Según lo anterior, para cada usuario, la base de datos cuenta


con 4×2×3=24 imágenes a 94 GHz. Por tanto, la base de
datos está compuesta por 50×24=1200 imágenes.


La figura 2 muestra algunas de las imágenes correspondi-
entes a un sujeto:


Imagen en el visible.
Modelos generados con MakeHuman sin ropa y con ropa.
Imágenes simuladas a 94 GHz con Blender para cada tipo


de sistema (pasivo/activo) y escenario(exteriores/interiores),
todas con un ángulo de orientación de la cámara de 0o.


Se pueden resaltar algunas características de las imágenes
a 94 GHz con respecto a (i) la influencia de la ropa y
(ii) el contraste y nivel relativo de cada tipo de imagen.
La vestimenta apenas se aprecia en las imágenes, de hecho,
las imágenes simuladas a 94 GHz a partir del modelo con
ropa y sin ropa son prácticamente iguales. Únicamente se
observa ligeramente el efecto de la ropa en algunas regiones,
correspondientes a lugares donde el tejido es más grueso o
existen pliegues o varias capas de ropa. Esto ocurre en el
cuello de la camiseta y la cintura, siendo más notorio en las
imágenes de sistemas pasivos en exteriores.







Entre las imágenes simuladas con sistemas pasivos, las
simuladas en exteriores presentan un mayor contraste que
las simuladas en interiores, debido a la mayor diferencia de
temperatura entre el cielo (100K) y el suelo (300K). Para
exteriores, por tanto, las partes orientadas hacia el suelo
presentan color oscuro (caliente) y las orientadas hacia el
cielo color claro (frío). En cambio, en interiores el cuerpo
presenta un color mucho más uniforme pues la temperatura
del entorno no tiene grandes variaciones. Por otro lado, las
imágenes simuladas con sistemas activos muestran un nivel
de temperatura radiométrica mayor (son más oscuras) puesto
que se radia a la persona con una fuente externa no natural,
recogiendo esa radiación una vez ha sido reflejada por la
persona. Por la misma razón no existen apenas diferencias
entre las imágenes simuladas en exteriores e interiores.


Por último, en la figura 3 se recogen dos histogramas, uno
correspondiente a la distribución de edades de los sujetos
que forman la base de datos y el otro correspondiente a la
distribución de alturas de los mismos.


V. CONCLUSIONES


Uno de los principales problemas que se pueden encontrar a
la hora de desarrollar y evaluar un sistema de reconocimiento
biométrico es la carencia de bases de datos con un número
alto de usuarios y de muestras por usuario. Esto ocurre
especialmente con las imágenes de personas en el rango de
las MMW y SMW.


En este trabajo se ha presentado una visión general de
los diferentes sistemas de captura de imágenes en la banda
espectral de las MMW y SMW, así como de los trabajos
de reconocimiento biométrico que hacen uso de este tipo
de imágenes. Asimismo se ha presentado la base de datos
sintética BioGiga, formada por imágenes simuladas a 94
GHz de 50 usuarios en dos escenarios con dos sistemas de
captura de imagen. Se ha descrito el proceso de generación
de BioGiga así como sus principales características.


La principal aplicación de esta base de datos es la de su uso
para el desarrollo de sistemas de reconocimiento biométrico
basados en este tipo de imágenes. En concreto, a partir
de estas imágenes se pueden extraer diferentes característi-
cas representativas de cada individuo con las que realizar
experimentos de reconocimiento. Asimismo, al disponer de
diferentes tipos de imágenes para cada usuario, se puede
realizar fusión a diferentes niveles para mejorar el rendimiento
del sistema. Adicionalmente, el uso de este tipo de imágenes
sintéticas permite la evaluación de vulnerabilidades de sis-
temas biométricos, basados en esas imágenes, frente a ataques
externos.


Como trabajo futuro se prevé el uso a corto plazo de BioGi-
ga para desarrollar un sistema de reconocimiento biométrico
basado en tales imágenes. Cuanto mayor sea la población
que forma la base de datos, más representativos serán los
resultados obtenidos, por lo que la ampliación del número
de usuarios sería muy deseable. Del mismo modo, disponer
de otros rasgos biométricos de los mismos usuarios resul-
taría muy interesante para ser usados, conjuntamente con las
imágenes a 94 GHz, en el mismo sistema y aumentar así su
tasa de reconocimiento. Por esto resultaría muy interesante
adquirir, de los mismos usuarios, otros rasgos como la cara,
huella dactilar, etc.
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Fig. 3: Histograma de edades y de alturas de los 50 sujetos
que forman la base de datos BioGiga.
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Resumen- This work shows the design and validation of an 
electronic controllable reflectarray element, using ohmic RF-
MEMS as switching devices. The proposed element is based on 
two patches aperture-coupled to a common microstrip delay 
line, forming a sub-array. The electric length of the line, and 
therefore the phase of the reflected wave can be modified by the 
inclusion of a series switch between two segments of the 
microstrip line. The ohmic electrostatic switches have been 
designed for RF applications and manufactured on a coplanar 
line. The transition between the coplanar line of the MEMS and 
the microstrip delay line has been implemented using high 
impedance gold wires which have been bonded to the printed 
pads. The reconfigurable element has been validated with 
measurements using the waveguide simulator technique. 


I. INTRODUCCIÓN 
Las antenas con capacidad de barrido tienen gran interés 


en distintas aplicaciones, entre las que destacan los rádares 
de apertura sintética, rádares automotrices, antenas para 
observación de la tierra, escáneres de seguridad, entre otras. 
Por este motivo, en los últimos años las antenas tipo 
reflectarray están evolucionando hacia la reconfigurabilidad 
del haz. Existen distintas técnicas para controlar 
electrónicamente la orientación y la forma del haz de este 
tipo de antenas, pudiendo mencionarse como ejemplos el uso 
de sustratos sintonizables, como el caso de los cristales 
líquidos [1-2], los diodos de unión PIN [3-4], varactores [5], 
así como los sistemas electromecánicos, más conocidos 
como MEMS (micro-electro-mechanical systems) [6-9].  


En este trabajo se presenta el diseño y la validación de un 
elemento para reflectarrays de haz reconfigurable mediante 
el uso de MEMS óhmicos. El elemento propuesto se basa en 
dos parches acoplados por dos ranuras a una línea de retardo 
común, tal y como se muestra en la Fig. 1. De esta forma, la 
línea de retardo puede segmentarse en distintas secciones que 
se interconectan mediante conmutadores tipo MEMS, como 
los de la Fig. 2, en una configuración en serie, permitiendo 
controlar la longitud eléctrica de la línea, y por lo tanto, la 
fase del campo reflejado por el elemento. Los elementos han 
sido agrupados por pares formando sub-arrays, reduciendo 
considerablemente el coste de la antena y además 
simplificando los procesos de diseño y fabricación. Esta 
ventaja es especialmente importante en el caso de antenas 
muy grandes, como el caso de las antenas utilizadas para 
aplicaciones espaciales, donde se requieren miles de 


elementos para controlar electrónicamente el haz. La 
desventaja principal del agrupamiento de elementos es que, 
debido a que la fase de la onda reflejada por dos elementos 
contiguos tiene el mismo valor, equivalente a tener un 
periodo mayor que λ/2, se generan lóbulos indeseados 
(grating lobes) en el plano de agrupamiento. Estos lóbulos 
pueden eliminarse si el agrupamiento se realiza en una rejilla 
irregular, combinando elementos agrupados en la dirección 
del eje x y en la dirección del eje y [10].  


Para realizar la conexión entre los segmentos de líneas de 
retardo tipo microstrip y el dispositivo MEMS se ha utilizado 
un proceso de soldadura convencional, tipo wire-bonding, 
con hilos de oro de 25 µm de diámetro. Los efectos de dicha 
unión se han tenido en cuenta, obteniéndose un circuito 
equivalente que modela la discontinuidad entre dos 
segmentos de línea a través del MEMS y los hilos de unión.   
Con el fin de validar el circuito equivalente se han realizado 
medidas a distintos prototipos mediante la técnica del 
simulador en guía de ondas (WGS), demostrando que dichas 
medidas coinciden satisfactoriamente con los resultados 
obtenidos mediante simulaciones teóricas. 


 


 


Fig. 1. Vista expandida de un elemento agrupado para reflectarrays con haz 
reconfigurable, basado en parches acoplados por apertura y MEMS. 


 
Fig. 2. Corte frontal de un conmutador tipo MEMS. 







  


 


II. ELEMENTOS AGRUPADOS PARA REFLECTARRAYS 
El elemento de reflectarray propuesto consiste en dos 


parches cuadrados acoplados a través de una ranura 
rectangular a una línea de retardo común, tal como se 
muestra en la Fig. 1. La agrupación por pares permite una 
importante reducción en coste y complejidad de fabricación 
de antenas con haz reconfigurable [11]. 


Otra ventaja de esta configuración es que permite obtener 
un retardo de fase tipo true-time delay (TTD), es decir un 
retardo físico que aumenta el ancho de banda de la antena, ya 
que se compensan los efectos de la diferencia de retardo 
espacial debida a las distintas trayectorias desde la bocina 
hasta el frente de onda radiado. Este efecto es especialmente 
importante en antenas reflectarray grandes [12]. Además, 
debido a la presencia del plano de masa que contiene a las 
ranuras, los conmutadores electrónicos y sus líneas de 
alimentación asociadas no están directamente expuestos a la 
energía proveniente de la bocina, con lo que la interferencia 
entre la red de control y la onda incidente es nula.  


En la Tabla 1 se muestran los espesores, constantes 
dieléctricas y tangentes de pérdidas de los sustratos 
propuestos para el elemento diseñado. El primer paso en el 
diseño del elemento con control electrónico de fase consiste 
en diseñar un elemento pasivo, mediante el simulador 
electromagnético CST Microwave Studio [13], en el 
dominio de la frecuencia y asumiendo condiciones de 
periodicidad local mediante puertos de Floquet. La 
frecuencia de diseño es 10.40 GHz, el periodo de cada 
elemento individual que forma el sub-array es 18 x 18mm2 y 
la impedancia característica de la línea de retardo es de 75Ω. 
La fase de la onda reflejada por el sub-array se muestra en la 
Fig. 3, en función de la longitud de la línea de retardo y se 
compara con el caso de un elemento de desfase ideal, es 
decir, un elemento cuya fase varía en proporción al doble de 
la longitud de la línea. Puede apreciarse que para incidencia 
normal, la respuesta es muy lineal. Una vez que se ha 
diseñado el elemento pasivo, los conmutadores tipo MEMS 
se implementan entre dos segmentos de la línea microstrip, 
tal y como se explica en las secciones III y IV.  


 
Tabla 1 


Materiales Dieléctricos 


Capa Espesor (mm) εr tanδ 
d4 0.508 3.38 0.0035 
d3 2.000 1.07 0.0041 
d2 0.305 3.38 0.0035 
d1 7.200 1.00 0.0002 
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Fig. 3. Fase del campo reflejado en el sub-array vs. longitud de la línea. 


III. CONMUTADORES TIPO MEMS 
Se ha escogido un conmutador óhmico de actuación 


electrostática para controlar electrónicamente la fase, en cada 
sub-array. El conmutador está basado en tecnología MEMS 
[14] y ha sido diseñado y fabricado por CEA-LETI, Minatec. 
Dichos dispositivos utilizan una línea de transmisión 
coplanar con una discontinuidad por la mitad, grabada sobre 
un sustrato de silicio cuyo valor de permitividad relativa está 
en torno a 10. En la Fig. 2 se muestra un corte frontal del 
MEMS y sus principales componentes. Mediante la 
actuación de dos electrodos simétricos, una membrana de 
nitruro de silicio desplaza un contacto metálico cuya función 
es dar continuidad a la línea de señal de la coplanar, o por el 
contrario interrumpirla. De esta manera, al aplicar una 
tensión de 25 V, entre los electrodos y el plano de masa, la 
membrana es empujada hacia la línea coplanar y al quitar la 
tensión la membrana vuelve a su posición inicial, abriendo o 
cerrando el conmutador.  


IV. IMPLEMENTACIÓN DE LOS ELEMENTOS CONTROLABLES 
Debido a la frecuencia de diseño (10.40 GHz), la 


fabricación de la antena reflectarray completa, en una oblea 
integrada con tecnología monolítica, resulta inabordable. Por 
tal motivo se propone la utilización de un método híbrido 
para implementar los MEMS en la antena multicapa que se 
fabrica mediante técnicas de fotograbado de circuitos 
impresos convencionales. De esta forma, la conexión entre 
dos segmentos de línea de retardo microstrip y la línea de 
señal correspondiente a un dispositivo MEMS puede 
realizarse a través de hilos de oro soldados mediante una 
herramienta que combina, de forma controlada, temperatura, 
presión y ultrasonido (proceso de wire-bonding 
convencional). De la misma forma se realiza la conexión 
entre las masas del MEMS y via holes, y entre las señales de 
control DC. El diámetro de los hilos es 25 µm y se necesitan 
8 hilos para cada conmutador, distribuidos de la siguiente 
manera: 2 hilos para aplicar la tensión DC simétrica, 4 hilos 
para las vías que conectan a masa y 2 hilos para la conexión 
de los segmentos microstrip.  


En la Fig. 4(a) se muestra el esquema para la simulación 
full-wave del MEMS modelado como un dado en cuya cara 
superior se encuentra una línea coplanar. Debido a que la 
tensión DC y la señal de RF en los MEMS se propagan por 
trayectorias aisladas, para esta simulación no se han tenido 
en cuenta las líneas de DC, por lo que solo se aprecian 6 
hilos de oro. A partir de esta simulación se ha obtenido un 
circuito equivalente que tiene en cuenta los efectos de la 
transición microstrip-coplanar-microstrip a través de los 
hilos. Dicho circuito equivalente se muestra en la Fig. 4(b). 
Con el fin de compensar los efectos inductivos de los hilos, 
las pistas microstrip se han realizado ligeramente más anchas 
en su parte final.  


Los parámetros correspondientes a cada elemento del 
circuito equivalente se han obtenido mediante medidas de los 
MEMS en líneas microstrip, tanto en reflexión como en 
transmisión, resultando que la resistencia en serie 
equivalente al MEMS, cuando la membrana cierra el 
contacto de la línea coplanar (estado OFF), es RS=2Ω; por 
otro lado, la capacidad cuando la membrana está arriba 
(estado ON) es CUP=1fF, produciendo bajas pérdidas y un 
excelente aislamiento del dispositivo.  







  


 


 


Fig. 4. Caracterización del conmutador MEMS y las líneas de oro.             (a) 
Esquema para la simulación full-wave. (b) Circuito equivalente.   


 


 


Fig. 5. Análisis del elemento con control electrónico de fase. 


 
Una vez caracterizado el MEMS en ambos estados, así 


como los efectos de los hilos de conexión, mediante el 
circuito equivalente propuesto se ha procedido a analizar el 
elemento del reflectarray agrupado o sub-array. De acuerdo 
con la Fig. 5, se han realizado dos simulaciones tipo full-
wave independientes. Por un lado se ha analizado el 
elemento del reflectarray pasivo mediante la colocación de 
las condiciones de frontera correspondientes al caso de un 
elemento periódico o de un simulador en guía de ondas, 
respectivamente. El puerto 2 se ha cargado con la 
impedancia intrínseca del vacío en el caso de entorno 
periódico o con la impedancia de la guía en el caso del 
simulador en guía de ondas, mientras que el puerto 1 se ha 
conectado circuitalmente con la segunda simulación full-
wave, que corresponde a las pistas de alimentación de DC y 
los dos segmentos de línea de retardo (L1 y L2, en la Fig. 5). 
Finalmente, el conmutador MEMS se ha sustituido por el 
circuito equivalente propuesto para cada estado, de manera 
que cuando no hay tensión la línea de retardo mide L1 y al 
aplicar la tensión la línea mide L1+L2, correspondiendo cada 
longitud con un valor de la fase del campo reflejado por el 
elemento del reflectarray. Los efectos producidos por el 


MEMS (desfase extra y pérdidas) son tomados en cuenta 
mediante el equivalente circuital. El análisis puede 
generalizarse a cualquier número n de conmutadores 
electrónicos situados entre n+1 segmentos de línea.  


V. VALIDACIÓN  MEDIANTE SIMULADOR EN GUÍA 
El elemento para reflectarray con control electrónico de 


fase que se propone ha sido validado utilizando la técnica del 
simulador en guía de ondas (WGS). Un sub-array de dos 
elementos ha sido fabricado e introducido en la cavidad de 
una guía WR90, cuyas dimensiones son 22.86 x 10.16mm2. 
Con el fin de facilitar el acceso a la capa con control 
electrónico, no se ha considerado un plano de masa. En la 
Fig. 6 se muestra el prototipo construido.  


De acuerdo con la Fig. 5, cuando el MEMS se encuentra 
con tensión 0 V (OFF), la longitud de la línea de retardo es 
L1. Cuando se aplica una tensión continua de 25 V (ON) la 
longitud de la línea de retardo es ahora igual a L1+L2. La 
fase del campo reflejado, que corresponde con el parámetro 
S11 medido en la guía se obtuvo en el rango de frecuencias 
de 9.40 a 11.40 GHz y se muestra en la Fig. 7 para ambos 
estados del MEMS. Los resultados teóricos han sido 
calculados mediante la técnica de análisis descrita 
anteriormente, coincidiendo con las medidas en toda la 
banda. 


 


Fig. 6. Sub-array en el simulador en guiá de ondas.  
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Fig. 7. Respuesta en fase del elemento agrupado para ambos estados del 
MEMS: OFF y ON, utilizando simulador en guía de ondas. 







  


 


VI. CONCLUSIONES 
En el presente trabajo se ha diseñado un elemento para 


reflectarrays con control electrónico de haz utilizando 
conmutadores MEMS. El elemento propuesto consiste en un 
sub-array de dos elementos contiguos, controlados por la 
misma línea de desfase, lo que simplifica el proceso de 
fabricación y disminuye significativamente el número de 
dispositivos de control, así como sus líneas de alimentación y 
el coste asociado a la antena. El elemento propuesto ha sido 
validado mediante medidas en simulador en guía de ondas, 
demostrando que la caracterización de los MEMS mediante 
un circuito equivalente brinda resultados bastante precisos. 
Finalmente, con el circuito equivalente propuesto puede 
simplificarse sustancialmente el análisis y diseño de una 
antena tipo reflectarray con haz reconfigurable. 
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Abstract—This work analyzes the ability of split-ring meta-
material slabs with zero/high permeability to reject/confine the
radiofrequency magnetic field in magnetic resonance imaging
systems. Split-ring slabs are designed and fabricated to work
in a 1.5T system. Nonlinear elements consisting of pairs of
crossed diodes are inserted in the split-rings, so that the slab
permeability can be switched between a value close to unity when
interacting with the strong field of the transmitting coil, and zero
or high values when interacting with the weak field produced
by protons in tissue. Experiments are shown where these slabs
locally increase the signal-to-noise-ratio.


I. INTRODUCCIÓN


La aplicación de metamateriales en resonancia magnética


(RM) ha sido estudiada en diversos trabajos por medio de


dispositivos basados en resonadores de tipo swiss-rolls [1]-


[5], hilos conductores [6] y anillos cargados capacitivamente


[7]-[9]. Muchos de estos trabajos exploran las capacidades de


metamateriales con permeabilidad (μ) negativa para obtener


imágenes con resolución inferior a la longitud de onda (res-


olución sub-λ). En trabajos previos de los autores, láminas


de metamaterial con μ = −1 han sido fabricadas y testeadas


en sistemas de RM mostrando su capacidad para aumentar


la sensibilidad de antenas de superficie [7],[8] asi como su


posible aplicación a RM en paralelo por su capacidad de


discriminar los campos de visión de antenas adyacentes [9].


Los metamateriales pueden ser diseñados para obtener a la


frecuencia de trabajo cualquier valor deseado de permeabili-


dad, no solo μ = −1. En este trabajo se exploran aplicaciones


en RM de metamateriales de anillos cargados capacitivamente


que presentan μ = 0 o μ → ∞ a la frecuencia de trabajo.


Láminas con μ = 0 o μ → ∞ pueden expulsar o atraer


hacia si, respectivamente, las lı́neas de campo magnético


de radiofrecuencia (RF) generado por una antena, como se


muestra en la Fig. 1. Estas propiedades pueden dar lugar


a un aumento local de la relación señal-ruido (o signal to
noise ratio, (SNR)) de antenas de superficie en determinadas


configuraciones que son investigadas en este trabajo.


Fig. 1. Esquema de las lı́neas de campo mangético para (a) una espira
circular, (b) una lámina con μ = 0 perpendicular a la espira y (c) una lámina
con μ → ∞ paralela a la espira


II. DISEÑO Y FABRICACIÓN


El procedimiento usual para la adquicisión de imágenes


de RM consiste en un proceso de excitación del tejido me-


diante un campo de RF intenso y uniforme, y la posterior


detección mediante una antena de superficie del débil campo


generado por los nucleos de hidrógeno del tejido excitado. En


trabajos previos [7]-[9], los autores analizaron un dispositivo


consistente en un array tridimensional de anillos resonantes


que se comportaba como una lámina con μ = −1, que no


distorsiona el campo de excitación uniforme. Sin embargo,


láminas con μ = 0 o μ → ∞ pueden distorsionar este


campo de excitación. Para evitarlo, es necesario implementar


las láminas como medios no lineales capaces de mostrar


un valor de μ � 1 para el intenso campo de excitación y


μ = 0 o μ → ∞ para el débil campo procedente de los


tejidos. En la práctica esto se consigue utilizando elementos


no lineales que se comportan de manera diferente para campos


intensos y débiles. En particular se utilizan un par de diodos


cruzados en cada anillo de la lámina que solo permiten el


paso de corriente para campos intensos. A partir del modelo


homogéneo previamente desarrollado por los autores [10],


dos láminas de 6x6x1 celdas con una periodicidad de 15mm


han sido diseñadas para mostrar μ = 0 y μ → ∞ a la


frecuencia de 63.6MHz. Esta frecuencia corresponde a la


frecuencia de Larmor del sistema de RM Siemens Avanto


de 1.5T (Siemens Medical Systems, Erlangen, Germany) del


Departamento de Fı́sica Experimental 5 (Biofı́sica) de la


Universidad de Würzburg (Alemania), donde se han realizado







los experimentos. Los anillos que componen las láminas tienen


12mm de diámetro y 1.87mm de ancho de pista para la lámina


de μ = 0, y 11.8mm de diametro y 1.7mm de ancho de pista


para la lámina de μ → ∞. Cada anillo del array contiene


un condensador no magnético de 470 ± 1% pF (American
Technical Ceramics Corp., NY, USA) para que los anillos


resuenen a una frecuencia inferior a 63.6MHz, y un par de


diodos cruzados (Microsemi Corp., CA, USA) en paralelo con


el condensador (Fig. 2). Bajo el intenso campo de excitación,


la fuerza electromotriz inducida en los anillos de la lámina es


sufieciente para permitir a los diodos conducir la corriente, de


manera que cortocircuitan al condensador situado en paralelo


y los elementos resonantes se comportan como simples anillos


metálicos cerrados. Siguiendo el proceso de homogeneización


antes señalado [10], el valor de la permeabilidad calculado


para este sistema de anillos metálicos cerrados es μ = 0.85,


valor muy próximo a la permeabilidad del aire. Una vez


excitado el tejido, este reirradia un campo de RF muy débil


incapaz de hacer conducir los diodos, de manera que los


anillos se comportan como circuitos resonantes. En cada caso,


la frecuencia de resonancia es tal que se obtiene μ = 0 y


μ → ∞ a la frecuencia de 63.6MHz. Dado que la capacidad


de los condensadores está fijada, la frecuencia de resonancia


se obtiene ajustando las dimensiones de los anillos, teniendo


en cuenta la corrección que introduce la pequeña reactancia


parásita de los diodos.


Fig. 2. Esquema del elemento constituyente y fografı́as de las láminas. Las
láminas contienen 6x6x1 celdas con una periodicidad de 15mm. La lámina
con μ = 0 ha sido fabricada con anillos de 12mm de diámetro y 1.87mm
de ancho de pista. La lámina con μ → ∞ ha sido fabricada con anillos
de 11.8mm de diámetro y 1.7mm de ancho de pista. En ambos casos se
usan condensadores no magnéticos de 470pF. El par de diodos cruzados
proporcionan el comportamiento no lineal deseado.


En la Fig. 3 se muestra el montaje experimental diseñado


para verificar la frecuencia de trabajo de cada lámina. En


el experimento se introduce una lámina entre dos antenas


idénticas separadas una distancia igual a tres veces el espesor


de la lámina.
En la Fig. 3 se muestran las medidas del coeficiente de


transmisión (S21) obtenidas para la lámina con μ = 0 (lı́nea


negra) y para la lámina con μ → ∞ (lı́nea roja). Estas medidas


L
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Fig. 3. Esquema y fotografı́a del montaje experimental para verificación de
la frecuencia de trabajo.


se han realizado haciendo uso de un analizador de redes


E8363B Agilent Tecnologies. La figura también muestra me-


diante una lı́nea discontinua vertical la frecuencia de Larmor


para el sistema de 1.5T empleado en los experimentos, que


corresponde a 63.6MHz. Los resultados obtenidos mediante


la lámina con μ = 0 muestran un mı́nimo de transmisión a


la frecuencia deseada como consecuencia de que la lámina


repele las lineas de campo magnético generadas por la antena


emisora. Por otro lado los resultados para la lámina con


μ → ∞ muestran un máximo, como cabe esperar del hecho


de que la lámina confina el flujo de RF que incide sobre ella.


Por tanto, para campos débiles, como los producidos por el


analizador de redes en este experimento, los medios descritos


se comportan desde el punto de vista macroscópico como


medios de μ = 0 y μ → ∞.


Fig. 4. S21 medido para las láminas con μ = 0 y μ → ∞


III. EXPERIMENTOS DE RM


Para demostrar las posibles aplicaciones en RM de los


medios con μ = 0 y μ → ∞ se ha realizado un experimento


en el que se emplea una antena cuadrada de 90mm de lado que


funciona en recepción y una muestra o phantom de 12x12x18


cm3 de hidroxietil celulosa dopada con 1.5g/l de CuSO4. La


antena fue adaptada a 50Ω a la frecuencia de 63.6MHz en


presencia de la lámina y de la muestra. En el experimento


con la lámina con μ = 0, ésta se situa perpendicularmente


a la antena y a un lado de la muestra (Fig. 5.a) de manera







que las lı́neas de campo son expulsadas de la lámina y


confinadas dentro de la muestra. Esta disposición aumenta la


señal procedente de la región de la muestra cercana a la lámina


como se observa en la Fig. 5.a. En el experimento con μ → ∞,


la lámina se situa paralelamente ala antena en el lado opuesto


de la muestra (Fig. 6.a) para guiar las lı́neas de campo a través


de la muestra.
A partir de una serie de medidas en la muestra [11], tanto


para la lámina con μ = 0 como para la lámina con μ → ∞, se


obtienen mapas de SNR que se comparan con los obtenidos


en ausencia de las láminas. En la Fig. 5.a se muestran los


mapas de SNR obtenidos con y sin la lámina con μ = 0, y en


la Fig. 5.b se comparan los perfiles de SNR a lo largo de la


lı́nea blanca discontinua trazada en el mapa. La comparación


entre los perfiles muestra que la señal aumenta un 64% en la


zona adyacente a la lámina con μ = 0. Los mapas de SNR


obtenidos para la lámina con μ → ∞ se muestran en la Fig. 6.a


y los perfiles correspondientes en la Fig. 6.b. El SNR presenta


un incremento de hasta un 200% en presencia de la lámina.


En los experimentos aparece un artefacto en la superficie de


la muestra debido a la naturaleza discreta de la lámina. Estos


artefactos se pueden eliminar fácilmente separando la lámina


1cm de la superficie de la muestra.


Fig. 5. (a) Mapa de SNR para el experimento con la lámina con μ = 0 en
un plano axial. (b) Perfil del SNR a lo largo de la lı́nea discontinua trazada
en el mapa. El SNR se indica en unidades arbitrarias.


Un segundo experimento se realiza con ayuda de uno de


los autores y la lámina con μ = 0 como se muestra en la


fotografı́a de la Fig. 7. En el experimento se sitúa la misma


antena cuadrada de 90mm de lado sobre la rodilla de uno de


los autores y la lámina con μ = 0 en un lateral de la misma


(Fig. 7).
El mapa de SNR obtenido se muestra en la Fig. 8. Se puede


observar que el SNR medido en presencia de la lámina con


Fig. 6. (a) Mapa de SNR para el experimento con la lámina con μ → ∞
en un plano axial. (b) Perfil de SNR a lo largo de la lı́nea discontinua trazada
en el mapa. El SNR se indica en unidades arbitrarias.


Fig. 7. Fotografı́a del experimento realizado para la lámina de μ = 0.


μ = 0 es mayor en la región de la rodilla que se encuentra


junto a la lámina, al igual que sucede en el experimento


mostrado en la Fig. 5


IV. CONCLUSIONES


Los experimentos presentados demuestran como láminas


de metamaterial basadas en anillos resonantes diseñadas para


exhibir valores especı́ficos de permeabilidad tales como μ = 0
y μ → ∞, pueden aumentar en diferentes configuraciones


el SNR en una imagen de RM. La ganancia en SNR podrı́a


mejorarse aún mediante una elección apropiada del tamaño


de la antena ası́ como del tamaño de la muestra. Láminas con


μ = 0 pueden situarse alrededor de la muestra aumentando el


SNR en los bordes de la misma, de manera que se obtenga







Fig. 8. Mapa de SNR obtenido con (derecha) y sin (izquierda) la lámina
con μ = 0 en la rodilla de uno de los autores.


un SNR homogéneo en todo el campo de visión de la antena.


En cuanto a la lámina con μ → ∞, aunque la ganancia en


SNR obtenida podrı́a no ser comparable a la proporcionada por


otra antena situada en la misma posición que la lámina, sı́ que


puede resultar útil en sistemas de RM con un número limitado


de canales o como complemento a un array de antenas.
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Abstract- This paper presents a dynamic system-level 
simulator of an LTE femtocell network in an office scenario. 
The aim is to assess the simulator as an effective tool for 


network planning and optimization in enterprise scenarios. 
Several programming capabilities are introduced to speed up 
the simulation process. The simulation tool is used to evaluate 


the performance of a load balancing scheme based on tuning 
handover margins by a fuzzy logic controller.  Results show that 
the considered scheme achieves the desired load equalization 


effect and the computational load of the simulations is low 
enough to consider the simulation tool for more sophisticated 
optimization schemes. 


I. INTRODUCCIÓN 


En el despliegue y optimización de redes de 


comunicaciones móviles, se hace imprescindible el uso de 


herramientas que predigan el comportamiento de la red de la 


manera más fidedigna posible. Sólo así es posible predecir 


posibles errores y, al mismo tiempo, alcanzar la mejor 


configuración de red, ofreciendo así las mejores prestaciones. 


Los simuladores de red cumplen esta tarea de apoyo al 


diseño y configuración de sistemas tan complejos. 


Las redes celulares de nuevas tecnologías radio permiten 


un mayor número de funcionalidades y posibles 


configuraciones, que hacen que su comportamiento sea 


menos predecible. Éste es el caso de las redes de 


femtoceldas, estaciones base de bajo coste y potencia 


propiedad del usuario que utilizan frecuencias con licencia 


del operador, especialmente pensadas para dar cobertura en 


interiores [1]. La ausencia de planificación por parte del 


operador y la complejidad del  escenario de interiores hacen 


aún más importante la necesidad de simuladores que  


permitan predecir y mejorar  el comportamiento de la red. 


En la literatura, existen referencias diversas que presentan 


escenarios de simulación con femtoceldas de tecnología 


UMTS (Universal Mobile Telecommunication Systems) y 


LTE (Long Term Advanced). La gran mayoría se centran en 


el análisis de prestaciones de la tecnología [2] o la 


exploración del ajuste de algún parámetro (p.ej., potencia de 


piloto o márgenes de traspaso) para conseguir un mejor 


rendimiento en escenarios residenciales (p. ej., en escenarios 


residenciales de viviendas unifamiliares [3][4]).  


En este artículo se presenta un simulador de red de 


femtoceldas con tecnología LTE a nivel de sistema para 


entornos de oficinas. El énfasis de este trabajo está en el 


diseño y programación del simulador para agilizar lo máximo 


posible la simulación, haciendo de éste una herramienta útil 


para evaluar estrategias de optimización de parámetros de 


red. Como ejemplo de uso, se valida un método de balance 


de tráfico entre femtoceldas de acceso abierto mediante el 


ajuste de los márgenes de traspaso con un controlador difuso.  


La sección II describe la estructura de bloques y la 


funcionalidad del simulador. La sección III detalla las 


técnicas empleadas para reducir el tiempo de simulación. La 


sección IV describe las pruebas del algoritmo de balance de 


carga realizadas con el simulador. Por último, la sección V 


presenta las conclusiones del trabajo.  


II. DESCRIPCIÓN DEL SIMULADOR LTE 


La Fig. 1 muestra el diagrama de flujo del simulador con 


sus bloques y funcionalidades más importantes. La estructura 


básica del simulador consta de un lazo principal, consistente 


en un número de pasos de simulación en los que se ejecutan, 


la finalización y creación de llamadas, el movimiento de 


usuarios, los cálculos de propagación e interferencia, y la 


gestión de recursos, emulando el paso del tiempo en la red 


simulada. Tras cierto número de pasos, el lazo finaliza 


recopilando la información de los indicadores de red y 


elaborando estadísticos de rendimiento. 


Una de las funcionalidades principales del simulador es la 


evaluación de cambios en la configuración de parámetros de 


la red móvil. Por esta razón existe un lazo externo, nombrado 


como lazo de optimización en la Fig. 1, que ejecuta varias 


instancias de simulación para comparar los indicadores de 


rendimiento en cada instancia.  


 


 


Fig. 1. Diagrama de flujo del simulador. 
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Al final de cada lazo de optimización, un bloque de 


„optimización‟ evalúa los resultados de la última instancia y 


decide los cambios de  cierto/s parámetro/s de red con el 


objetivo de mejorar algún indicador de rendimiento. La 


Tabla 1 incluye algunas de las características más 


significativas del simulador. 


A.  Escenario 


 La Fig. 2 representa el escenario de simulación  de 3x2.6 


km
2
 (recuadro rojo), con  tres macroceldas trisectoriales 


(celdas marcadas en negro) en el mismo emplazamiento. Se 


ha implementado la técnica de wrap-around (celdas 


marcadas en azul) para evitar alteraciones de la interferencia 


en los límites del escenario. En una de las macroceldas se 


ubica un edificio de oficinas de planta cuadrada con 50 


metros de lado (cuadro de color magenta). El número de 


plantas es configurable (5 en el presente artículo), siendo 


todas ellas idénticas.  


La Fig.3 muestra un esquema de la planta tipo, donde se 


aprecia la existencia de simetría que facilita los cálculos de 


propagación. Los 4 círculos  indican la localización de las 


femtoceldas, las líneas rectas indican los muros (con distinta 


tonalidad según su grosor), y lo diamantes indican puestos de 


trabajo. 


B.  Modelo de propagación 


 Para el simulador se han utilizado (con pequeñas 


variaciones) los modelos de propagación definidos en el 


proyecto WINNER II [5]. Dichos modelos comparten la 


misma formulación, definida por  


contemplando distintas opciones según el trayecto sea 


indoor-indoor, outdoor-indoor, indoor-outdoor y outdoor-


outdoor,  para considerar efectos como la existencia o no de 


visión directa, la atenuación de muros o la difracción. La 


Tabla 2 resume los principales parámetros y ecuaciones de 


los modelos usados (A1, A2, C2 y C4). 


 


 


Fig. 2. Escenario de simulación y Wrap-Around  


 


Fig. 3. Plano de una de las plantas del escenario 


Resolución temporal 


 


100 ms 


 


Modelo BS PIRE.  Femto: 13 dBm  
            Macro: 43 dBm  


Directividad. Femto: Omnidireccional   


                        Macro: Trisectorial,  
Acceso: Macro/Femto abierto 


 


Modelo MS Cifra de ruido  9 dB  
Densidad espectral de ruido: -174 dBm/Hz 


 


Modelo de tráfico Llegadas: Poisson. 0.22 llam./(usuario*hora)  
Duración: Exponencial., Media=180 s 


Distribución espacial homogénea 
 


Modelo de movilidad Exterior: 3 km/h, dirección aleatoria  


constante con wrap-around 
Interior: Random waypoint  


 


Modelo de servicio VoIP 16 kbps 
 


Modelo RRM 6 PRBs  (1.4 MHz) 


Reselección de celda 
Control de acceso 


Traspaso: PBGT, Qual, Umbrella 


Planificador: RR BC: Tiempo:Round Robin 
                                     Frec.: Best Channel 


Tabla 1. Características principales del simulador. 


 


Escenario PL σSF 
Indoor 


Indoor 


A1 LOS A=18.7 B=46.8 C=20 6 


NLOS A=20 B=46.4 C=20  


X=5nw  ( Muro delgado) 
X=12nw ( Muro grueso) 


 


FL=17+4(nf-1) 
 (Atenuación debida al forjado entre plantas) 


Indoor 


Outdoor 


A2  PL=PLb(din+dout)+PLtw+PLin(din) 


PLb → A=22.7 B=41 C=20  
PLtw = 14 + 15(1-cos(θ)) 


PLin = PLA1    


6 


Outdoor 


Outdoor 


C2 LOS d<dBP → A=26 B=39 C=20 4 


d>dBP → PL = 40log10(d) + 13.47 + 


14log10(hBS-1)-14 log10(hMS-1) + 6log10(fc/5) 


6 


NLOS PL = (44-6.55log10(hBS))log10(d)+34.46+ 


5.83log10(hBS) + 23log10(fc/5) 


8 


Outdoor 


Indoor 


C4  PL=PLC2(din+dout) + 17.4 + 0.5 din - 0.8 hMS 8 


Tabla 2. Modelos de propagación utilizados. 


III. FUNCIONES PARA MEJORAR LA EFICIENCIA 


COMPUTACIONAL 


A.  Pre-cálculos de propagación a gran escala 


En la dinámica de simulación, en cada nueva iteración se 


debe estimar el nivel de señal recibido por cada usuario de 


todas las celdas del escenario, lo que si se realiza en tiempo 


real supone la mayor parte de la carga computacional de la 


simulación. Para reducir el tiempo de ejecución, se construye 


previa a la simulación una rejilla espacial en la que cada 


elemento de la rejilla contiene el valor de atenuación desde 


dicha posición física a cada una de las estaciones base (Base 


Station, BS).  


Se pasa así de hacer cálculos de propagación asociados a 


la posición del usuario, a cálculos asociados a posición en el 


escenario, haya usuario o no. 
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Cada valor de atenuación se calcula a partir de tres 


componentes: a) pérdidas de atenuación (Path Loss, PL), b) 


directividad de la antena, y c) desvanecimiento lento (slow 


fading, SF), según los valores definidos en la Tabla 1 y 2. El 


modelo a aplicar dependerá de la ubicación del elemento y la 


BS entre los que se desea calcular la atenuación. Así, por 


ejemplo, para calcular la atenuación a un punto ubicado en el 


interior del edificio proveniente de una de las macroceldas 


exteriores deberá aplicarse el modelo C4 de la Tabla 2. El 


modelo Indoor-Outdoor se aplica sobre un anillo de 5 metros 


alrededor del edificio. La resolución espacial de cada modelo 


cambia entre 1 m para A1, A2 y C4, y 50 m para C2, 


variando en función de la distancia de correlación. La Fig. 4 


muestra mediante un mapa de colores el resultado de estos 


cálculos para una de las macroceldas exteriores y una de las 


femtoceldas interiores ubicada en la planta baja del edificio. 


Para conseguir una variación gradual de las pérdidas de 


propagación conforme se desplazan los usuarios durante la 


simulación, las pérdidas de cada usuario se calculan mediante 


una media ponderada con los valores de atenuación de los 


cuatro puntos más cercanos de la rejilla pre-calculada.  


B.  Pre-cálculos de propagación a pequeña escala 


Por idénticas razones a las expuestas en la subsección 


anterior, se realiza un pre-cálculo de las atenuaciones desde 


cada BS a cada posición debidas al desvanecimiento rápido 


(o fast fading). A diferencia del caso anterior, la resolución 


de la rejilla espacial debe ser mucho mayor para apreciar el 


desvanecimiento rápido (15 cm en nuestro caso), haciendo 


inviable, por razones de memoria, construir una rejilla que 


englobe todo el escenario.  


Como alternativa, para simular los desvanecimientos 


rápidos  se ha construido una rejilla que se reutiliza cada 48 


metros, distancia similar a la resolución de la rejilla de 


desvanecimiento lento para el modelo C2. La baja 


correlación del desvanecimiento lento a esta distancia de 


repetición permite repetir la rejilla de fast fading a lo largo 


del escenario y sumar las atenuaciones debidas a ambos 


desvanecimientos, lento y rápido, haciendo un uso más 


eficiente de la memoria. La Tabla 3 muestra los principales 


parámetros usados para la construcción de la rejilla de fast 


fading. 


 


 


  


Fig. 4. Rejilla de atenuación [dB]  (pérdidas de propagación, 


desvanecimiento lento y directividad) para una macrocelda y una femtocelda  


 


 


Distribución estadística Rayleigh 


Espectro Doppler Clásico 


Muestreo espacial 1 cuadrícula por longitud de onda (15 cm) 


Tamaño de la rejilla 48 metros x 48metros (320  x 320 ) 


Desviación Doppler 5.6 Hz (para velocidad  3 km/h) 


Perfiles de potencia EPA, EVA, ETU (3GPP TS.36.101 Rel. 9) 


Ancho de banda 1.4 MHz (6 PRBs) 


Muestras en frecuencia 4 por cada PRB 


Tabla 3. Parámetros de la rejilla de desvanecimiento rápido 


C.  Pre-cálculos de  movilidad para interiores 


Los modelos de movilidad de usuario para exteriores 


suelen ser simples (p. ej.,  rectilíneo con giros de 90º). En el 


caso de interiores, los modelos de movilidad son bastante 


distintos y, por lo general, bastante más complejos. Su 


precisión es importante pues sólo así podrán considerarse 


fiables los indicadores de rendimiento del simulador en el 


interior del edificio.  


Se ha desarrollado un modelo de movilidad random 


waypoint para interiores [6], en el que los usuarios se mueven 


entre puntos de interés (p.ej., puestos de trabajo, puertas, 


recepción, baños) seleccionados con distinta probabilidad, 


donde permanecen un tiempo dado por una variable aleatoria 


exponencial. Cuando están en movimiento, los usuarios se 


desplazan a 1 km/h. Por simplicidad, no se contemplan 


cambios de planta.  


 De forma similar a los pre-cálculos de propagación,  para 


evitar cálculos excesivos durante el lazo principal de 


simulación, se pre-calculan trayectorias de movilidad con el 


modelo descrito. La Fig. 5 muestra algunos ejemplos de 


trayectorias pre-calculadas con este modelo de movilidad. Ya 


en el proceso de simulación, al crear un nuevo usuario se le 


asigna una de las trayectorias generadas previamente. 


IV. PRUEBAS DE SIMULACIÓN 


A.  Metodología experimental 


Los experimentos investigan el funcionamiento de un 


algoritmo de reparto de tráfico entre femtoceldas LTE de 


interior. Para ello, en el escenario descrito en la sección II.b, 


se asume una distribución irregular de usuarios por 


femtocelda, siguiendo una distribución log-normal, con una  


mayor demanda de tráfico en la planta central, donde se 


experimenta  un alto bloqueo de llamadas.  


 


 


Fig. 5. Ejemplos de trayectorias (rombo: inicio, cuadrado: fin). 


 







  


 


Para solventar este problema, se plantea la redistribución 


del tráfico mediante la modificación lenta de  los márgenes 


de traspaso entre femtoceldas adyacentes para igualar la 


carga en la red y, así, reducir el bloqueo global.  


Para el ajuste de parámetros se ha implementado un 


controlador de lógica difusa que realiza balance de tráfico 


por difusión. Al final de cada lazo de optimización, el 


controlador compara la carga media en cada pareja de celdas 


adyacentes y modifica los márgenes de traspaso entre ellas de 


manera que se favorezcan los traspasos desde la celda más 


cargada a la menos cargada. Se han ejecutados 30 lazos de 


optimización de 1 hora de tiempo simulado cada uno, que se 


demuestra tiempo suficiente para que el sistema alcance su 


régimen permanente. Los indicadores de rendimiento 


estudiados son el porcentaje de bloqueo de llamadas, el 


percentil del 5% de SINR y el número de traspasos, como 


medidas de capacidad, calidad de conexión y carga de 


señalización de la red.  Se desactivan las llamadas caídas 


para apreciar con más claridad los efectos del reparto de 


carga. 


B.  Resultados 


La Fig. 6 muestra la evolución de la carga en cada celda a 


medida que se suceden los lazos de optimización. La figura 


muestra la ecualización de la carga, quedando ésta repartida 


de forma más uniforme entre las distintas femtoceldas. La 


razón por la que el equilibrio de cargas no es total, es que 


muchos de los usuarios que son enviados a otras celdas, 


vuelven a la celda original por falta de calidad en la celda 


destino. 


La Fig. 7 muestra la evolución del bloqueo global de red, 


que desciende desde el 2.81% al 0.58%. Como contrapartida, 


se observa que el percentil 5%  de SINR empeora a medida 


que se redistribuye la carga. Esto se debe a que por la 


redistribución de carga existen usuarios que se conectan a 


celdas más lejanas. Estos usuarios reciben un alto nivel de 


interferencia procedente de la celda a la que estaban 


originalmente conectados antes de la modificación de 


márgenes.  Se pone así de manifiesto la necesidad de 


mecanismos de control de interferencia en estos entornos de 


interior con balance de carga entre celdas. 


El tiempo de ejecución de la simulación es de 16.5 horas. 


Aproximadamente, los tiempos de ejecución rondan 


alrededor de la mitad del tiempo de red simulado (en este 


caso, 30 horas). Las nuevas funciones de cálculo de 


propagación y movilidad ocupan solo el 6.5% del tiempo de 


ejecución, cuando en versiones anteriores, donde todos los 


cálculos se realizaban en tiempo real, ocupaban más del 50%. 


Estos resultados demuestran la eficacia de los cambios 


efectuados en el simulador. 


V. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha descrito un simulador de red de 


macroceldas y femtoceldas LTE, junto con sus modelos  de 


propagación,  movilidad y gestión de recursos radio. Se han 


añadido técnicas que mejoran la eficiencia computacional 


para utilizar el simulador en los procesos de  optimización de 


red, en los que es necesario evaluar múltiples lazos de 


optimización de duración suficiente para obtener estadísticos 


de rendimiento significativos. 


A diferencia de simuladores anteriores, el escenario 


incluye un edificio de oficinas con femtoceldas donde el 


tráfico se distribuye de forma irregular. Los experimentos 


han demostrado que  modificando los márgenes de traspaso 


se puede equilibrar el tráfico entre femtoceldas, reduciendo 


sensiblemente el bloqueo global de la red. Por contra, la 


interferencia sufrida por los usuarios, medida a través de los 


percentiles de SINR, aumenta considerablemente.   


En cuanto a la evaluación del simulador como 


herramienta de análisis, las técnicas de mejora de eficiencia 


computacional propuestas consiguen unos tiempos de 


simulación satisfactorios, que permitirán evaluar técnicas de 


reparto de tráfico y control de interferencia más sofisticadas.  


  


 


Fig. 6. Evolución de la carga en las femtoceldas. 


 


 


Fig. 7. Evolución del bloqueo y del percentil del 5% de SINR.  
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Abstract- This works presents new additional techniques added 


to a mesh generator developed for electromagnetic computing 


tools. The mesher is based on an adapted solution of the paving 


algorithm which generates a mesh composed by quadrilateral 


elements and allows triangular elements when it is required for 


improving the final quality. In one way, some algorithms require 


electrical continuity between all surfaces that compose the 


geometries, so an efficient algorithm for detecting these 


relationships has been developed. In the other way, a new way of 


generating meshes in several steps has been added to the 


traditional algorithm that accelerates significantly the mesh 


generation, the multilevel mode. Combining this mode with the 


parallelization, a mesh composed for tens of millions of elements 


can be obtained in a few seconds. The mesher has been validated 


and included in NewFasant computer tool. 


I. INTRODUCCIÓN 


El correcto modelado geométrico de los objetos es crítico 


en todo tipo de análisis. Más específicamente, en este trabajo 


enfocaremos esa importancia en las herramientas de 


simulación electromagnética. 


Las superficies NURBS (Non Uniform Rational B-Spline) 


[1] nos ofrecen una buena solución para modelar cualquier 


tipo de geometría, ya que con poca información nos permiten 


representar con precisión formas complejas. Partiendo de 


ellas, se pretende conseguir un modelo geométrico genérico 


de cualquier caso a analizar y que pueda ser procesado según 


las necesidades de la herramienta de simulación. 


Se ha optado por desarrollar un mallador propio [2]-[3], 


que sea capaz de adaptar el modelo original a las necesidades 


de la herramienta de cálculo electromagnético a utilizar, 


concretamente en este caso, se ha optimizado para las 


necesidades del software NewFasant [4]. La herramienta 


dispone de diferentes módulos, como por ejemplo, algunos 


basados en técnicas asintóticas de Teoría Geométrica de la 


Difracción en su versión Uniforme [5]-[7], o basados en el 


Método de los Momentos [8] y Óptica Física [9] que emplean 


el Algoritmo Rápido de Multipolos Multinivel [10]-[11]. Una 


vez validados los resultados con esta herramienta, el mallador 


ha sido incluido en la misma. 


Según el método de análisis que se vaya a emplear, 


tendremos unas necesidades u otras, pero en general son tres 


los criterios básicos considerados a la hora de generar 


cualquier malla: 


A. La malla debe ser una representación lo más 


exacta posible de la geometría original, y estar 


compuesta por elementos de un tamaño acorde 


con la frecuencia a la que será analizada. 


B. La continuidad eléctrica es crítica entre objetos 


que se encuentran en contacto. En casos en los 


que dicha continuidad no esté correctamente 


modelada, el mallador la detectará y modelará 


de forma rápida y eficiente. 


C. El tiempo requerido para generar una malla 


debe ser despreciable para la herramienta de 


simulación. Para ello se ha optado por 


implementar la versión multiprocesador del 


mallador y complementarla con una técnica de 


mallado por niveles que aceleran el mallado 


considerablemente. 


Este trabajo está compuesto de tres apartados en los que 


se describe cada uno de los puntos mencionados, y un 


apartado final en el que se validan los resultados obtenidos al 


simular un reflector. 


II. ALGORITMO DE MALLADO 


El mallador está basado en el algoritmo de paving o 


enladrillado [12]-[13], que consiste en ir generando filas de 


elementos cuadrilaterales desde los contornos de las 


superficies, como se puede observar en la Fig. 1. Se ha 


realizado una variante en el algoritmo original para permitir 


que se inserten elementos triangulares en determinados casos 


en los que puedan mejorar la calidad final de la malla.  


 


Fig. 1. Proceso de mallado en una placa con agujero 


Además, todos los elementos son conformados a las 


superficies originales, es decir, no son triángulos o 


cuadrángulos planos, si no que están compuestos por más 


puntos de control que permiten generar NURBS curvados. 


El tamaño de los elementos es función de la frecuencia de 


simulación y del número de divisiones por longitud de onda 


deseados. 


 


Fig. 2. Proceso General de Mallado 
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Siguiendo el esquema de la Fig. 2, se pueden distinguir 


tres etapas principalmente en el algoritmo de mallado, a parte 


de la lectura y escritura de ficheros: el cálculo de topologías 


entre superficies, donde se guardan las relaciones entre 


superficies vecinas, como se verá posteriormente. La 


siguiente etapa es calcular los nodos frontera de todas las 


superficies: estos servirán para comenzar a mallar y 


garantizarán la continuidad en los casos en lo que haya que 


tenerlos en cuenta. La tercera etapa es el mallado completo 


de las superficies a partir de los nodos frontera. 


 


Fig. 3. Descripción detallada del algoritmo de enladrillado 


Una descripción más detallada del algoritmo de paving 


viene representada en la Fig. 3. Una vez que se dispone de 


los nodos frontera, se procede a seleccionar el mejor nodo 


para comenzar a mallar (aquel con un ángulo en la frontera 


más cercano a 90º). Se van generando elementos desde el 


nodo seleccionado y solo se detiene el algoritmo cuando se 


resuelve alguna intersección o cuando se ha completado la 


fila de elementos que se estaba generando. Entonces se ajusta 


la separación y distribución de los nodos que componen la 


nueva frontera para mantener los tamaños de los elementos 


constantes. El proceso se repite hasta completar la superficie, 


momento en el que se depura la calidad de la malla final. 


 


III. DETECCIÓN DE CONTINUIDADES 


Hay ocasiones en las que la geometría presenta una 


continuidad visual (todas las superficies están en contacto 


entre sí), pero no tiene una continuidad eléctrica real. En este 


caso es necesario remodelar las superficies de forma 


transparente al usuario para que la continuidad sea real.  


 


Fig. 4. Detección automática de continuidad 


Esta etapa puede requerir demasiado tiempo si se 


comparan todas con todas las superficies, con lo que se ha 


implementado una detección eficiente de continuidades que 


se resume en una primera búsqueda de superficies candidatas 


utilizando cajas contenedoras a distintos niveles (nivel de 


superficie, de contorno, de subcontorno) y una búsqueda de 


puntos entre candidatas para redefinir los contornos en los 


que sea necesario. 


Una vez redefinidas las superficies, se almacenan las 


relaciones reales entre las mismas. En la Fig. 4 se muestra un 


ejemplo en el que el mallador garantiza la continuidad de una 


geometría que en realidad no la tiene. 


IV. ACELERACIÓN DEL ALGORITMO 


El algoritmo de mallado conlleva un gran número de 


operaciones que en casos demasiado grandes puede llegar a 


ralentizar considerablemente la generación de la malla 


completa. Para minimizar el tiempo de mallado en cualquier 


caso, dos soluciones han sido las adoptadas para reducir al 


máximo el algoritmo de mallado: por una parte la 


paralelización de la herramienta, y por otra parte el realizar 


las mallas por pasos intermedios, o también llamado, mallado 


multinivel. 


A.  Paralelización 


Para paralelizar cualquier herramienta se debe analizar los 


puntos comunes e independientes de la misma. En el 


mallador, hay varias etapas que deben ser comunes a todos 


los procesadores, como son la detección de las continuidades 


o el cálculo de nodos frontera. El algoritmo propio de 


mallado es relativo a cada superficie, con lo que se puede 


distribuir de forma independiente a cada procesador. 


La distribución de tareas en el mallador se ha realizado 


siguiendo el esquema de la Fig. 5, donde las etapas comunes 


se representan en serie y las propias de cada procesador en 


paralelo. Como ya se estudió anteriormente [2], los tiempos 


de mallado no son inversamente proporcionales al número de 


procesadores empleados debido a las etapas comunes. 


 


Fig. 5. Esquema de la paralelización del mallador 


B.  Modo multinivel 


Este nuevo modo de mallado pretende acelerar al máximo 


el algoritmo realizando mallas intermedias que sirven como 


nueva entrada a los pasos posteriores, como recogen los 


resultados mostrados en [3]. Así, se consigue que las mallas 


de entrada estén compuestas por elementos más homogéneos 


en tamaño y formas y que sean mallados con mayor facilidad.  


En la Fig. 6 se muestra el funcionamiento del modo 


multinivel en un caso de 3 niveles. 


Hay que tener especial cuidado con el número de niveles 


que se emplea y el número de elementos que se generan en 


cada uno de ellos, ya que si se usan muchos niveles se 


perderá la eficiencia del método, y si se generan demasiados 


elementos en los niveles intermedios se requerirá una reserva 







  


 


excesiva de memoria para almacenarlos y además se podría 


ralentizar el mallado por las etapas de preprocesado.  


 


Fig. 6. Funcionamiento del mallado multinivel 


Un ejemplo claro sería un barco completo cuyas 


dimensiones están en torno a 160x30x30 m. (largo x ancho x 


alto) del cual se muestra una parte mallada a baja frecuencia 


para visualizarlo con claridad en la Fig. 7, cuya área total real 


es de unos 9.883,52 m
2
. 


Si se pretende mallar el mismo caso con una gran 


densidad de elementos, por ejemplo, a 9 GHz y con 4 


divisiones por lambda, es necesario recurrir al modo 


multinivel. Este mallado se ha obtenido en 2 niveles en una 


máquina AMD Opteron de 16 procesadores a 2,4 GHz, con 


128 GB de memoria RAM compartida, usando los 16 


procesadores. 


 


Fig. 7. Visualización del frontal de un barco mallado con poca densidad 


En el primer nivel, se ha mallado la geometría a 103 


MHz, obteniendo una malla de 19.482 elementos. El segundo 


nivel comienza desde esa malla y genera un mallado final de 


142.030.291 elementos en 11.787 segundos. Llevaría varios 


días generar una malla de tal magnitud con un único nivel 


usando varios procesadores, y además resultaría inviable 


hacerlo en un único procesador, ya que necesitaríamos 


incluso semanas, y una reserva de memoria mucho mayor que 


si se emplea un único procesador. 


Se puede estudiar la utilidad de emplear el multinivel en 


la Tabla 1, donde se recogen las estadísticas más interesantes 


relativas al área de las superficies de entrada para cada nivel. 


La geometría original del barco está compuesta por 192 


superficies, siendo el área de la superficie mayor unas 2.000 


veces mayor que la de la menor. Sin embargo, para el 


segundo nivel se dispone de 19.482 superficies, y vemos que 


esta relación es ahora de 300.  Observando el histograma de 


la Fig. 8, donde se representa las áreas de la geometría 


original, se observa que los tamaños de las superficies son 


muy heterogéneos, y esto no puede cambiarse. Sin embargo, 


en el histograma de la Fig. 9, donde se representan las áreas 


de entrada para el segundo nivel, la gran mayoría de 


superficies tiene un área en torno a 0,53 m
2
, lo que permite 


que sean malladas con un número menor de elementos ya que 


presentan formas simples y de pequeño tamaño; este 


resultado es lógico: como se ha realizado un mallado a 103 


MHz con 4 divisiones por lambda, los parches tendrán un 


borde de aproximadamente 0,73 m, obteniendo así un área de 


0,53 m
2
 para los elementos cuadrangulares y de 0,265 m


2
 


para los triangulares, de tal manera que la mayoría de los 


elementos oscilan en áreas cercanas a la misma. 


 


Nivel 
Número de 


Superficies 


Área 


Media 


(m
2
) 


Área 


Máxima 


(m
2
) 


Área 


Mínima 


(m
2
) 


0 162 65,4051 934,2582 0,4304 


1 19.482 0,5073 1,4101 4,82·10
-3


 


Tabla 1. Estadísticas de áreas del barco en multinivel 


 


Fig. 8. Estadísticas de áreas de entrada en el barco 


 


Fig. 9. Estadísticas de área entrada para el segundo nivel 


V. RESULTADOS ELECTROMAGNÉTICOS 


En este apartado se muestran los resultados de simular 


con la herramienta NewFasant la malla obtenida a partir de 


un reflector de 0,15 m. de radio a una frecuencia de 10 GHz, 


por lo que el tamaño deseado para los elementos es de 3 mm. 


En la Fig. 10 se representa la densidad de corriente 


presente en el reflector. Aparece una distribución uniforme y 


gradual desde el centro hasta los bordes. Este resultado es 


debido a que el mallado es homogéneo en todo el reflector, 


ya que con la combinación de elementos cuadrados y 


triangulares se consigue que la gran mayoría de ellos tengan 


todos sus lados de las dimensiones deseadas. 


La Fig. 11 muestra el diagrama de radiación del reflector, 


donde se puede apreciar la directividad concentrada hacia el 


foco del mismo. 


 


 







  


 


 


Fig. 10. Densidad de corrientes en el reflector 


 


Fig. 11. Diagrama de radiación del reflector 


Para concluir, se representa el campo eléctrico en el 


reflector para un corte de Phi=0
o
 y Theta variando de 0


o
 a 


180º. El campo eléctrico representa un lóbulo principal en el 


origen y varios secundarios a sus lados, que es el diagrama 


típico para el reflector.  


 


Fig. 12. Campo eléctrico en el reflector 


Este apartado nos demuestra que los resultados obtenidos 


a partir de un mallado generado son válidos. 


CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha estudiado la importancia de los 


mallados en las herramientas de cálculo electromagnético, 


especialmente en lo que respecta a requisitos de modelado y 


velocidad de procesado. 


Como base del trabajo, es necesario disponer de un 


mallador que sea capaz de discretizar cualquier tipo de 


geometría. Orientado a electromagnetismo, es un buen 


criterio para la calidad de los resultados que todos elementos 


que componen la malla tengan tamaños similares: esto se 


consigue con cuadrángulos y triángulos conformados a las 


superficies originales (lo más equiláteros posible). 


La continuidad es un aspecto fundamental en algunos 


algoritmos, por lo que el mallador debe ser capaz de detectar 


las relaciones entre las superficies de entrada de una forma 


rápida y eficiente. 


Otro aspecto importante es que los mallados deben ser 


generados en el menor tiempo posible, para lo que la 


paralelización y la técnica de multinivel han demostrado una 


gran eficiencia. 


Por último, destacar que los resultados obtenidos a partir 


de las mallas generadas son los esperados, sirviendo así para 


validar la herramienta. 


AGRADECIMIENTOS 


Este trabajo ha sido financiado en parte por los Proyectos del 


Ministerio de Ciencia y Tecnología Project TEC2010-15706 


y CONSOLIDER-INGENIO Nº CSD-2008-0068, por 


Comunidad de Madrid Proyecto S2009/TIC-1485, por 


Castilla-La Mancha Proyecto PPII10-0192-0083 y los 


proyectos Comunidad de Madrid/Universidad de Alcalá, 


CCG10-UAH/TIC-5981 y CCG10-UAH/TIC-5972. 


REFERENCIAS 


[1] Gerald Farin. “Curves and surfaces for computer aided geometric 
design”. Academic Press, 1988. ISBN: 0-12-249050-9. 


[2] J. Moreno, I. González, F. Cátedra, M. Macías. “Desarrollo de un 
Mallador de Elementos Cuadrangulares Curvos Paralelizado”, Libro de 
Actas del XXV Simposium Nacional de la Unión Científica 
Internacional de Radio, Bilbao, Septiembre de 2010. 


[3] J. Moreno,  Mª J. Algar, I. González, F. Cátedra. “A new mesh 
generator optimized for electromagnetic analysis”, Proceedings of the 
5th European Conference on Antennas and Propagation (EUCAP), pp. 
1849-1853. Italy, Rome, April 2011. ISBN: 978-88-8202-074-3. 


[4] http://www.fasant.com  


[5] J. Pérez, F. Sáez de Adana, O. Gutierrez, I. González, M.F. Cátedra, I. 
Montiel, J. Guzmán, “FASANT: Fast Computer Tool for the Analysis 
of on Board Antennas” IEEE Antennas Propagation Magazine, pp. 94-
98, April 1999. 


[6] I.  González, L. Lozano, S. Cejudo, F. Sáez de Adana, F. Cátedra, “New 
Version of Fasant Code”, Antennas and Propagation Society 
International Symposium, 2008. AP-S 2008. IEEE. 5-11 July 2008. 


[7] M.F. Cátedra and J. Pérez. “Cell Planning for Wireless 
Communications”. Artech House Publishers, Boston, London, 1999. 


[8] I. González, E. Garcia, F. Sáez de Adana, M.F. Cátedra, “MONURBS: 
A Parallelized Multipole Multilevel Code for Analyzing Complex 
Bodies Modeled by NURBS Surfaces” Applied Computational 
Electromagnetics Society Journal Vol. 23, no.2. June 2008 


[9] U. Jakobus and F.M. Landstorfer, “Improved PO-MM hybrid 
formulation for scattering from three-dimensional perfectly conducting 
bodies of arbitrary shape”, IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 43, no. 
2, pp.162-169, Feb. 1995. 


[10] W. C. Chew, J. Jin, E. Michielssen, J. Song, “Fast and Efficient 
Algorithms in Computational Electromagnetics.”, Editors. Arctech 
House INC., 2001.  


[11]  E. García, C. Delgado, I.G. Diego, M. F. Cátedra, “An Iterative 
Solution for Electrically Large Problems Combining the Characteristic 
Basis Function Method and the Multilevel Fast Multipole Algorithm”, 
IEEE Trans. Antennas and Propagation. Vol. 56, Nº 8, August 2008.  


[12] Ted D. Blacker and Michael B. Stephenson. “Paving: A New Approach 
to Automated Quadrilateral Mesh Generation”. International Journal 
for Numerical Methods in Engineering, Vol. 32, pp. 811-847 (1991). 


[13] David R. White and Paul Kinney. “Redesign of the Paving Algorithm: 
Robustness Enhancements through Element by Element Meshing”. In 
Proceedings 6th International Meshing Roundtable, pp 323–335, Oct. 
1997.  



http://www.fasant.com/






  


 


NewFasant: Desarrollo e Implementación 


de una Interfaz de Usuario Avanzada para 


problemas Electromagnéticos. 


Álvaro Somolinos, Daniel Moreno, Iván González, Lorena Lozano y Felipe Cátedra 


alvaro.somolinos@alu.uah.es, d.moreno@edu.uah.es, ivan.gonzalez@uah.es, lorena.lozano@uah.es, 


felipe.catedra@uah.es 


Dpto. de Ciencias de la Computación, Universidad de Alcalá. 


28871, Alcalá de Henares, Madrid 
 


 


Abstract- This work presents the Graphical User Interface of 


New Fasant, a powerful tool which is based on the Method of 


Moments (MoM) with Multilevel Fast Multipole Method 


(MLFMM) [1-2], Geometrical Theory of Diffraction (GTD) [3-4] 


and the Physical Optics (PO) [5]. The GUI is intended to display 


and build geometries easily, configure the simulation, place and 


set up antennas and display results graphically and more. The 


results which can be displayed are analysis of complex antennas 


with arbitrary structures (flat, shaped , etc.) passive microstrip 


circuits, periodic structures, radomes, reflectarrays, airborne 


antennas, electromagnetic compatibility, radar cross section 


problems (RCS), etc. Moreover, the GUI is designed to make 


easier geometric operations between geometry objects, which can 


be imported from another CAGD tools.  


 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años, el interés en el desarrollo de 


herramientas de simulación ha crecido considerablemente. 


Muchos investigadores, tanto en la universidad como en la 


empresa, están constantemente revisando y desarrollando 


nuevos métodos para acelerar o mejorar las herramientas 


convencionales de resolución de campo electromagnético. Las 


aplicaciones de este tipo de herramientas son numerosísimas 


(diseño de dispositivos de microondas, análisis de antenas, 


radomos,  reflectarrays, etc.). Desde hace décadas, se han 


utilizado para resolver una gran variedad de problemas 


electromagnéticos y hoy en día, los investigadores los usan 


aún más, gracias a la gran evolución de los recursos 


informáticos, así como la posibilidad de paralelización en 


clusters de procesadores que permiten un análisis más rápido 


y eficiente. 


 


En este trabajo se presenta una descripción general de la 


interfaz de NewFasant [8] donde se explicarán las mejoras 


que han sido incluidas en la creación y visualización de 


modelos geométricos, la configuración de los parámetros de 


simulación y la visualización de resultados.  


 


La interfaz ha sido programada en Java utilizando la 


librería especial de Java 3D [7] para visualizar el escenario. 


Se pretende que el usuario sea capaz de trabajar con 


estructuras relativamente complejas sin tener que usar 


complicados programas de CADG. El trabajo se centrará en la 


eficiencia conseguida en este aspecto. 


II. DESCRIPCIÓN DE LA HERRAMIENTA 


 


La nueva interfaz gráfica de usuario ha sido desarrollada 


para facilitar la creación del modelo geométrico a analizar. 


Aparte de diseñar y visualizar la estructura que se quiere 


estudiar desde cualquier punto de vista, la interfaz también 


permite establecer los parámetros de simulación, realizar 


barridos en frecuencia, optimizar las dimensiones de los 


cuerpos considerando una función de coste definida por el 


usuario, visualizar los resultados, etc.  


 


La interfaz contiene un nuevo módulo de geometría 


optimizado para la carga de modelos complejos que permite 


visualizar la geometría mediante superficies sólidas o líneas. 


También contiene un conjunto amplio de primitivas como 


esferas, pirámides, hélices, parches cuadrados, discos, conos, 


cilindros, superficies NURBS, facetas, una gran variedad de 


estructuras periódicas y también un conjunto de bocinas 


prediseñadas (piramidales, cónicas, corrugadas, etc.) que 


permiten crear cualquier tipo de geometría. 


 


 El modulo de geometría permite realizar diversas 


operaciones como por ejemplo añadir, eliminar y modificar 


objetos geométricos, mover, rotar, explotar, agrupar, hacer 


simetrías, etc. Todas las operaciones pueden realizarse con 


objetos propios o importados.  


 


Además, la interfaz unifica los dos procesos que se llevan 


a cabo en el análisis de antenas: el de creación de la geometría 


y el de la ejecución del núcleo del cual se obtendrán los 


resultados.  


 


NewFasant es compatible con herramientas de CAGD y 


soporta varios formatos como por ejemplo DXF e IGES, 


pudiendo así importar y modificar objetos creados con otros 


programas de diseño. 
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III. VISUALIZACIÓN DE MODELOS COMPLEJOS 


 


La nueva interfaz NewFasant está optimizada para trabajar 


con modelos complejos de forma eficiente. Para lograr ésto, si 


el modelo es muy grande, se puede cargar como una única 


malla con lo que reduciremos su tamaño en memoria y el 


tiempo de carga considerablemente [6]. De esta forma 


podremos realizar operaciones sobre todo el modelo o 


explotarlo posteriormente. 


 


Existen varias razones por las que utilizar una única malla 


para la representación resulta más eficiente. La razón 


principal es que se eliminan los vértices repetidos de las 


superficies contiguas de cada objeto. En la estructura 


indexedQuadArray [7] de Java3D los vértices solo se definen 


una vez en un vector de coordenadas y luego se utiliza un 


vector de índices para indicar qué vértices están unidos. 


Aparte del ahorro considerable en memoria las operaciones de 


transformación y los cálculos de iluminación se realizan sobre 


un único objeto con lo que la visualización es más fluida. 


 


Hemos realizado un estudio comparativo de la mejora de 


rendimiento de nuestra aplicación utilizando la forma de 


representación de los objetos 3D mediante parches y mediante 


una única malla obteniendo los resultados expresados en la 


Fig.1. El eje vertical indica los “frames” por segundo medidos 


con la aplicación Fraps [9] y el eje horizontal indica el 


número de superficies que hay representadas en pantalla. 


 


 


Fig. 1. Visualización de Tanque.dxf. 


 


A.  Visualización de un modelo. 


El modelo mostrado en la Fig. 2 ha sido cargado a partir 


de un fichero de geometría en DXF que contiene un modelo 


de un tanque. El modelo está formado por 123.497 facetas y 


el fichero tiene un tamaño de 27,6 MB.  El tiempo de 


renderizado del nuevo módulo de geometría es de 3526 


milisegundos. 


 


 


Fig. 2. Visualización de Tanque.dxf. 


B.  Edición de objetos importados. 


La nueva herramienta permite modificar los objetos 


importados de otras herramientas CAGD. Para ello, existen 


dos formas de modificar un objeto importado: la primera es 


mediante las operaciones que se han descrito en el segundo 


apartado y que pueden aplicarse a cualquier objeto de la 


aplicación y la segunda es la opción de editar un objeto 


importado, la cual redirige a la siguiente ventana de 


modificación. 


 


La manera de realizar la modificación de los objetos es 


subdividirlo en componentes. Cada modificación realizada 


sobre el objeto entero repercute únicamente en la 


modificación de uno de sus componentes, con lo que se 


consigue ganar en eficiencia, especialmente aumentando la 


velocidad de edición. 


 


Cada componente de un objeto puede ser de dos tipos: 


faceta o polilínea. Una faceta es una superficie de cuatro 


vértices con una estructura similar a un cuadrilátero. Una 


polilínea es una superficie que puede tener UxV vértices y se 


utiliza para representar formas curvadas. No es posible añadir 


o eliminar un vértice en la edición de un objeto importado 


porque se rompería la estructura de sus componentes. Es 


posible explotar el objeto importado para eliminar un 


componente específico y sustituirlo por otro que tenga un 


número distinto de vértices. 


 


Para realizar la edición del objeto, se puede proceder de 


dos formas. Se podrá realizar seleccionando el vértice a 


mover y desplazándolo al lugar deseado visualmente, o bien 


se podrán especificar las coordenadas de la nueva posición a 


la que se quiere mover el vértice seleccionado. 


 


Como ejemplo de modificación de un objeto importado, se 


muestra una modificación del tanque mostrado en la Fig. 2. 


 


 


Fig. 3. Modificación de un Objeto Importado. 


IV. VISUALIZACIÓN DE RESULTADOS 


 


La herramienta NewFasant se utiliza para resolver 


problemas electromagnéticos. Esta nueva versión de la 


interfaz permite visualizar los resultados de forma gráfica en 


la propia geometría. NewFasant permite observar, además de 


las gráficas de resultados de las versiones anteriores, el 


diagrama de radiación en 3D, las cargas y corrientes de la 


estructura y el resultado en los puntos de observación de 


campo cercano. 







  


 


 


Para mostrar los ejemplos posteriores se va a realizar una 


simulación [1] sencilla de una placa plana situada en el plano 


XY con centro en el origen de coordenadas y de lado = 1m. 


Colocaremos un dipolo en Z = 0.5m y realizaremos la 


simulación con una frecuencia de 0.3GHz. 


A.  Diagramas de radiación en 3D 


 El diagrama de radiación de la simulación anterior se 


puede observar en la Fig. 4 con los resultados del campo 


lejano [1] que se ha definido por un corte en Phi = 0º, Theta = 


0º con incrementos de 1º y 181 muestras. 


 


 


Fig. 4. Diagrama de Radiación 3D. 


 En la figura se observa que aparece alrededor de la 


geometría simulada el valor del campo eléctrico coloreado 


para el corte que se ha definido en la simulación. También nos 


aparece una leyenda a la izquierda que indica el valor de cada 


color. 


 A continuación se va mostrar el diagrama de radiación 


Fig.5 de un caso de simulación que corresponde a una Lente 


de Rotman. Dicha lente ha sido creada con los parámetros que 


se observan en la Fig. 5. 


 


 


Fig. 5. Parámetros Lente de Rotman. 


 


 


Fig. 6. Diagrama de Radiación 3D, Lente de Rotman. 


B.  Carga y corrientes de la geometría. 


 Una vez realizada la simulación se puede observar la 


carga y la corriente de la geometría, por ejemplo, puede 


observarse en la Fig. 7 la carga de la placa plana en la 


simulación anterior. 


 


 


Fig. 7. Densidad de carga en la placa. 


A continuación en la Fig. 8. se puede observar la densidad de 


corriente de la Lente de Rotman anterior. 


 


 


Fig. 8. Densidad de corriente, Lente de Rotman. 


C.  Visualización de resultados en campo cercano. 


 A continuación se va a realizar la simulación anterior de la 


placa plana observando los resultados en campo cercano [1]. 


Para ello podremos definir una serie de puntos donde se 


calculará el valor del campo. En la Fig. 9 se pueden ver los 


puntos de observación elegidos. 


 


 


Fig. 9. Puntos de observación en campo cercano. 







  


 


 Como puede observarse los puntos de observación se 


dispondrán en dos esferas con centro en el origen de 


coordenadas y de radio uno y dos respectivamente. 


 


 El valor del campo calculado en los puntos de observación 


elegidos puede observarse en la Fig. 10. 


 


 


Fig. 10. Resultados del campo cercano. 


 


V. CONCLUSIONES 


 


La interfaz presentada en este trabajo demuestra una gran 


adaptación a la visualización gráfica de los problemas que se 


pueden presentar en el ámbito del electromagnetismo. La 


complementación del núcleo electromagnético y la interfaz 


gráfica hacen de NewFasant una potente herramienta. 


 


La interfaz integra las etapas de creación del modelo 


geométrico, ejecución de la simulación y visualización de los 


resultados. Además, permite la creación de gran cantidad de 


primitivas con el objetivo de poder crear cualquier estructura 


complicada en unos pocos segundos. 


 


NewFasant permite importar diseños geométricos 


realizados por otros programas de diseño geométrico asistido 


por ordenador (CADG) como Autocad o Rhinoceros. 


Además, la carga se realiza en poco tiempo debido a que se 


dibuja como una única malla, por lo que además de reducir el 


tiempo de carga, también se reduce el tamaño en memoria. 


Esto facilita la posterior edición y manipulación de las 


geometrías importadas. 


 


En lo que respecta a cómo muestra las geometrías, la 


interfaz de  NewFasant utiliza el sistema de iluminación de 


Java3D, de tal forma que se sitúa un foco de luz proveniente 


del punto de vista en el que se está visualizando la imagen, y 


la imagen lo reflecta de tal forma que se puedan distinguir 


todas las formas de las que se compone la geometría. 


 


En el presente trabajo también se muestra la manera en la 


que se pueden modificar geometrías importadas. Esto da la 


posibilidad de cambiar las coordenadas de los vértices de 


objetos importados, por lo que se convierte a su vez en una 


herramienta de modificación de geometrías. 


 


Se han incluido distintos ejemplos en cada uno de los 


apartados para demostrar el correcto funcionamiento de lo 


que se explica en el trabajo. 


 


Por último, las mejoras en las que se sigue trabajando 


sobre la interfaz de NewFasant siguen dos líneas 


principalmente. En primer lugar, seguir ampliando las 


opciones que se muestran en la interfaz. En segundo lugar, 


aumentar la eficiencia en la visualización de grandes 


geometrías para lograr que se muestren en menor tiempo 


cuando se importan, así como cuando se opera con las 


mismas. 
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Resumen- In this presentation we describe an analytical 
approach to study anomalous extraordinary transmission 
through inductive apertures loaded with dielectric slabs. The 
method uses an equivalent circuit derived from the high order 
mode interaction of an artificial waveguide with mutually 
orthogonal electric and magnetic walls. The equivalent circuit 
results are compared with numerical simulations done with a 
commercial solver with a good agreement. These results could be 
useful for the design of devices such as spatial filters, frequency 
selective surfaces, beam steerers etc. 


I. INTRODUCCIÓN 
Actualmente, una de las líneas más productivas en la 


investigación electromagnética es la relacionada con los 
plasmones de superficie, lo que se ha venido en llamar 
“plasmónica” [1]. Uno de los mayores impulsos a la 
plasmónica fue el trabajo de Ebbesen sobre la resonancia de 
transmisión extraordinaria a través de una placa metálica 
perforada con una matriz de agujeros al corte [2]. En su 
origen este fenómeno se asoció con plasmones de superficie, 
aunque su réplica en zonas del espectro donde los plasmones 
no tienen lugar [3] motivó que se buscasen otras 
explicaciones. A día de hoy ya ha quedado establecido que, 
en general, la estructura periódica es la principal responsable, 
mientras que los plasmones de superficie toman el mando a 
frecuencias por encima del infrarrojo cercano [4]. De hecho, 
la resonancia de transmisión extraordinaria se ha podido 
modelar satisfactoriamente usando un circuito equivalente [5, 
6] lo cual ha permitido encontrar situaciones en las que hay 
transmisión por debajo del corte en estructuras de guía de 
ondas que no tienen equivalencia directa con pantallas de 
difracción [6].  


Más recientemente, nuestro grupo encontró una 
resonancia por debajo del corte en estructuras de transmisión 
extraordinaria con celda unidad rectangular y apoyadas sobre 
una lámina dieléctrica cuando la polarización era paralela al 
periodo corto de la matriz [7], a la cual denominamos como 
transmisión extraordinaria anómala. En estructuras sin 
dieléctrico, esta polarización hace que los modos de 
difracción responsables de la transmisión extraordinaria 
típica no tengan suficiente energía y por tanto se inhibe la 
propagación por debajo del corte. Por tanto, el fenómeno está 
relacionado con las características del sustrato dieléctrico 
empleado. En esta presentación se mostrará cómo se pueden 


aplicar las herramientas de análisis circuital para comprender 
el mecanismo subyacente en la transmisión extraordinaria 
anómala. 


II. CIRCUITO EQUIVALENTE 
La incidencia normal de una onda plana sobre una 


estructura periódica de elementos simétricos se puede 
analizar como una guía de ondas artificial con planos 
eléctricos y magnéticos cargada con una celda unidad [5], ver 
Fig. 1. En esta aproximación, el modo fundamental 
transversal electromagnético soportado por la guía de ondas 
artificial se corresponde con la onda plana incidente, mientras 
que el efecto de los modos superiores determina el circuito 
equivalente con el que se modela la celda unidad. 
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Fig. 1. (a) Celda unidad insertada dentro de una guía de ondas artificial. (b) 
Circuito equivalente deducido de la guía de ondas anterior considerando sólo 


el modo fundamental y el primer modo superior 


La resonancia de transmisión extraordinaria anómala se 
da siempre en estructuras cuyo carácter a baja frecuencia es 
inductivo: aperturas pequeñas o rendijas verticales cargadas 







  


 


con una lámina dieléctrica. Este elemento se ha representado 
en el circuito equivalente como Yap. Según se puede 
demostrar [8, 9] el análisis se puede reducir al modo 
fundamental y el primer modo superior, que en la guía de 
ondas artificial es transversal eléctrico, TE20. Este modo 
introduce una admitancia (en realidad la suma de dos 
admitancias en paralelo, una a cada cara de la apertura) que 
se puede expresar como: 
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donde i =1,2 representa el semiespacio hacia la fuente o la 
carga, respectivamente; εi, hi es la permitividad y el grosor de 
cada lámina dieléctrica; C(i) es el coeficiente de acoplo entre 
el modo fundamental TEM y el modo TE20, )(


, 20


i
TEinY  es la 


admitancia de entrada del modo TE20 mirando hacia la fuente 
o la carga; y finalmente )(


20


i
TEY  es la admitancia característica 


del modo TE20 calculada como: 
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donde ( )εxc dcf =  es la frecuencia de corte en un medio 
con permitividad ε, c es la velocidad de la luz en el vacío y dx 
es la dimensión horizontal de la guía de ondas. 


Analizando (1) se puede deducir que a baja frecuencia la 
admitancia introducida por el modo TE20 es inductiva. Sin 
embargo, está implícito en (1) que cada una de las caras 
puede introducir un polo y un cero, dependiendo de las 
características de la lámina dieléctrica. En cualquier caso, la 
frecuencia del cero es siempre inferior a la del polo, lo cual 
lleva a diferentes manifestaciones de transmisión 
extraordinaria anómala. El cero modifica el carácter de la 
admitancia del modo TE20 que pasa a ser capacitivo en esa 
cara. Debido a la proximidad del polo, el módulo de la 
admitancia crece ilimitadamente con lo que puede que haya 
un punto en el que se compense la admitancia inductiva de la 
apertura, dando lugar a un máximo de transmisión.  


Sin pérdida de generalidad se puede asumir que 
)()2()1( air


ccc fff <≤ . La resonancia de transmisión anómala 
ocurre en el rango )()1( air


cc fff << . Se puede definir un factor 


auxiliar xdhF 1111 −ε=  según el cual si F1 > 0.25 el 
espectro tiene un pico de transmisión seguido de un nulo, 
mientras que si F1 < 0.25, el polo no existe en el espectro y, 
como mucho un máximo local puede surgir en torno a )(air


cf  
(=c/dx). Igualmente, en el rango )()2( air


cc fff << , un análisis 
similar demuestra que dependiendo del valor de un factor 
análogo xdhF 1222 −ε=  la lámina dieléctrica de la carga 
introduce otro cero y, posiblemente, otro polo en el espectro.  


III. RESULTADOS NUMÉRICOS 
Se puede usar el circuito equivalente para analizar 


diferentes estructuras con transmisión extraordinaria anómala. 
Para calibrar la precisión del mismo, se comparan los 
resultados analíticos con la simulación numérica realizada con 


el software electromagnético CST Microwave Studio™. En la 
simulación se usa una celda unidad con condiciones de 
contorno periódicas (“unit cell”) para analizar la estructura 
puramente periódica con sus modos de Floquet. 
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Fig. 2. (a) Espectro de transmisión calculado con el circuito equivalente 
(línea continua) o con el simulador numérico (línea discontinua) de una 


matriz infinita de agujeros con diámetro de apertura a = 0.35dx y dieléctricos 
de ε = 2.43 con diferentes grosores: h1 = h2 = 0.49 mm, F1 = F2 = 0.17 


(azul); h1 = 0.98 mm, h2 = 0.49 mm, F1 = 0.34, F2 = 0.17 (roja);  h1 = h2 = 
0.98 mm, F1 = F2 = 0.34 (verde) (b) Espectro de transmisión de una matriz 


infinita de agujeros circulares (azul) y de una hilera infinita de rendijas 
verticales (rojo) con las siguientes características: diámetro de los 


agujeros/anchura de las rendijas, a = 0.35dx; lámina dieléctrica a la entrada, 
ε1 = 2.43, h1 = 0.98 (F1 = 0.34); aire a la salida (ε2 = 1, F2 = 0). 


En la Fig. 2(a) se muestra el cálculo de varias matrices de 
agujeros con diámetro de apertura a = 0.35dx y dieléctricos de 
ε = 2.43 con diferentes grosores: h1 = h2 = 0.49mm, F1 = F2 = 
0.17 (azul); h1 = 0.98mm, h2 = 0.49mm, F1 = 0.34, F2 = 0.17 
(roja);  h1 = h2 = 0.98mm, F1 = F2 = 0.34 (verde). El cálculo 
de circuito equivalente (línea continua) se superpone a la 
simulación (línea discontinua) con un acuerdo excepcional. 
En la gráfica se observa lo señalado anteriormente: cuando Fi 
> 0.25 la lámina dieléctrica introduce un cero seguido de un 
polo, lo cual da lugar a un pico de transmisión seguido de un 
nulo. Cuando Fi < 0.25, existe como mucho un cero en el 







  


 


espectro que puede dar lugar a un máximo local. A 
continuación  se compara en la Fig. 2(b) la respuesta de una 
matriz infinita de agujeros circulares (azul) y de una hilera 
infinita de rendijas verticales (rojo) con las siguientes 
características: diámetro de los agujeros/anchura de las 
rendijas, a = 0.35dx; lámina dieléctrica a la entrada, ε1 = 2.43, 
h1 = 0.98 (F1 = 0.34); aire a la salida (ε2 = 1, F2 = 0). Se 
puede observar que el circuito equivalente es capaz de 
reproducir fielmente la curva calculada numéricamente en 
ambos casos. También llama la atención que la frecuencia del 
nulo de transmisión (polo) es la misma en ambos casos, a 
pesar de que son aperturas bastante diferentes en su 
geometría. Esto se debe a que la lámina dieléctrica empleada 
en ambos casos es idéntica y, como se ha visto, es ésta la que 
determina la frecuencia de aparición del polo, siempre y 
cuando la apertura sea lo suficientemente estrecha (esté al 
corte) como para no perturbar gravemente la distribución de 
campo.  


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
La prueba experimentas se hizo en el rango del terahercio, 


con varias muestras de matrices de agujeros en láminas de 
aluminio soportadas por una lámina dieléctrica de 
polipropileno, con las siguientes características: permitividad 
de polipropileno ε = 2.25, grosor de polipropileno, h = 20µm, 
periodos dy = 47.5µm, dx = 113µm, diámetro de agujero a = 
40.1µm, grosor de metalización, t = 0.5µm. Se puede ver una 
fotografía en la Fig. 3.  


 
Fig. 3. (a) Espectro de transmisión experimental de una matriz de agujeros 


en una lámina de aluminio soportada por una lámina dieléctrica de 
polipropileno, con las siguientes características: permitividad de 


polipropileno ε = 2.25, grosor de polipropileno, h = 20µm, periodos dy = 
47.5µm, dx = 113µm, diámetro de agujero a = 40.1µm, grosor de 


metalización, t = 0.5µm.  


La medida se realizó con un espectrómetro de vacío basado 
en transformada de Fourier “Bruker IFS 66v/s” cuya 
resolución espectral es ~0.1  cm-1, en condiciones de medida 
de temperatura ambiente. 


Con los parámetros de la muestra se puede deducir que el 
factor F1 = 0.2, con lo que según lo señalado en la Sección II, 
a lo sumo se puede esperar un máximo local. En la medida de 


la Fig. 3 se observa claramente un pico de transmisión en 
torno a 2.55 THz, seguido de un mínimo local (pero no 
absoluto, en buen acuerdo con la ausencia de un polo 
prevista). Este pico de está por debajo del corte del agujero, fc 
= 4.3THz/2.85THz en aire/polipropileno. 
 


V. CONCLUSIONES 
Se puede usar un circuito equivalente para analizar la 


resonancia de transmisión extraordinaria anómala. Este 
circuito se deduce directamente reduciendo la estructura a 
una celda unidad dentro de una guía de ondas artificial de 
planos eléctricos y magnéticos. El modo superior que 
interviene en el proceso resonante es el TE20 que puede dar 
lugar a un cero seguido de un polo en la respuesta en 
frecuencias de la estructura. Las características de las láminas 
dieléctricas a la entrada y a la salida determinan la cantidad 
de resonancias que se pueden observar en el espectro. Este 
método puede ser de utilidad para sintetizar dispositivos 
prácticos basados en transmisión extraordinaria anómala, 
tales como filtros espaciales, superficies selectivas en 
frecuencia, etc., para aplicaciones relacionadas con 
microscopía. 
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Resumen- This paper analyses the noise and gain 
measurement of microwave differential amplifiers using two 
passive baluns. A model of the baluns that includes potential 
losses and unbalances has been considered. This analysis allows 
de-embedding actual performance of the differential device 
from the single-ended measurements of the two-port cascaded 
system and the baluns. The method has been validated with 
measured results from a fully-differential amplifier prototype.  


I. INTRODUCCIÓN 
Durante las últimas décadas, el uso de amplificadores 


diferenciales en electrónica de baja frecuencia ha sido ha sido 
bastante común. Más recientemente, los ingenieros han 
trabajado tratando de aumentar el rango de frecuencias de 
dichos dispositivos, con el fin de explotar sus características 
también a frecuencias de microondas. Una de las potenciales 
aplicaciones en las que se ha propuesto el uso de 
amplificadores diferenciales a frecuencias de microondas es en 
el diseño de los arrays de antenas activas para el futuro 
radiotelescopio SKA (Square Kilometre Array) [1]. En este 
array, las antenas de tipo Vivaldi proporcionan una señal de 
salida balanceada. Por tanto, el uso de amplificadores 
diferenciales de bajo ruido directamente conectados a las 
antenas parece la solución más adecuada, ya que se evitarían 
las pérdidas (y el consiguiente incremento de ruido) que 
introduciría un balun pasivo entre la antena y el amplificador.  
Para este tipo de aplicaciones, es necesario el uso de métodos 
de medida diferenciales lo suficientemente precisos como para 
caracterizar con garantías el bajo nivel de ruido de dichos 
amplificadores diferenciales. Sin embargo, una de las 
limitaciones de los amplificadores diferenciales es que su 
caracterización en alta frecuencia no es trivial [2]. 


En el caso de los parámetros S, el uso de los parámetros en 
modo mixto permite caracterizar un dispositivo diferencial a 
partir de excitaciones en modo común y/o diferencial entre los 
pares de puertos de entrada y de salida. Estos parámetros S en 
modo mixto se pueden obtener fácilmente a partir de los 
parámetros S convencionales [3] o directamente medidos en 
un analizador de redes multi-puerto [4]. Sin embargo, la 
medida de la figura de ruido en amplificadores diferenciales 
aún sigue siendo un reto, y varios métodos han sido 
propuestos en la literatura durante los últimos años. En [5] se 
propone un método basado en una carga diferencial sometida a 
dos temperaturas diferentes. Este método requiere enfriar la 
carga usando nitrógeno líquido, lo cual puede resultar 
problemático en algunos casos. Además, aunque las cargas 
puramente resistivas son fáciles de implementar, sintetizar una 
impedancia de carga compleja arbitraria es más difícil. En [6], 


un método basado en medidas entre los diferentes pares de 
puertos se utiliza para determinar la figura de ruido y la 
ganancia de un amplificador diferencial. La ventaja de este 
método es que sólo requiere un equipo convencional de 
medida de figura de ruido y ganancia. El problema viene para 
la medida con impedancias de fuente variables, ya que esto 
requeriría el uso de un sintonizador de impedancias pareado, 
con el fin de respetar la (anti-)simetría del circuito [7]. 


En la actualidad, el método más directo para caracterizar 
un amplificador diferencial es mediante el  uso de baluns 
pasivos. Esto permite convertir el dispositivo diferencial de 
cuatro puertos a uno idealmente equivalente de dos puertos, 
con excitaciones en modo diferencial en los puertos de entrada 
y de salida. Una vez que el dispositivo se convierte a un 
amplificador de dos puertos, éste puede medirse directamente 
en un analizador de redes o de figura de ruido convencional, e 
incluso es posible obtener los círculos de ruido y de ganancia 
utilizando sintonizadores de impedancia convencionales 
[7],[8]. La desventaja es que los baluns van a influir en la 
medida, por lo que es necesario definir un método de 
desembebido para obtener las características del amplificador 
a partir de la medida del sistema en cascada formado por el 
amplificador y los baluns. Los métodos de desembebido 
propuestos en la literatura asumen un modelo de balun con 
pérdidas iguales en cada una de las dos ramas, y un desfase 
ideal de 180º entre ambas salidas, lo cual puede no ajustarse a 
lo que se tiene en la práctica [9].  


Este trabajo analiza la medida de amplificadores 
diferenciales con baluns, pero teniendo en cuenta un modelo 
más completo de los baluns. En este caso se tienen en cuenta 
los posibles efectos debidos a desbalanceos, tanto en fase 
como en amplitud, entre ambas ramas de los baluns. Al 
incluir dichos desbalanceos, ya no se tiene en cuenta 
únicamente la propagación de señales puras en modo 
diferencial, como ocurre en [9], sino el efecto combinado de 
señales en modo diferencial y en modo común. En la 
práctica, este análisis se puede utilizar para desembeber la 
figura de ruido y la ganancia de un amplificador diferencial a 
partir de la medida del sistema en cascada de dos puertos. 
Por último, se han obtenido algunos resultados 
experimentales para validar el análisis teórico.  


II. ANÁLISIS TEÓRICO 
El esquema de medida que será analizado en este trabajo 


se muestra en la Fig. 1. Los baluns de entrada y de salida se 
indican como B1 y B2, y el amplificador se denota por A. En 







  


 


el caso ideal, el balun de entrada B1 divide por igual la señal 
procedente del puerto 1 hacia los puertos 2 y 3, con una 
diferencia de fase de 180º entre ambos puertos. El 
comportamiento de B2 es equivalente, pero combinanado las 
señales de los puertos 2 y 3. En el caso ideal, la figura de 
ruido y ganancia del amplificador diferencial aislado (con 
excitaciones diferenciales) son iguales a la figura de ruido y 
ganancia del sistema en cascada mostrado en la Fig. 1 [9]. 
 


 
Fig. 1. Esquema de medida. 


 


Existen dos tipos de amplificadores diferenciales: el 
balanceado y el par diferencial [2] (Fig. 2). El primero se 
basa en dos amplificadores independientes funcionando en 
paralelo. El segundo se basa en dos amplificadores en los 
que las fuentes de los transistores se han conectado a una 
fuente de corriente común. Su funcionamiento es equivalente 
cuando son excitados con señales puramente diferenciales. 
La diferencia es la forma en que amplifican las señales en 
modo común. En el caso del amplificador balanceado, éste 
amplifica por igual las señales en modo común y en modo 
diferencial. Por su parte, el par diferencial sólo amplifica las 
señales en modo diferencial, mientras que las señales en 
modo común son disipadas en la estructura. En cuanto a la 
relación de rechazo en modo común (CMRR), el primer caso 
proporciona CMRR=1, mientras que el segundo caso 
proporciona idealmente CMRR=∞. Dado que vamos a 
considerar un modelo de balun con desbalanceos entre ambas 
ramas, es posible la propagación de señales en ambos modos 
(común y diferencial), por lo que se deben analizar por 
separado ambas topologías diferenciales. 
 


 
Fig. 2. Esquemas de un amplificador balanceado (a) y un par diferencial (b). 


A.  Amplificador balanceado 
En el caso ideal, los parámetros S del amplificador 


balanceado se pueden considerar cero, excepto la transmisión 
entre los puertos 1-3 y 2-4, es decir, 


Ass AA == 4231  (1) 
donde A es la ganancia del amplificador. En el caso de la 
baluns, se supone que todos los parámetros S son iguales a 
cero (adaptación en todos los puertos y aislamiento entre los 
puertos de salida), con excepción de los parámetros de 


transmisión entre los puertos 1-2 y 1-3 (pérdidas y 
desbalanceos de fase y amplitud arbitrarios), es decir, 
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donde los super-índices B1 y B2 indican los baluns de 
entrada y de salida respectivamente. 


El factor de ruido de un dispositivo de dos puertos se 
puede escribir como 


resistor source  the todueoutput  at thepower  Noise
output at thepower  noise Total


=f  (3) 


En este caso, la potencia de ruido en el puerto de salida es 
generada por las contribuciones de la resistencia de fuente, 
de los dos baluns, y del amplificador. En el caso del balun de 
entrada, se puede suponer que las dos ramas generan señales 
de ruido incorreladas [9]. Dado que el factor de ruido de un 
dispositivo pasivo es igual a sus pérdidas, la densidad 
espectral de ruido en su salida es kT (W2/Hz), donde k es la 
constante de Boltzmann y T es la temperatura del sistema. 
Por las ramas 1-2 y 1-3 del balun de entrada, estas 
densidades de potencia se propagan a la salida a través del 
amplificador y el balun de salida como 
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donde los subíndices 1-2 y 1-3 indican las ramas 
correspondientes del balun, el super-índice a denota la 
topología balanceada y los super-índices B1, A y B2 denotan 
el balun de entrada, el amplificador y el balun de salida 
respectivamente. Los términos en (4) incluyen la 
contribución combinada de la resistencia de la fuente y el 
balun de entrada. Para el amplificador balanceado se puede 
suponer que el ruido generado por cada una de las dos ramas 
separadas no está correlado. Por definición, la potencia de 
ruido en la salida de un amplificador es kTfAGA, donde fA es 
el factor de ruido del amplificador y GA es la ganancia [9]. 
Para el cálculo de la contribución sólo del amplificador se 
debe eliminar la contribución de la fuente (es decir, kTGA). 
Por lo tanto, la potencia de ruido de cada rama del 
amplificador balanceado se propaga a la salida del sistema 
como 
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donde los subíndices 1 y 2 indican el correspondiente puerto 
de entrada del amplificador. La densidad espectral de ruido 
en la salida del balun B2 es kT (W2/Hz). Considerando que 
dos resistencias de puerto introducen dos señales de ruido 
independientes por los puertos 2 y 3, el ruido debido 
únicamente al balun de salida se puede obtener restando la 
contribución de de estos dos puertos del ruido total a la 
salida del balun, esto es,  
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Por último, la contribución de ruido de la resistencia de 
fuente en la salida del sistema se obtiene como 
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A partir de esta última expresión es posible extraer la 







  


 


ganancia de potencia del sistema en cascada cuando se utiliza 
un amplificador balanceado, esto es, 
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Por último, el factor de ruido del sistema en cascada se puede 
obtener a partir de (3)-(7) como 
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Se puede observar que para el caso de baluns ideales, esto es, 
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la figura de ruido y la ganancia del sistema en cascada es 
igual al rendimiento del amplificador aislado, es decir, 


Acasc ff = , y AGcasc = . (11) 


B.  Amplificador de par diferencial 
A diferencia del caso anterior, el par diferencial no puede 


ser analizado como dos etapas independientes. Así, en el caso 
ideal, todos los parámetros S del amplificador son cero 
excepto los parámetros de transmisión entre los puertos de 
entrada y los puertos de salida, es decir, 
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En este caso, la potencia de ruido presente en una de las 
entradas del amplificador se propaga a través de las dos 
salidas. De este modo, el ruido procedente de una rama del 
balun de entrada se divide en dos caminos en el amplificador 
y se combina en el balun de salida como 
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donde los subíndices 1-2 y 1-3 indican la correspondiente 
rama del balun. La contribución de ruido del amplificador 
diferencial se puede calcular suponiendo dos fuentes de ruido 
independientes en ambos puertos de entrada. Por lo tanto, el 
ruido generado por cada fuente se propaga a través de las dos 
salidas del amplificador y, finalmente, se combina en el balun 
de salida como 


22
1342


2
1232


,
2


22
1341


2
1231


,
1


||)1(


||)1(
BABA


A
bA


BABA
A


bA


ssssfkTN


ssssfkTN


+−=


+−=
 (14) 


donde los subíndices 1 y 2 indican el correspondiente puerto 
de entrada del amplificador. Para el balun de salida, el ruido 
procedente de los puertos 2 y 3 ya no se puede considerar 
incorrelado en este caso, ya que no hay dos caminos 
independientes en el esquema. Como en el par diferencial 
sólo se propagan señales en modo diferencial (la ganancia en 
modo común es cero), el ruido puede ser modelado como una 
fuente diferencial conectada entre los puertos 2 y 3. Por tanto, 
lo que se ha hecho es interpretar el balun de salida como un 
dispositivo pasivo de dos puertos, con un puerto de entrada 
diferencial (referido entre los terminales 2 y 3) y un puerto de 
salida convencional referido a tierra, cuyo parámetro de 
transmisión ssd21 se puede obtener como [3] 
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donde los subíndices s y d denotan excitaciones single-ended 
y diferencial en los puertos. Dado que la densidad de potencia 
de ruido a la salida es kT (W2/Hz), la contribución 
únicamente del balun se puede obtener eliminando el ruido 
generado por dicha fuente diferencial a la entrada del ruido 
total a la salida, esto es, 
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Por último, la contribución de ruido de la resistencia de 
fuente propagada a la salida puede calcularse a partir de la 
combinación por los diferentes caminos por donde se 
transmite la señal de la fuente hasta la salida, es decir, 
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La ganancia del sistema en cascada en este caso se obtiene 
directamente de (17) 
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y el correspondiente factor de ruido es 
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III. RESULTADOS MEDIDOS 
Esta sección muestra los resultados experimentales 


obtenidos con un prototipo de amplificador basado en un par 
diferencial. La placa del circuito del amplificador diferencial 
se muestra en la Fig. 3. Dicho diseño se basa en dos 
amplificadores monolíticos, modelo ERA-5 + de Minicircuits. 
Las fuentes de los dos transistores se han conectado a un punto 
común, en el que se ha conectado una bobina conectada a 
tierra. Esta bobina actúa como una fuente de corriente. 


Los baluns utilizados para la medida se basan en una 
topología de híbrido rat-race, que se puede utilizar como un 
divisor de potencia de 3 dB y con una diferencia de fase de 
180º. La frecuencia central de los baluns es de 2100 MHz. La 
medida se ha realizado entre 1600 y 2600 MHz, que es el 
rango de frecuencias en el que los parámetros de reflexión y 
de aislamiento de los baluns son suficientemente bajos (en este 
caso son inferiores a -15 dB). Los parámetros S medidos de 
los dos baluns se muestran en la Fig. 4. Se puede observar que 
el funcionamiento es más cercano al ideal (es decir, 
transmisión de -3 dB y diferencia de fase de 180º) en la 
frecuencia central, pero se degrada en los bordes de la banda. 


El proceso de caracterización del amplificador diferencial 
se describe a continuación. En primer lugar, se han medido los 
parámetros S de los baluns utilizando un analizador de redes 
convencional. Posteriormente, el esquema de medida con el 
amplificador y los baluns  es el que se muestra en la Fig. 1. 
Los valores de ganancia y de figura de ruido del sistema en 
cascada (Gcasc y fcasc) se han medido utilizando un equipo de 
medida de ruido y de ganancia convencional. El valor del 
parámetro A se puede obtener a partir de los valores medidos 
de Gcasc y los parámetros S de los baluns, y haciendo uso de 
las expresiones (12) y (18). Este valor de A denota la ganancia 
desembebida del amplificador diferencial. Cabe señalar que, 
en el caso de un amplificador balanceado, se utilizarían las 
expresiones (1) y (8) para extraer ese parámetro. Por último, el 







  


 


valor del factor de ruido desembebido del amplificador fA se 
obtiene a partir de los valores medidos de fcasc, A y los 
parámetros S de los baluns, y haciendo uso de (12) y (19). En 
el caso del amplificador balanceado se utilizarían las 
expresiones (1) y (9) en su lugar. 


 
Fig. 3. Placa del circuito del amplificador diferencial implementado. 


 Las curvas de los diferentes parámetros medidos están 
representadas en la Fig. 5. Las líneas continuas representan 
comportamiento del amplificador monolítico de dos puertos 
ERA-5+. Este amplificador es el que se ha utilizado en cada 
una de las ramas del amplificador diferencial implementado, e 
idealmente debería dar la misma figura de ruido y la misma 
ganancia que el amplificador diferencial. Por tanto, este valor 
se ha utilizado como referencia para medir la exactitud del 
proceso de desembebido. Las curvas punteadas representan la 
medida del sistema en cascada que se muestra en la Fig. 1. Por 
último, las líneas discontinuas representan los resultados del 
amplificador diferencial después del proceso de desembebido, 
utilizando el método descrito en este artículo, y comparando 


con el resultado obtenido con el método que se propone en [9]. 
En dicha figura se puede observar que los resultados obtenidos 
con el presente método se ajustan bastante mejor a la curva de 
referencia, incluso en los extremos de la banda en los que los 
desbalanceos y las pérdidas en el balun son mayores. En el 
caso del método presentado en [9], ese presenta resultados 
similares en el centro de la banda, pero el error es 
sensiblemente mayor en los extremos de la banda. Esto es 
lógico, ya que el método propuesto en [9] no tiene en cuenta 
los desbalanceos en el balun. Por tanto, el presente método es 
inherentemente más preciso, ya que no solo considera las 
pérdidas (como en [9]), sino que también  considera los 
desbalanceos de fase y amplitud de los baluns. 


IV. CONCLUSIONES 
En este artículo se ha presentado un método mejorado para 


el desembebido de la figura de ruido de amplificadores 
diferenciales medidos utilizando baluns pasivos. Para ello, se 
ha realizado un análisis teórico en el que se ha considerado un 
modelo general de los baluns, en el cual se tienen cuenta 
posibles pérdidas y desbalanceos entre las ramas, lo que en la 
práctica permite mejorar la precisión de los resultados. Este 
método ha sido validado a partir de los resultados 
experimentales con un prototipo de amplificador diferencial 
con el que se han obtenido resultados satisfactorios. 
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Fig. 4. Parámetros S medidos de los baluns. 


Fig. 5. Resultados de la medida de figura de ruido y ganancia del 
amplificador de dos puertos (single-ended), del sistema en cascada con el 
amplificador y los dos baluns, y del amplificador diferencial usando el 
método propuesto en este trabajo y el método en [9]. 
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Abstract—In this paper we analyze a practical scenario where 


superimposed cluster architectures are formed with commercial 
ZigBee sensor motes. Interference levels are analyzed by 
simulation and validated by measuring the interference for data 


transmission experiments involving superimposed clusters 
formed with commercial sensors. Both radio channel 
simulations and real sensor measures agree in pointing out the 


dependence of the network topology. A higher outage 
probability is observed when the interference levels increase, 
leading to non-optimal system behavior and hence, topological 


considerations are necessary in order to optimize the overall 
performance of the system.  


I. INTRODUCCIÓN 


Las redes de sensores inalámbricas están experimentando 


un uso cada vez más creciente, por la reducción de costes, la 


flexibilidad y facilidad de uso y de implantación de las 


mismas. De esta manera, se pueden aplicar a diversos 


campos, como la monitorización de constantes vitales, el 


análisis de parámetros ambientales o los sistemas de 


localización y guiado. En este tipo de escenarios, es habitual 


que la información que es obtenida de cada uno de los 


sensores sea enviada a un punto colector o estación base, que 


se puede encontrar a una distancia considerable de la 


ubicación del conjunto que conforma la red de sensores. Por 


ello, es necesario que los sensores puedan comunicarse entre 


ellos. El proceso de descubrimiento de nodos conlleva 


analizar la problemática de la auto configuración y auto 


organización de este tipo de redes [1-2]. De esta manera, el 


proceso de descubrimiento de vecinos requiere el envío y 


recepción de mensajes lo que conlleva un incremento del 


consumo energético [3-4]. Por todo ello, es conveniente 


minimizar dicho intercambio de mensajes. 


En este trabajo, se analiza el impacto de la interfaz aérea 


en el comportamiento de un algoritmo de agregación de 


sensores, operando sobre una red de sensores en modo 


cluster. Se considerarán redes de sensores basadas en motas 


ZigBee, por su facilidad de implantación y su requisito de 


bajo consumo energético. Dicho análisis demuestra la 


influencia de la topología y morfología del escenario, lo que 


tiene un impacto directo en las prestaciones de dichos 


sistemas. 


 


II. REDES DE SENSORES Y ALGORITMOS DE 


AGREGACIÓN 


Las redes de sensores inalámbricas se pueden considerar 


como sistemas basados en eventos, que presentan en general 


severas restricciones en su consumo energético, tasas de 


transmisión moderadas y flujos de tráfico asimétricos 


(muchos sensores hacia un único elemento concentrador o 


colector). Teniendo esto en cuenta, es necesario emplear 


aproximaciones que realicen agregación de datos, con el fin 


de realizar una diseminación de la información que resulte 


energéticamente eficiente. Los algoritmos de agregación de 


datos permiten la combinación de datos de distintas fuentes 


eliminando redundancia, minimizando el número de 


mensajes transmitidos (ahorrando energía y minimizando el 


número de colisiones) [5]. La agregación de datos se puede 


realizar siguiendo un esquema basado en agrupaciones o 


clusters, o basado en el empleo de cadenas [6]. Los 


algoritmos basados en el empleo de cadenas son más 


eficientes energéticamente que los de agrupaciones, pero 


adolecen de valores altos de latencia. Además, un cambio en 


la posición de un sensor puede conllevar la reconstrucción de 


la cadena completa, lo que conlleva un elevado coste en 


términos de la cantidad de mensajes de señalización que se 


tienen que intercambiar. Por ello, se considera que los 


algoritmos basados en cadenas son más adecuados para 


escenarios estáticos, mientras que los algoritmos basados en 


agrupaciones son más ventajosos en un escenario móvil. 


III. DEFINICIÓN DEL ESCENARIO Y METODOLOGÍA DE 


SIMULACIÓN Y MEDIDA 


 Con el fin de evaluar la influencia del entorno sobre el 


funcionamiento de los algoritmos de agregación, se ha 


definido un escenario de trabajo interior, con un elevado 


grado de complejidad morfológica. Se trata de un despacho 


de la Universidad Pública de Navarra, en el cual se tienen 


todos los elementos típicos de mobiliario, así como los 


cambios de topología resultado de la existencia de tubos, 


conducciones, ventanas, puertas y demás elementos. Un 


detalle de dicho escenario se muestra en la figura 1. El 


análisis radioeléctrico se realiza mediante el empleo de un 


algoritmo de lanzado de rayos 3D, implementado en Matlab y 


que tiene en cuenta los procesos de reflexión, refracción y 


difracción de primer orden, así como los parámetros de los 







  


 


materiales que componen el escenario en términos de su 


constante dieléctrica y tangente de pérdidas. El escenario 


equivalente de simulación también se muestra en la figura 1. 


La ventaja de utilizar lanzado de rayos 3D es la posibilidad de 


obtener resultados de alta precisión sin necesidad de recurrir a 


tiempos de cálculo excesivos, como puede ser el caso si se 


aplican técnicas de cálculo electromagnético completo 3D [7-


9]. 


 


 
 


 


Fig. 1. Escenario de medida y su representación para los cálculos mediante 
lanzado de rayos 3D. Los círculos denotan la ubicación de los sensores 


empleados en las pruebas. 


 En base a dicho escenario, se analizará el comportamiento 


tanto de los valores de señal recibida como del tipo de 


paquetes que son emitidos en una red real, compuesto por 


motas ZigBee comerciales. Se considera para ello un 


algoritmo de agregación basado en clusters o agrupaciones de 


tipo distribuido, en el cual los sensores son interrogados y 


envían datos desde posiciones no contiguas. Para el desarrollo 


del estudio, se implanta una red con 28 nodos ZigBee 


Crossbow Iris, operando en la banda de 2.4GHz a 2.48GHz, 


sobre TinyOS, en una plataforma Atmel ATmega1281. Un 


esquema de la configuración de la red, basada en la creación 


de 4 agrupaciones o clusters se muestra en la figura 2. Las 


medidas de potencia recibida se han realizado mediante el 


empleo de un analizador de espectros portátil FieldFox 9912, 


mientras que los paquetes han sido obtenidos mediante un 


capturador de paquetes. 


 


Fig. 2. Distribución de las agrupaciones de sensores (clusters) para el 


escenario previamente definido.. 


IV. ANÁLISIS DE RESULTADOS  


 


 Se ha realizado una simulación mediante lanzado de rayos 


3D para obtener los valores de potencia recibida en todo el 


volumen del escenario de simulación. En la figura 3 se 


presenta el valor de potencia recibida para el plano de altura 


de 1.38m (se han obtenido para todas las alturas del 


escenario), que coincide con la altura de las mesas existentes 


en el escenario y en el cual se han posicionado varios de los 


sensores. Se han considerado los parámetros del material 


tanto de paredes (permitividad 3.5, tangente de pérdidas 0.01) 


y de los muebles (permitividad 5, tangente de pérdidas 0.05). 


En el caso de elementos metálicos, se ha considerado 


conductor perfecto, aproximación razonable para los 


materiales encontrados (aluminio fundamentalmente) a la 


frecuencia de trabajo. Se ha considerado una resolución de 


cuboides de 10 cm de lado, 7 reflexiones y difracción de 


primer orden tipo filo de cuchillo. 


Tal y como se puede observar, la distribución de la potencia 


no es uniforme, con una fuerte influencia de los elementos 


que se encuentran en el mismo. Con el fin de poder 


comprobar la bondad de los resultados de simulación, se han 


realizado medidas comparativas mediante el empleo de un 


analizador de espectros portátil FieldFox N9912, que se 


muestran en la figura 4, para uno de los sensores, mostrando 


un buen acuerdo entre ambos valores. En concreto, para el 


caso del sensor 3, el error medio obtenido ha sido de 0.53dB, 


habiéndose realizado un total de 90 medidas en todo el 


conjunto del escenario. 


 


Fig. 3. Estimación de valores de potencia recibida RSSI para una ubicación 
de sensor ZigBee en el escenario de simulación. 


 


 


Fig. 4. Comparación entre simulación y medida para uno de los sensores 


dentro del escenario. 


 Una vez verificado que los valores de simulación y de 


medida están en concordancia para el escenario, se ha 


procedido a obtener para cada uno de los sensores mapas 







  


 


espaciales de relación señal a ruido. De esta manera, es 


factible poder analizar la influencia que tiene tanto la 


morfología del escenario como la propia topología de la red 


en el comportamiento total del sistema. Un ejemplo de dichos 


resultados se presenta en la figura 5, en la cual se muestran 


los valores de SNR para dos de los sensores de la topología 


de cluster, a una altura de 1.5mts. Se pueden apreciar 


diferencias en ambos resultados, debido a que la ubicación 


del mobiliario condiciona la recepción de las diferentes 


componentes de la señal, lo que resulta en condiciones de 


calidad distintas, dependientes nuevamente de la topología. 


 


 


Fig. 5. Valores de SNR para planos de altura de 1.5mts, considerando dos 


sensores diferentes en la configuración de cluster previamente descrita. 


 


 Posteriormente, se ha realizado una captura de los 


mensajes intercambiados entre los nodos para diversas 


topologías y condiciones de potencia transmitida de los 


nodos. En la figura 6 se muestra el ejemplo de distribución de 


mensajes para el caso de una configuración distribuida (sobre 


la cual se ha trabajado en este trabajo) y otra configuración, 


basada en la creación de una estructura zonada. Tal y como se 


puede observar, dicho cambio, que tiene como consecuencia 


la existencia de una condición radioeléctrica (y por lo tanto de 


mapas de SNR) diferentes, conlleva a un comportamiento 


diferente. De esta manera, se puede observar claramente la 


influencia de la topología en la elección de la estrategia de 


agregación y en definitiva, en el comportamiento global del 


sistema. 


 


 


 


 


Fig. 6. Distribución de mensajes detectados, en función de la arquitectura de 


la red (distribuida en la parte superior, zonada en la parte inferior). 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo, se ha analizado la influencia de la 


morfología del entorno y de la topología en el 


funcionamiento de una red de sensores inalámbricas. Se ha 


abordado la aplicación de un algoritmo de agregación de 


datos, aplicado al caso concreto de una red basadas en motas 


ZigBee operando en la banda de 2.4GHz. Los resultados 


demuestran la clara influencia del entorno en el 


comportamiento global del sistema. Dichos resultados 


pueden servir para la planificación previa de dichas redes de 


sensores, con el fin de poder proporcionar el grado óptimo de 


servicio con la mínima cantidad de energía consumida. 
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Resumen- This work presents and demonstrates an active 
wavelength conversion system of multiple channels in the 
spectral region between 1500-1700 nm for WDM applications. 
All-optical conversion is achieved by nonlinear mixing based on 
difference frequency generation (DGF) in a quasi-phased 
matched (QPM) structure. A periodically poled stoichiometric 
lithium tantalate (PPSLT) crystal is employed as a mixer inside 
the main cavity of a diode-pumped Cr3+:LiCaAlF6 (Cr:LiCAF) 
laser operating under self-injection locking. Then, mixing 
processes benefit from the intense pump wave generated around 
794 nm and a tuning range of 8 nm for the reconfiguration 
capability of converted signals. Their spectral allocation will be 
jointly determined by the tuned pump wavelength and by the 
temperature and geometrical issues of the PPSLT structure. 


 


I. INTRODUCCIÓN 
El incesante aumento del volumen de tráfico que 
experimentan las actuales redes de comunicaciones ópticas y 
la proliferación de servicios con anchos de banda cada vez 
más exigentes está conduciendo a la explotación de un 
recurso cada vez más limitado como es el número de 
portadoras ópticas disponibles. En este sentido, la 
reutilización de las longitudes de onda adquiere un papel 
determinante en la consolidación de las actuales y futuras 
redes basadas en tecnología WDM (multiplexación por 
división de longitud de onda) [1]. El desarrollo de 
dispositivos convertidores de longitud de onda versátiles no 
sólo es interesante desde el punto de vista de la gestión y 
encaminamiento en modelos de red completamente óptica, 
sino también para implementación de esquemas de protección 
y restablecimiento óptico frente a fallos. 
 
En la actualidad se está trabajando en múltiples direcciones 
con el propósito de desarrollar convertidores de longitud de 
onda completamente ópticos, capaces de ofrecer elevadas 
eficiencias de conversión sobre una amplia banda espectral. 
La técnica basada en conversión no lineal de frecuencia 
óptica a través de procesos de generación de diferencia de 
frecuencias (DFG) se vislumbra como la más prometedora 
debido a su característica de transparencia al formato y tasa 
de las señales transmitidas [2,3]. Consiste en la interacción 
paramétrica de dos ondas (señal y bombeo) a diferentes 
frecuencias para dar lugar a una tercera a la frecuencia 
diferencia (idler) a través de un proceso de mezcla. Para 
obtener procesos eficientes se emplea la técnica de cuasi-
ajuste de fase o QPM en medios no lineales 
microestructurados. Estas estructuras aportan un vector 
recíproco que participa en la relación global de conservación 


del vector de onda de la interacción, necesario para la 
generación eficiente de procesos de mezcla de frecuencias 
ópticas [3,4]. Para ello, se han utilizado ampliamente cristales 
ferroeléctricos periódicamente polarizados basados en 
niobato o tantalato de litio por la magnitud de sus coeficientes 
no lineales y por su transparencia en la región comprendida 
entre UV e IR. En diseños más sofisticados, la distribución 
estratégica del coeficiente no lineal (ingeniería de dominios) 
proporciona un conjunto de vectores recíprocos que permite 
la realización simultánea y eficiente de diversos procesos de 
conversión sobre la misma estructura (respuesta de QPM) [5]. 
Dado que el proceso de mezcla no lineal es proporcional a la 
potencia de las ondas de señal y de bombeo, la eficiencia del 
proceso puede aumentar típicamente dos órdenes de magnitud 
con respecto a los habituales esquemas externos (pasivos) si 
el cristal no lineal se introduce en la cavidad del láser 
(oscilador local) [6]. En este contexto se ha demostrado 
teórica y experimentalmente la generación de segundo 
armónico y procesos de suma [6,7]. A diferencia de estos 
procesos, la generación de diferencia de frecuencias puede 
ofrecer conversiones potencialmente superiores al 100% 
como consecuencia de la ganancia paramétrica que los 
diferencia del resto de procesos no lineales. 
 
En este trabajo se presenta y demuestra un sistema para 
conversión activa de canales ópticos en onda continua (CW) 
en la región espectral comprendida entre 1500 y 1700 nm, 
basado en procesos intracavidad de diferencia de frecuencias 
de paso único en estructuras QPM. Aunque la configuración 
experimental propuesta está dispuesta para facilitar el acceso 
a los puntos de medida en distintas situaciones de interés, el 
actual estado de la tecnología subyacente se encuentra lo 
suficientemente madura como para implementar un 
dispositivo compacto y miniaturizado, que permita integrar 
todas las posibles funcionalidades en un encapsulado similar 
al empleado por moduladores electro-ópticos, con puertos de 
entrada/salida conectorizados a fibra. 
 


II. CONFIGURACIÓN EXPERIMENTAL 
Los procesos de conversión de longitud de onda en la 


región comprendida entre 1500 y 1700 nm mediante DFG 
requieren la utilización de ondas de bombeo próximas a los 
800 nm. Para ello, el uso de cristales láser pertenecientes a la 
familia de las colquiritas se postulan como una opción 
atractiva, ya que presentan una amplia banda de emisión en 
dicha región. Entre ellos, los cristales de Cr3+:LiCaAlF6 







  


 


(Cr:LiCAF) se caracterizan por poseer una ganancia de 
emisión máxima en torno a ∼790 nm extendiéndose 
espectralmente desde 720 hasta 840 nm. Esta característica 
proporciona la posibilidad de sintonizar su longitud de 
oscilación a lo largo de un amplio rango espectral. Por otro 
lado, poseen la ventaja de poder bombearse directamente 
mediante diodos láser rojos comercialmente disponibles de 
bajo coste en las proximidades de 665 nm [8].  


 
Como medio no lineal se emplea un cristal 


periódicamente polarizado de tantalato de litio 
estequiométrico (PPSLT) que presenta un periodo de 22.1 
µm para que las ondas alcancen la condición de cuasi-ajuste 
de fase o (QPM) en la tercera ventana de comunicaciones 
ópticas. Presentarán la polarización extraordinaria (paralela 
al eje cristalográfico) con objeto de explotar el coeficiente 
más alto del tensor no lineal de segundo orden mediante 
interacciones QPM de tipo 0 y evitar efectos de refracción 
doble. El cristal se encuentra ubicado en el interior de un 
horno con control de temperatura para modificar la condición 
de QPM en función del proceso a sintonizar. 


 
La configuración experimental se detalla en la figura 1. 


El sistema convertidor activo está compuesto por un 
oscilador óptico local basado en una cavidad láser de 
Cr:LiCAF. En su interior se encuentra el cristal de PPSLT 
donde tienen lugar los procesos de DFG de paso único. La 
cavidad principal esta formada por tres espejos (M1, M2 y 
M3) que adoptan una disposición en V. Sobre el espejo de 
salida M3 se acopla una cavidad externa delimitada por una 
red de difracción con objeto de realizar la realimentación 
selectiva que proporciona el régimen de operación de auto-
enganche por inyección o self injection-locking a la longitud 
de onda ∼794 nm. Como medio activo se emplea un cristal 
de Cr:LiCAF bombeado longitudinalmente (1.8 W) por un 
diodo láser semiconductor a 665 nm.  


 
El cristal presenta una geometría cilíndrica de 3 mm de 


diámetro × 3 mm de longitud, dopado con una concentración 
del 3% at. de Cr3+, y cuyas caras son planas y paralelas. En 
una de sus caras se encuentra el espejo de entrada M1, que 
presenta alta transmitancia a 665 nm, y por la cara interior de 
la cavidad una elevada reflectancia en la banda comprendida 
entre 775-800 nm. Sin embargo, la cara opuesta posee un 
tratamiento antirreflejante en dicha banda. A una distancia de 
96 mm se ubica un espejo plano-concavo M2 de 100 mm de 
radio de curvatura que delimita el primer brazo de la cavidad. 
El segundo brazo queda definido por otro espejo plano-
cóncavo M3 con radio de curvatura 100 mm produciendo 
una configuración confocal. Esta disposición permite la 
formación de la cintura del haz láser (bombeo del proceso) 
en  su interior, donde se ubica el centro del cristal no lineal 
con el fin de favorecer la eficiencia de conversión. La 
cavidad resultante presenta una longitud de 308 mm y sus 
brazos forman un ángulo de 30º como resultado de los 
condicionantes impuestos por la mecánica asociada al horno 
y a los posicionadores micrométricos, causando cierto 
astigmatismo en el modo. Dado que el modo láser 
experimenta un doble paso a lo largo de una circulación 
completa el espejo M2, debe poseer una elevada reflectancia 
en la banda de ∼800 nm  (R2=99.98%) para mantener una 


elevada densidad de potencia intracavidad. A su salida se 
obtienen dos haces que se utilizan para monitorizar el nivel 
de realimentación y como referencia para ajustar el haz de la 
señal al de bombeo en el cristal PPSLT. Sin embargo, la 
elección de la reflectancia del espejo M3 (R3=99%) obedece 
a un compromiso entre valores altos con el fin de mantener 
elevados niveles de potencia intracavidad y valores más 
bajos que proporcionen altos niveles de realimentacion que 
posibiliten un amplio margen de sintonía. 
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Fig. 1. Configuración experimental propuesta 


 
La cavidad externa está formada por una red de 


difracción (tipo ruled o líneas escalonadas grabadas) que 
presenta una resolución de 1200 líneas/mm, un ángulo de 
blaze de 26.75º a 750 nm, y una eficiencia máxima 
comprendida entre 60 y 80% que depende de la polarización 
de la onda incidente. La red se orienta siguiendo una 
disposición de Littrow con el fin de ofrecer la máxima 
eficiencia en la región de los 800 nm. Dada la reducida 
diferencia angular entre el ángulo de Littrow y el de blaze se 
considera despreciable cualquier penalización de eficiencia 
en la banda de operación. El haz de salida de la cavidad 
principal se colima mediante un lente con focal f =125 mm 
previa a la difracción de la red. La componente 
correspondiente al primer orden de difracción, que es 
colineal al haz incidente, se refleja de nuevo al interior de la 
cavidad para llevar a cabo la realimentación y selección 
espectral. En cambio, la componente correspondiente al 
orden cero se utiliza como salida del sistema. La 
sintonización de la longitud de onda del bombeo se realiza 
mediante la rotación de la red de difracción, provocando la 
variación de la dirección del haz de salida del sistema. Ésta 
se consigue mantener fija mediante la utilización de un par 
de espejos metálicos directores encargados de realizar tal 
corrección. El esquema resultante proporciona un rango de 
sintonía de 8 nm en torno a la oscilación láser y permite 
concentrar la energía de la oscilación libre (4 nm FWHM en 
ausencia de realimentación) en un ancho espectral de 0.4 nm 
(FWHM). Esta característica dota de flexibilidad al sistema a 







  


 


la hora de adaptar el bombeo al proceso de interés con el fin 
de hacerlo más eficiente. La utilización de un par de prismas 
anamórficos o la disposición de la red siguiendo una 
configuración de Littman incrementaría la resolución de la 
red proporcionando anchuras espectrales más reducidas. 


 


III. RESULTADOS Y DISCUSIÓN 
La figura 2 muestra las curvas teóricas de sintonía QPM que 
proporciona el cristal PPSLT en la región espectral de interés 
en función de la temperatura cuando se emplean ondas de 
bombeo situadas en 792, 793 y 794 nm. A partir de ellas se 
extraen las respuestas de la eficiencia de conversión en 
función de la longitud de onda de la onda de señal e idler 
correspondientes a las temperaturas de 28, 41 y 53ºC, se 
extraen las respuestas de la eficiencia de conversión en 
función de la longitud de onda de señal/idler que se muestran 
en las Fig.3.(a)-(c). 
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Fig.2: Curvas de QPM.  (a-c) Eficiencia de conversión. 


 
En la figura 3 se presentan los espectros correspondientes al 
proceso de conversión múltiple formado por una onda de 
bombeo situada en 794.0 nm cuando el cristal no lineal se 
encuentra a una temperatura de T0=55 ºC, y una señal de 
entrada múltiple compuesta por 3 canales ubicados en las 
posiciones espectrales 1550.6, 1554.5 y 1557.8 nm. Tras el 
proceso de mezcla, los nuevos canales se encuentran situados 
en ∼1627.4, 1623.0 y 1619.6 nm respectivamente. La banda 
definida por los canales convertidos comprende un rango 
espectral de 7.8 nm, y se encuentra ubicada en una región de 
la respuesta de QPM (eficiencia de conversión) que 
experimenta una penalización no superior al 4% con respecto 


al máximo, por lo que se considera despreciable cualquier 
penalización. La secuencia de gráficas recoge diferentes 
combinaciones de canales tratando de simular un ámbito de 
red WDM y ofreciendo una idea del potencial en un entorno 
dinámico. Este comportamiento resulta muy interesante en 
redes de comunicaciones ópticas basadas en esta tecnología, 
ya que cualquier canal que integra la señal múltiplex puede 
ser convertido a cualquier otro tan solo variando la longitud 
de onda de bombeo y la temperatura de QPM. 
 


 
Fig. 3: Espectros de potencia de las ondas de señal, bombeo e idler 


participantes en el proceso de conversión de banda ancha. 


 
En la figura 4 se muestra para una determinada onda de 


señal (λs=1543 nm), la evolución de longitud de onda de la 
onda convertida en función de la longitud de onda de 
bombeo y la correspondiente temperatura de QPM. Se ha 
comprobado que un margen de sintonía de la onda de 
bombeo de 4 nm es suficiente para proporcionar la 
sintonización de la onda convertida a lo largo de una banda 
espectral de  16 nm en la tercera ventana de comunicaciones 
ópticas. En este sentido, se ha necesitado aumentar la 
temperatura del cristal no lineal desde  T0=27ºC para el 
proceso formado por (λs=1543 nm, λp= 792 nm) → 1624 nm 
hasta T0=76.8ºC para el proceso (λs=1543 nm, λp= 796 nm) 
→ 1641 nm que delimita la banda de sintonía. Se puede 
comprobar que los resultados se ajustan a los proporcionados 
por las curvas presentadas en la Fig.2. 
 


 
Fig.4. Sintonía de la onda convertida. Longitud de onda de la onda convertida en 


función del bombeo y temperatura de QPM para señal de entrada a 1543 nm. 
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Fig. 5: Evolución de la intensidad de las ondas de señal e idler a lo largo de la 


longitud del cristal PPSLT. 


 
En la figura 5 se representa la evolución de la intensidad 
óptica de las ondas de señal e idler a lo largo del cristal 
PPSLT cuando se consiguen mejorar las condiciones 
experimentales (obtenidas a partir del simulador SANDIA 
SNLO [9]). En condiciones óptimas de focalización, la 
eficiencia de conversión queda determinada por la longitud 
del cristal (confinamiento espacial de las ondas) y por la 
densidad de potencia espectral intracavidad [10]. La 
optimización de las condiciones experimentales 
proporcionaría un incremento de la potencia intracavidad que 
permitiría obtener eficiencias de conversión superiores al 
100%. Esta situación corresponde al comportamiento 
mostrado en la figura 5 cuando se consigue formar una 
cintura del haz de bombeo de wp∼20 µm en el centro del 
cristal PPSLT con un nivel de potencia intracavidad de Pp intra 
∼30 W. Si el sistema se encuentra operando en condiciones 
de no agotamiento o extinción del bombeo, la onda de señal 
experimenta un incremento de 6 dB con respecto al nivel que 
presenta a su entrada como consecuencia de la ganancia 
paramétrica. La onda convertida alcanzaría el mismo nivel de 
intensidad que la onda de señal tras recorrer una distancia de 
∼15 mm, mientras que sufriría un incremento de ∼4 dB con 
respecto al nivel de la señal a la entrada del cristal PPSLT.  


 
Las discrepancias entre los resultados obtenidos 
experimentalmente y los calculados teóricamente se atribuyen 
a los condicionantes identificados durante el montaje 
experimental. El principal factor limitante está motivado por 
los reducidos niveles de potencia intracavidad que presenta la 
onda de bombeo, que se encuentra trabajando tan solo 1.5 
veces por encima de su umbral. Este comportamiento tiene 
como origen, por un lado, la limitación en la potencia del 
láser de bombeo del cristal láser, y por otro, la adaptación 
poco eficiente entre el modo del bombeo a 665 nm y el modo 
de la cavidad láser. La mejora de estos aspectos podría 
proporcionar un aumento significativo de la pendiente de 
eficiencia como recientemente se ha demostrado [11]. Por 
último, señalar la posibilidad de extender el funcionamiento 
del sistema convertidor a otras regiones o ventanas 
espectrales mediante una adecuada elección del periodo de la 
estructura PPSLT y de la longitud de onda del bombeo. De 
esta forma, la utilización de cristales con periodos ∼18 µm y 
longitudes de onda en la región comprendida entre 710 y 720 
nm permitiría realizar conversiones entre la segunda y tercera 
ventana de comunicaciones ópticas. 


IV. CONCLUSIONES 
Se ha presentado y demostrado el funcionamiento de un 


sistema para conversión activa asistida de procesos ópticos 
monocanal y multicanal a partir de la introducción de señales 
en onda continua en la región espectral comprendida entre  
1530-1640 nm. El sistema convertidor está basado en 
procesos de diferencia de frecuencias de paso único que 
tienen lugar en un cristal PPSLT ubicado en el interior de 
una cavidad láser de Cr:LiCAF. La oscilación láser que actúa 
como bombeo del proceso se encuentra operando bajo un 
régimen de self injection-locking en torno a 794 nm, 
presentando un rango de sintonía de ∼8 nm. La combinación 
de esta característica con la amplia respuesta de QPM del 
sistema proporciona un modo de funcionamiento versátil, ya 
que permite adaptar cualquier longitud de onda o conjunto de 
ellas a cualquier otro perteneciente a la banda de 
comunicaciones ópticas con tan solo cambiar la temperatura 
del cristal PPSLT. A pesar de los condicionantes 
experimentales identificados, principalmente motivados por 
la limitación impuesta por el modesto nivel de potencia 
intracavidad del láser que se encuentra operando 1.5 veces 
por encima de su umbral, se demuestra que la optimización 
del diseño del láser proporcionaría un incremento 
significativo de la eficiencia del sistema convertidor. 
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Resumen—This paper presents a new method for antenna
array multifocusing on one or more target points. The final
objective of this method is synthesizing the weights to be applied
at each element of the array so that the resulting pattern shows
maximum values at the multiple focal points. Optimization based
on the Levenberg-Marquardt algorithm is used to obtain some
illustrative examples.


I. INTRODUCCIÓN


El enfoque de agrupaciones de antenas (arrays) en campo
cercano es una técnica eficiente que permite concentrar el
campo radiado en una posición determinada del espacio.
En estos puntos se produce un valor máximo de radiación,
descendiendo notablemente el nivel en otras zonas, incluyendo
el campo lejano. Se trata de una técnica sencilla y robusta
de gran utilidad en aplicaciones como RFID o radiación
terapéutica. Se basa en la modificación de la fase en las
alimentaciones de cada elemento del array, asegurando la
suma de todas las contribuciones en el punto focal [1][2].
Una de sus limitaciones es que únicamente puede llevarse a
cabo el enfoque sobre un punto. La aparición de dos objetivos
simultáneamente imposibilita el enfoque, ya que las fases
adecuadas para enfocar una posición no lo son para otra.


En este trabajo se propone una nueva aproximación al
problema que permite enfocar hacia múltiples objetivos si-
multáneos. Para ello se emplean procedimientos habituales
en sı́ntesis de campo lejano trasladados a campo cercano.


En la sı́ntesis de antenas a partir de las especificaciones
de campo radiado, existen distintos métodos para obtener las
alimentaciones que proporcionen el diagrama de radiación
deseado. Una técnica habitual es la definición de niveles de
amplitud del campo para cada posición, o ciertos lı́mites entre
los cuales éste ha de estar comprendido [3][4].


Siguiendo esta aproximación, este documento plantea una
técnica para generar campo radiado sujeto a especificaciones
de enfoque hacia varios puntos, basándose en la optimización
de una función de coste que penaliza aquellas posiciones
angulares en las que el campo debe ser mı́nimo, y que define
los niveles de campo que se esperan en cada posición. Se
incluyen ejemplos de sı́ntesis de diagramas de radiación bajo
este supuesto, que muestran la eficacia del método propuesto.


II. FORMULACIÓN DEL PROBLEMA


El campo eléctrico en una posición del espacio ~r = (x, y, z)
generado por un array de T elementos enfocado en campo
cercano (NF), se representa matemáticamente en sus compo-


nentes espaciales Ex(~r), Ey(~r), Ez(~r) como:


Ex(~r)=
∑
x′


∑
y′


∑
z′


[(z−z′)ωy(~r′)−(y−y′)ωz(~r′)]I(~r,~r′)


Ey(~r)=
∑
x′


∑
y′


∑
z′


[(x−x′)ωz(~r′)−(z−z′)ωx(~r′)]I(~r,~r′)


Ez(~r)=
∑
x′


∑
y′


∑
z′


[(y−y′)ωx(~r′)−(x−x′)ωy(~r′)]I(~r,~r′)


(1)


siendo ~r′ = (x′, y′, z′) la posición correspondiente a ca-
da fuente o elemento del array, y ωx(~r′), ωy(~r′), ωz(~r′) la
distribución de alimentaciones (en sus distintas componentes
espaciales) que deben presentar los elementos del array para
proporcionar un determinado nivel de campo. Por último,
I(~r, ~r′) corresponde a una función de propagación tal que:


I(~r, ~r′)=− 1


4π


1+jβR


R3
e−jβR,


R=
√
(x−x′)2 + (y−y′)2 + (z−z′)2


(2)


con β la constante de propagación y R la distancia de cada
fuente al punto de medición.


El objetivo de este problema de enfoque es determinar los
valores de las corrientes en cada elemento del array, con el
fin de generar un campo eléctrico enfocado en determinadas
posiciones, y por tanto máximo en ciertos puntos. Para ello es
necesario definir una función de coste adecuada que se haga
mı́nima cuando estas condiciones se satisfagan.


Una primera aproximación serı́a definir esta función como
la diferencia entre el campo objetivo y el realmente generado.
El campo ideal es un campo nulo en todas las posiciones
excepto en los puntos de enfoque, pero podrı́a ser un objetivo
demasiado exigente que no consiga guiar el proceso de
búsqueda. Por este motivo, la solución adoptada consiste en
determinar unos valores máximos y mı́nimos entre los que el
campo deba estar concentrado. Tomando una representación
discreta de (1) y expresando las componentes de campo de
forma vectorial, la función de coste queda descrita como:


F =


2∑
p=0


N−1∑
n=0


[
G2
M,p[n]−|Ep[n]|2


][
G2
m,p[n]−|Ep[n]|2


]
−
∣∣G2


M,p[n]−|Ep[n]|2
∣∣ ∣∣G2


m,p[n]−|Ep[n]|2
∣∣ (3)


con Ep[n] la componente de campo eléctrico en la dirección
p en una posición del espacio n = 0...N − 1. N es el
número de puntos del espacio considerado y n la variable
discreta asociada a ~r. Para identificar cada componente de
campo, el ı́ndice p representa un valor en módulo tres, tal que







(p = 0) ≡ x, (p = 1) ≡ y, (p = 2) ≡ z. GM,p[n], Gm,p[n]
indican los lı́mites superior e inferior permitidos para la
componente de campo p en un punto n. Nótese además
que |Ep[n]|2 = Ep[n]E


∗
p [n] = E2


p,R[n] + E2
p,I [n], con


Ep,R[n], Ep,I [n] las partes real e imaginaria, respectivamente.
Ası́, (3) se hace nula siempre que el campo se encuentre entre
los lı́mites establecidos y positiva en caso contrario, donde
toma un valor:


F =


2∑
p=0


N−1∑
n=0


2
[
G2
M,p[n]−|Ep[n]|2


][
G2
m,p[n]−|Ep[n]|2


]
(4)


Nótese que las incógnitas del problema, dependientes de
~r′, también pueden ser expresadas de forma discreta como
ωx[t], ωy[t], ωz[t], siendo t = 0...T−1 el ı́ndice de posiciones
de cada elemento del array.


III. LEVENBERG-MARQUARDT


A. Planteamiento del Algoritmo
El objetivo principal de este problema de enfoque consiste


en minimizar la función de coste no lineal en (3). Uno de
los métodos más conocidos para ello es el algoritmo de
Levenberg-Marquardt (LM) [5]. LM es un método iterativo
que resuelve el problema de minimización de una función,
generalmente no lineal, en base a unos determinados paráme-
tros. Es extensamente utilizado en problemas de mı́nimos
cuadrados o ajuste de curvas, y comparte caracterı́sticas con
los métodos de descenso de gradiente. Existen otros algorit-
mos bien conocidos para realizar esta minimización, como
el Newton-Raphson (NR) [6]. Uno de sus problemas es que
requiere trabajar con segundas derivadas, lo que supone un
coste adicional frente a LM, el empleado en este trabajo.


El uso de LM requiere cierto procesado previo; en primer
lugar, este algoritmo se basa en una función de coste cuadráti-
ca, siendo necesario convertir (3) en una expresión del tipo:


F =


N−1∑
n=0


{y[n]− f [n,α]}2 (5)


con y[n] los valores de la función objetivo que la curva f [n,α]
pretende aproximar optimizando el conjunto de parámetros α.
En este caso, α será un vector formado por las variables que
minimizan la función de coste, es decir, ωx[t], ωy[t], ωz[t].
Considerando las tres componentes espaciales, las localiza-
ciones de cada elemento y separando parte real e imaginaria
(denotadas ωp,R[t], ωp,I [t], respectivamente), el número de
variables a obtener es 6T , equivalente a la dimensión de α:


α = [ωx,R,ωy,R,ωz,R,ωx,I ,ωy,I ,ωz,I ]
T (6)


con (.)T indicando la transpuesta y ωp,R =
[ωp,R[1], ..., ωp,R[T ]],ωp,I = [ωp,I [1], ..., ωp,I [T ]].


Para cumplir (5), la función de coste en (4) debe sufrir cier-
tas modificaciones. En primer lugar, mantendrá su significado
expresándose como sumatorio de cuadrados:


F =


2∑
p=0


N−1∑
n=0


{
2
[
G2
M,p[n]−|Ep[n]|2


][
G2
m,p[n]−|Ep[n]|2


]}
2


=


N−1∑
n=0


{
2∑
p=0


2G2
M,p[n]G


2
m,p[n]+


2∑
p=0


2
[
|Ep[n]|4


−G2
M,p[n]|Ep[n]|2 −G2


m,p[n]|Ep[n]|2
]}2


(7)


por lo que la función a aproximar en el problema equivalente
de mı́nimos cuadrados, f [n,α], y la función objetivo, y[n]:


f [n,α]=2


2∑
p=0


|Ep[n]|2[|Ep[n]|2−(G2
M,p[n]+G


2
m,p[n])]


y[n] =


2∑
p=0


2G2
M,p[n]G


2
m,p[n]


(8)


Con la función de coste apropiadamente definida, el algo-
ritmo LM pretende satisfacer, tras diversas iteraciones:


[JT J + µ · diag(JT J)]∆ = JT [y− f],
[JT J + µ · diag(JT J)] ∈ <6T×6T


JT [y− f],∆ ∈ <6T×1
(9)


con diag(.) indicando la matriz diagonal, J la matriz jacobiana
de las incógnitas, µ un factor de ajuste y ∆ el vector que
satisface la igualdad. Las variables y, f representan la forma
vectorial de y[n], f [n,α], respectivamente. En cada iteración,
el vector ∆ actualizará el vector de parámetros solución:


α = α+∆ (10)


Para obtener la matriz jacobiana, es necesario calcular las
derivadas parciales de f [n,α] respecto a cada elemento de α:


J=
[


∂f
∂ωx,R


,
∂f


∂ωy,R
,
∂f


∂ωz,R
,
∂f


∂ωx,I
,
∂f


∂ωy,I
,
∂f


∂ωz,I


]
(11)


denotando ∂f
∂ωp,R


, ∂f
∂ωp,I


a las formas matriciales constituidas
por estas derivadas. A partir de (1) es fácilmente demostrable
su expresión para cada posición (n, t):


∂f(n, t)
∂ωp,R


=
∂f [n,α]


∂ωp,R[t]
=−4


2∑
p′=0


p′ 6=p


{[
Ep′,R[n]


∂Ep′,R[n]


∂ωp,R[t]
+


Ep′,I [n]
∂Ep′,I [n]


∂ωp,R[t]


][
2|Ep′ [n]| − (G2


M [n]G2
m[n])


]} (12)


∂f(n, t)
∂ωp,I


=
∂f [n,α]


∂ωp,I [t]
=−4


2∑
p′=0


p′ 6=p


{[
Ep′,R[n]


∂Ep′,R[n]


∂ωp,I [t]
+


Ep′,I [n]
∂Ep′,I [n]


∂ωp,I [t]


][
2|Ep′ [n]| − (G2


M [n]G2
m[n])


]} (13)


donde se han supuesto los lı́mites GM [n], Gm[n] iguales para
todo valor de p, y siendo cada derivada parcial:


∂Ep,R[n]


∂ωp+1,R[t]
=
∂Ep,I [n]


∂ωp+1,I [t]
=
A+B


R3
((p−1)−(p−1)′)


∂Ep,R[n]


∂ωp−1,R[t]
=
∂Ep,I [n]


∂ωp−1,I [t]
=
A+B


R3
((p+1)′−(p+1))


∂Ep,I [n]


∂ωp+1,R[t]
=
−∂Ep,R[n]
∂ωp+1,I [t]


=
−C+D


R3
((p−1)−(p−1)′)


∂Ep,I [n]


∂ωp−1,R[t]
=
−∂Ep,R[n]
∂ωp−1,I [t]


=
−C+D


R3
((p+1)′−(p+1)′)


(14)


considerando A = cos(βR), B = βRsin(βR), C =
sin(βR), D = βRcos(βR), y recordando la numeración de
cada distribución de campo asociada a p en módulo tres.
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Fig. 1. Lı́mites superior e inferior de la función objetivo, mostradas para los
tres planos de intersección de x, y, z en torno a P1 y P2.


B. Consideraciones Prácticas del Algoritmo


Para completar el proceso iterativo y garantizar (10), deben
tenerse en cuenta ciertas consideraciones. En primer lugar, los
parámetros de partida escogidos condicionan el desarrollo del
algoritmo. Ası́, la cercanı́a a la solución del vector inicial
de alimentaciones α determinará la velocidad del método
en alcanzarla. Por su parte, µ controla la convergencia del
algoritmo, y cuanto mayor sea este valor, más conservador
será el proceso para llegar a la solución, aumentando también
el tiempo requerido. Generalmente µ se escoge empı́ricamente
en función del problema y puede variar al acercarse al óptimo.


En segundo lugar, LM es un algoritmo iterativo que re-
quiere operaciones de importante coste, como una serie de
derivadas parciales y la inversión de la matriz jacobiana.
Este último problema puede complicarse por el posible mal
condicionamiento de J, por lo que el sistema planteado en
(9) puede resolverse mediante el uso de algoritmos iterativos
de descenso de gradiente para obtener ∆. En este caso, se
ha empleado el método del Gradiente Conjugado Cuadrático
(CGS) [7] para el cálculo de los valores de las excitaciones
en cada iteración.


IV. RESULTADOS


Con el objetivo de comprobar el funcionamiento del método
propuesto, se han realizado diversas simulaciones haciendo
uso del programa MatLab. Se han variado distintos parámetros
del algoritmo, como el número de posiciones del espacio
consideradas, elementos del array o los puntos de enfoque
deseados.


Con ánimo de reflejar las conclusiones más destacadas de
este estudio, se mostrarán los resultados para dos puntos
de enfoque dados, centrados en P1 = λ(4, 4, 2) y P2 =
λ(−3,−3, 1), siendo λ la longitud de onda. El problema de
sı́ntesis se realizará bajo un array de elementos isotrópicos
plano rectangular, centrado en el plano z = 0; se analizarán
distintos casos modificando su dimensión, en concreto 9× 9,
13× 13 y 17× 17 elementos.


Para enfocar el campo según los puntos anteriormente
citados, deben especificarse unos niveles máximos y mı́nimos
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Fig. 2. Valor absoluto de las alimentaciones sintetizadas ωx, ωy , ωz , para los
casos 9× 9, 13× 13 y 19× 19 elementos.


permitidos en cada región del espacio. Debido a la comple-
jidad del problema propuesto, se definen unos lı́mites que
cumplan un compromiso entre restricción y realidad. Por un
lado, cuanto más exigentes sean estos lı́mites, una mejor
aproximación se obtendrá entre el diagrama de radiación y
las restricciones originales, ya que será difı́cil eliminar todo
el error de la función de coste. Por otro lado, los lı́mites
deben ajustarse a un campo real o posible, en caso contrario
el método no será capaz de guiar la solución hacia el objetivo.
De todas formas, el diseño ha de ser tal que en caso de no
cumplir la especificación inicial, se pueda garantizar el ajuste
del diagrama de radiación a la región de enfoque objetivo. Los
lı́mites superior e inferior para cada zona, quedan definidos
en la Fig. 1, y matemáticamente:


GM [n] =


 1− d1[n], si d1[n] < 0,2
1− d2[n], si d2[n] < 0,2


0,8, en otro caso


d1[n]=
0,1


4
[(P1,x−xn)2+(P1,y−yn)2+(P1,z−zn)2]


d2[n]=
0,1


4
[(P2,x−xn)2+(P2,y−yn)2+(P2,z−zn)2]


Gm[n] = GM [n]− 0,8


(15)


siendo Pnum,dir la coordenada según la dirección dir del pun-
to de enfoque num. Se utiliza la nomenclatura (xn, yn, zn)
para indicar las posiciones del espacio (x, y, z) asociadas
a cada muestra espacial n. Nótese la proximidad entre los
puntos de enfoque, observada en los planos XY (Fig. 1).


Los resultados de los tres casos de estudio se encuentran en
la Tabla I. Para todos ellos se ha partido de unas alimentacio-
nes reales unitarias, y se ha fijado un valor µ = 0,1, permitien-
do un total de 200 iteraciones en el algoritmo LM, definiendo
ese valor empı́ricamente según los niveles de saturación del
método (que varı́a entre 100 y 160 para el caso 9×9 y 17×17,
respectivamente). La complejidad computacional y temporal
aumenta con el número de elementos del array, incrementando
la cantidad de variables a sintetizar; no obstante, también el
error obtenido en la aproximación es menor. Para la resolución
de manera iterativa de (9) se ha utlizado el método CGS, con
una tolerancia lı́mite de error de 10−11, con un máximo de
5000 iteraciones.
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Fig. 3. Valor absoluto del campo eléctrico obtenido mediante la sı́ntesis del array de 13 × 13 elementos, representado para cada componente espacial los
tres planos de intersección de x, y, z en torno a P1 (a) y P2 (b).


Caso 6T
F


min(F)
Iteración


inicial min(F)
9× 9 486 5,1 · 1015 577.60 104


13× 13 1014 7,27 · 1015 207.07 110
17× 17 1734 1,46 · 1016 145.64 154


Tabla I. Resultados del algoritmo con distinto número de elementos.


En la Fig. 2 aparece una comparación del valor absoluto de
las alimentaciones obtenidas para los distintos casos. Destacan
las similitudes entre ellos, con valores bajos en ωx, ωy y altos
en ωz , aumentando al aproximarse al punto central del array.


A su vez, en la Fig. 3 se muestra el campo enfocado en
la regiones de interés, totalmente definido por los distintos
planos de corte de los puntos objetivo, identificados con cruces
negras. Se ha representado para el array rectangular de 13×13
elementos, y la alimentación que produce el valor mı́nimo
de la función de coste. Puede comprobarse como, aunque el
ajuste a los lı́mites establecidos no es ideal, el error asociado
a cada punto es despreciable, tal y como representa el valor
de la función de coste en la Tabla I. Es importante observar
el ajuste en los planos XY (donde ambos puntos de enfoque
son visibles), lo que demuestra la eficacia del método incluso
para enfocar puntos no necesariamente distantes entre sı́.


Por último, debe comentarse la influencia del número de
muestras espaciales consideradas. En los tres casos están
comprendidas entre x, y ∈ [−8, 8]λ, z ∈ [−2, 4]λ, con un paso
cada 0,5λ, contabilizando 14157 puntos de análisis. Siempre
que las muestras seleccionadas incluyan ampliamente tanto
a los elementos del array como las zonas de enfoque, no
será necesario un número mayor de muestras, ya que el coste
adicional que supone no mejora la aproximación obtenida.


V. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha desarrollado un método eficaz para la
obtención de un campo eléctrico sujeto a especificaciones exi-
gentes, garantizando el enfoque simultáneo en campo cercano
hacia uno o varios puntos prefijados.


La función de coste planteada permite la utilización del
algoritmo Levenberg-Marquardt, que tan solo requiere la


definición de las regiones de enfoque deseadas. Tras varias
iteraciones consigue guiar el proceso hacia las alimentaciones
solución, no siendo necesarias excesivas repeticiones para
obtener una solución válida que minimice el error y aproxime
al objetivo final.


La obtención de las alimentaciones puede ser vista como
una calibración necesaria del array antes de conseguir el
enfoque deseado, con la eficacia que se ha demostrado en
los experimentos presentados.
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Abstract- We present a travelling wave numerical model for a 
semiconductor ring laser that includes both active and passive 
sections, suitable to analyze the passive mode locking behavior. 


Simulations are focused in the spectral analysis of the laser 
response. 


I. INTRODUCCIÓN 


Un láser de semiconductor en anillo es una clase de láser 


en el cual la luz se encuentra confinada dentro de una guía de 


onda con estructura circular, sin necesidad de clivado para 


crear los espejos de la cavidad láser. Ello los convierte en 


grandes candidatos para su uso en numerosos campos de 


aplicación, desde las comunicaciones ópticas hasta la 


generación de ondas milimétricas [1]. Una de sus principales 


ventajas es su capacidad para ser integrados monolíticamente 


[2] junto a otros componentes en un circuito integrado 


fotónico (Photonic Integrated Circuit, PIC) para realizar 


dispositivos de alta funcionalidad. Esta estructura tiene como 


principal inconveniente el hecho de que produce potencia 


óptica en las dos direcciones de la circunferencia, tanto en el 


sentido de las agujas del reloj (CW) como en el contrario, 


contra las agujas del reloj (CCW) [3]. Ambos sentidos se 


propagan sin que exista acoplamiento entre ellos, a no ser 


que la cavidad presente asimetrías que favorezcan una 


dirección respecto de la otra, o bien que existan 


irregularidades en la cavidad que produzcan reflexiones que 


las acoplen. 


El propósito de este trabajo es el de modelar una cavidad 


láser semiconductor en anillo, conformada por secciones 


activas y pasivas, como paso previo a la descripción de 


estructuras de mayor complejidad como serían modelos que 


involucren secciones de absorbente saturable para la 


implementación de láseres de semiconductor mode locking 


del tipo pasivo [4]. Estos dispositivos que han sido 


fabricados mediante la plataforma europea JePPIX, y cuya 


estructura se presenta en las Fig. 1 y Fig. 2, donde pueden 


observarse las secciones activas (bajo los contactos) y las 


guías pasivas. 


 


Fig. 1. Diseño de dispositivos laser en anillo 


 


 


Fig. 2. Fotografía de los dispositivos 


II. MODELO DE UN LASER EN ANILLO 


Como se ha mencionado, el propósito de este trabajo es el 


de modelar una estructura láser semiconductor en anillo 


(SRL) conformado por una sección activa de amplificación 


óptica (SOA) y una guía de onda pasiva en forma de anillo 


con un acoplador de interferencia multimodal (MMI) para 


observar la salida de la potencia óptica como se ilustra en la 


Fig. 3. 


Dicho modelo caracteriza la cavidad como una serie de 


matrices de transferencia a modo de secciones (Δz) a lo largo 


de la longitud de la misma [5], característica que nos permite 


observar el comportamiento de los campos que se propagan 


en ambos sentidos dentro de la circunferencia [6]. 







  


 


 
 


 


El modelo sigue la estructura propuesta por J. Carroll, 


demostrando que la energía que se dispersa a través de un 


medio sin pérdidas no se pierde, permitiendo además un 


modelado detallado de los parámetros de cada sección dentro 


de la cavidad [7]. El modelo sigue un esquema de matrices 


de transferencia, mismo que se describe de la siguiente forma 


para cada sección de la cavidad modelada. 


      (1) 


Donde sus componentes se describen como 


     (2) 


    (3) 


Este modelo además tiene la ventaja de considerar la 


naturaleza multimodal del dispositivo al muestrear la cavidad 


[8]. 


A.  Simulación del modelo 


Se realizó la simulación numérica en base al modelo 


propuesto de un dispositivo láser semiconductor en anillo 


compuesto de una cavidad con secciones activas y pasivas. 


Este modelo, además, incluye un parámetro de reflexión 


existente en las fronteras de separación entre la sección 


activa y pasiva que componen la cavidad. A dicho parámetro 


lo hemos llamado factor de reflexión. 


La simulación se realizó en base a los parámetros listados 


en la tabla 1, realizando variaciones posteriores en el número 


de secciones simuladas que permiten el cálculo del error 


relativo en función del número de secciones en que se divida 


la cavidad.    


 


Tabla 1 


PARÁMETROS DEL DISPOSITIVO 


Parámetro      Valor Unidades 


Lambda  central     1.55  µm 


Índice de grupo     3.7 


Longitud sección activa   500  µm 


Longitud sección pasiva   9500 µm 


Área de la guía óptica    0.06  µm2 
Longitud del paso espacial Δz   31.25 µm 


Factor de reflexión en  


los espejos     0.01 


 


 


En la respuesta espectral de la cavidad, en la Fig. 4 


pueden observarse primeramente los modos correspondientes 


a la sección activa, que se encuentran separados en 162.16 


GHz y que corresponden a la frecuencia modal para esta 


clase de dispositivos, descrita por la ecuación 


     (4) 


Donde  es la velocidad de la luz (299792,458 m/s), 


 es el índice de grupo (3.7) y   es la longitud de la 


cavidad estudiada. 
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Fig. 4. Transformada de Fourier de la potencia óptica 


De la misma forma, observando en detalle cada uno de 


los modos, se observa que alrededor de ellos aparecen 


numerosos modos secundarios; modos que cuyo 


espaciamiento en frecuencia corresponden a la frecuencia 


modal de la longitud de la cavidad pasiva, en este caso 8.535 


GHz como se observa a detalle en la Fig. 5. 


  Una tercera frecuencia de separación modal puede 


observarse al variar el valor de factor de reflexión en los 


espejos que confinan la sección activa de la cavidad; dicha 


frecuencia corresponde a la separación modal 


correspondiente al total de la longitud de la cavidad; para el 


caso particular de las simulaciones se encuentra que esa 


frecuencia corresponde a 8.108 GHz, misma que además, 


requiere un aumento en la resolución para observarse 


claramente, de forma que ese espaciamiento pueda 


distinguirse de la frecuencia de separación modal propia de la 


cavidad pasiva. 


La respuesta temporal del modelo presenta en una primera 


instancia picos iniciales con un periodo intermedio de 


decaimiento. 


Cabe señalar que estos dispositivos requieren de un 


tiempo de estabilización que varía en función del valor del 


parámetro de pérdidas, en cuyo caso, simulaciones temporales 


de larga duración son necesarias para una correcta 


visualización del comportamiento una vez lograda la 


estabilidad como se ejemplifica en la Fig. 6. 


 


SOA 


MMI 


Fig. 3. Configuración de la cavidad modelada 
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Fig. 5. Detalle del segundo pico 
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Fig. 6. Fragmento de la potencia óptica del dispositivo 


 La resolución temporal a la que las simulaciones han sido 


ejecutadas para este trabajo corresponden a un paso de 0.0193 


ps, permitiendo un ancho de banda máximo de simulación 


espectral de 25.9 THz y una resolución de 25 MHz. El 


modelo además de permitirnos controlar los parámetros de la 


cavidad también nos permite controlar la resolución temporal 


en función del número de secciones en que se divide la misma 


y la resolución espacial en función del grado de la 


transformada de Fourier con la que son procesados los 


vectores temporales resultantes de las simulaciones, así como 


de la longitud de los mismos. 


 De lo anterior podemos deducir entonces que el error 


relativo existente se encuentra también en función del número 


de secciones en que se divide dicha cavidad, de forma que a 


mayor número de secciones se puede hacer una mejor 


observación del comportamiento del campo a través de la 


misma hasta obtener valores de un 0.08% de error para una 


longitud total de la cavidad de 10000 µm que ha sido dividida 


en 4096 secciones, como puede verse a detalle en la Fig. 7. 
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Fig. 7. Error relativo máximo en función del número de secciones en 


que se divida la cavidad 


III. EXTENSIÓN DEL MODELO A ESTRUCTURAS MODE-


LOCKING EN ANILLO 


 Los láseres en anillo son especialmente atractivos de cara 


a diseñar sistemas de generación de ondas milimétricas 


integrables, definiendo un circuito integrado fotónico (o PIC, 


se su acrónimo en inglés, photonic integrated circuit). Se ha 


demostrado estructuras mode-locking pasivas basadas en 


láseres de anillo y un fotodiodo traveling-wave (TWPD), con 


tasas de repetición de 87 GHz [1]. Este dispositivo resultaría 


muy compácto, y no requeriría el clivado para obtener los 


espejos de la cavidad láser. 


Por ello, hemos extendido el modelo del dispositivo para 


describir la estructura de un láser semiconductor mode-


locking en anillo, conformada por un una sección activa de 


amplificación óptica (SOA) en la que una sección se utiliza 


con polarización en inversa para constituir una sección de 


absorbente saturable (SA). La estructura, tal como se observa 


en la Fig. 8, contiene además una sección de guía de onda 


pasiva, que completa la estructura anular de la cavidad  con 


un MMI para observar la salida de la potencia óptica; dicho 


dispositivo ha sido modelado con una longitud de 4000 µm en 


su sección activa, 50 µm en la sección del absorbente 


saturable y 9500 µm en su sección de guía de onda pasiva. 


 
 


 


 En la respuesta temporal de este dispositivo se pueden 


observar pulsos, que son característicos de los láseres mode-


locking [9]; mismos que para el caso particular de nuestro 


modelo presentan una frecuencia de 616.9 GHz, como puede 


verse en la Fig. 9. 


 


SOA 


MMI 


SA 


Fig. 8. Configuración de la cavidad mode-locking modelada 
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Fig. 9. Potencia óptica del dispositivo mode-locking 


 En la respuesta espectral de la cavidad, Fig. 10, puede 


observarse el modo correspondiente a la frecuencia de los 


pulsos, además de una serie de modos secundarios con una 


separación modal de 5.984 GHz, frecuencia comprobada por 


la ecuación 4 para la longitud total de la cavidad. 
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Fig. 10. Detalle de la transformada de Fourier de la potencia óptica 


  


IV. CONCLUSIONES 


En conclusión podemos afirmar que hemos desarrollado 


un modelo que puede ser utilizado para simular láseres del 


tipo semiconductor en anillo modificando con total libertad 


sus parámetros. Este modelo además nos permite variar la 


resolución tanto temporal como espectral a la que se está 


trabajando, además que nos permite observar a detalle los 


campos en una determinada sección de la cavidad que sea de 


nuestro interés, permitiendo variar el tamaño de estas 


secciones a conveniencia para observar a detalle la 


propagación de los campos a través de la misma.  


Para el caso estudiado, las simulaciones obtenidas indican 


la obtención de tanto los modos correspondientes a la 


longitud de la cavidad activa, como de los modos de la 


cavidad pasiva situados alrededor de los primeros; efecto que 


demuestra el correcto funcionamiento del modelo y deja 


lugar a futuras nuevas adaptaciones para la simulación de 


dispositivos de mayor complejidad. 
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Abstract – This paper deals with the design criteria to achieve an 
omnidirectional broadband antenna for the 130 to 174 MHz 
band with the least mechanical complexity. On this band, VHF 
aeronautical channels, meteorological satellite downlinks, 
professional mobile radio channels, and an amateur radio band 
are allocated. This design is able to satisfy the basic 
requirements of many commercial transceivers sold nowadays 
that cover this spectrum segment. One important electrical 
requirement is that the Voltage Standing Wave Ratio be lower 
than 2:1, which is usually the lowest design level where the 
VSWR protection circuitry trips.  
 


I. INTRODUCCIÓN 
 


Durante el transcurso de los años se ha establecido que las 
antenas omnidireccionales capaces de cubrir un ancho de 
banda superior al 20% son estructuras “gruesas”, como los 
monopolos cilíndricos y cónicos, los dipolos con formas 
semejantes a los anteriores y estructuras tales como la disco-
cónica. 
 
Todas estas antenas, si bien cubren un ancho de banda 
considerable, usualmente entre varias octavas y una década,  
presentan una notable complejidad mecánica cuando se 
construye la estructura como una malla de alambres o varillas, 
y anillos. 
 
Existe una estructura de banda ancha relativamente simple 
desarrollada por Bolljahn y otros [1,2] para su empleo como 
antena a bordo de aeronaves.  Esta estructura puede utilizarse 
como radiador multibanda, o monobanda banda ancha, que 
permite el empleo de un monopolo de un cuarto de longitud 
de onda, resonante a la menor frecuencia deseada junto con 
dos monopolos muy próximos físicamente a este y resonantes 
en la mayor frecuencia que se desea radiar.  
 
En la presente aplicación, se desea utilizar esta estructura 
como radiador omnidireccional de banda ancha  [3], para 
cubrir la banda de 118 a 174 MHz.  En la figura 1 se muestra 
dicha estructura, representada en el programa MMANA-GAL 
versión 1.2.0.20 como tres monopolos sobre un plano de 
tierra conductor perfecto e infinito.  
  


 
 


Fig. 1 Estructura del radiador open-sleeve 
 


La respuesta de ROE vs. frecuencia de esta estructura, con 
elementos de 3 mm de diámetro separados 45 mm se muestra 
en la figura 2 


 


 
Fig. 2 Respuesta de ROE vs. Frecuencia 


 
Esta respuesta se puede caracterizar como buena y afín con la 
solución buscada. No obstante, ha sido necesario sacrificar 
algo el ancho de banda para poder lograr una curva de ROE 
con valor máximo en la banda deseada menor que 2:1 
 
El patrón de radiación logrado resulta omnidireccional, tal 
como se desea, en todo el ancho de banda  y se muestra en la 
figura 3. 


 







 
 


Fig 3. Patrón de radiación 
 


II. DESARROLLO  
 


Un inconveniente serio de la solución anterior es el requisito 
de emplear un plano de tierra infinito, que puede satisfacerse 
en cierta medida en una aeronave, en la vecindad de su 
estructura de cola, que puede representar un plano de tierra 
continuo, aunque finito, pero no resulta apropiada para una 
estructura simple para empleo fijo. 
 
El intento de emplear una estructura de plano de tierra clásica, 
con cuatro radiales de λ/4 no resulta exitoso, pues en un 
ancho de banda grande, estos solo garantizarán una 
impedancia baja en las proximidades de su frecuencia de 
resonancia, distorsionando la respuesta e impidiendo lograr 
correctamente el objetivo planteado. 
 


 
 


Fig.4 Respuesta de ROE vs. f con cuatro radiales 
 


La progresión lógica con este diseño permite ver que la 
solución apropiada con monopolos requiere de un plano de 
tierra lo más semejante posible al ideal, lo que no resulta 
conveniente para una antena elevada simple.  
 
Completando la imagen bajo el plano de tierra de los 
radiadores, se decidió probar entonces con dipolos [4], 
también de 3 mm y separados 45 mm entre sus centros. 
 
Esta solución resuelve la dificultad con el plano de tierra, 
aunque complica el montaje al requerir que la línea de 
transmisión se acople al elemento excitado 
perpendicularmente, para no afectar las características de la 
estructura radiante, lo que se logra con un brazo que separe a 
los radiadores del soporte, bien sea un mástil o una torre 
metálica.  
 


 
Fig. 5 Solución con dipolos 


 


 
 


Fig. 6 Respuesta de ROE vs. f con dipolos en 50 Ω 
 


 
 


Fig. 7 R – X vs. f con dipolos 
 


El empleo de dipolos ha elevado la resistencia en el punto de 
alimentación, y la ROE haciendo menos conveniente el 
empleo de esta estructura en sistemas de 50 Ω.  
 
Si se observa la característica de ROE vs f sobre 75 Ω la ROE 
promedio resulta menor. Si se logra combinar esta 
característica con una red de transformación de impedancias 
de 75 Ω a 50 Ω sería posible lograr una respuesta aún mejor.   


 
 







 
 


Fig. 8 Respuesta de ROE vs. f para 75 Ω 
 


Con el cambio de los radiadores de monopolos a dipolos las 
características del patrón de radiación no cambian con 
respecto a las presentadas en la figura 3. 
 


III. MEDICIONES Y RESULTADOS PRÁCTICOS 
 
Para validar en la práctica los resultados de la simulación de 
la estructura mediante MMANA-GAL se ha construido un 
prototipo rústico con los dipolos montados sobre una tabla.  
Este prototipo se ha llevado al Laboratorio de 
Comunicaciones Inalámbricas de la CUJAE y sus parámetros 
se han medido con un analizador de redes Rohde and Schwarz 
ZVB20, como se muestra en las figuras 8 y 9. 
 


 
 


Fig.9 Pérdida de retorno obtenida con el prototipo 
 


 


Fig. 10 Instalación de medición 


Los valores de pérdida de retorno obtenidos son -18 dB en 
138 MHz, -7 dB en 150 MHz y -16 dB en 172 MHz.  


La antena ha sido utilizada para recibir emisiones en la banda 
aeronáutica y en la banda PMR de 150 a 174 MHz con 
buenos resultados, así como en emisión en la banda de  144 - 
146 MHz con resultados igualmente satisfactorios, 
comparable a los resultados obtenidos en la mayoría de los 
casos con una antena Cushcraft  ARX-2. 


 


Fig. 11 Antena en emplazamiento para pruebas 


IV. CONCLUSIONES 


Salvo el valor obtenido en 150 MHz, estos resultados, 
correspondientes a valores de ROE de 1.28:1, 2.61:1 y 1.37:1 
se consideran aceptables, al menos en los extremos. El valor 
de ROE en medio de la banda puede ser mejorado con una red 
de adaptación de impedancias, del tipo inversora de 
impedancia que haga bajar el módulo de Z en el centro de la 
banda. De esta manera debe ser posible lograr como promedio 
mejores valores de pérdida de retorno y de ROE. 


No debe descartarse la influencia de los objetos en la 
vecindad de la antena en los resultados de la medición.  


Igualmente, las consecuencias de no haber empleado un balun 
en el punto de alimentación que elimine la posible corriente 
exterior circulante por la malla del alimentador coaxial. Este 
balun no puede ser resonante, para que logre cubrir todo el 
ancho de banda de interés.  


Este tipo de antenas puede modelarse fácilmente y de forma 
bastante precisa con programas basados en MININEC o NEC, 
siempre que se respeten las limitaciones de dichos programas. 
Con las facilidades que brinda el modelado de antenas, una 
solución aproximada puede proveer un punto de partida que 
puede reajustarse fácilmente para optimizar las dimensiones 
del arreglo, tan fácilmente como puede reajustarse un dipolo. 
 
El acoplamiento entre elementos resulta virtualmente sin 
pérdidas, lo que da lugar a una estructura radiante altamente 
eficiente, como ha podido comprobarse en la práctica. 
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Resumen- In this paper the electromagnetic (EM) wave 
propagation inside a rectangular waveguide filled with an 
isotropic chiral material is revised with the EB formulation of 
the coupled mode method. This formulation, which can be easily 
extended to the analysis of the EM propagation in the 
unbounded isotropic chiral media, ensures de satisfaction of all 
boundary conditions of the electromagnetic field over the 
metallic walls of the waveguide. With the aid of this numerical 
tool some new features, previously no reported in the 
bibliography, of the EM wave propagation in chiral structures 
are shown. Some of these new results contradict those of other 
authors who analyzed analogous cases. 


I. INTRODUCCIÓN 


El estudio de la propagación electromagnética en el 
interior de una guía de ondas que contiene un medio quiral 
homogéneo e isótropo es un tema de sobra conocido en la 
literatura. Así, nos podemos encontrar numerosos artículos 
que lo analizan mediante diferentes herramientas numéricas y 
con distintos enfoques [1]–[6]. En algunos de estos trabajos, 
se establecieron una serie de premisas relativas a las posibles 
soluciones del problema que se podrían obtener y a la 
influencia de los parámetros constitutivos del medio 
(permitividad, permeabilidad y parámetro de quiralidad) 
sobre la propagación del campo electromagnético que, como 
veremos a lo largo de este trabajo, han resultado no ser del 
todo ciertas y, por tanto, se hacen preciso matizar. Para poder 
notificar alguna de estas afirmaciones contradictorias ha 
resultado ser clave el uso una herramienta numérica híbrida 
que hemos desarrollado formada por el método de modos 
acoplados y el método de adaptación modal, ya que ésta ha 
sido capaz de ofrecer soluciones que han podido ser 
desechadas por otros métodos numéricos. 


II. EL MÉTODO DE MODOS ACOPLADOS 


De forma muy resumida, el método de modos acoplados 
es un método semi-numérico que consiste en desarrollar en 
serie las componentes del campo electromagnético a partir de 
una serie de funciones que se corresponderán con los campos 
eléctrico y magnético de los modos base de la misma guía 
pero vacía [6]. Dependiendo de los desarrollos de partida 
elegidos, E y H o E y B, existen dos formulaciones diferentes 
del método de modos acoplados: la formulación EH y la EB. 
Tal y como se ha puede comprobar en [6], cuando se analiza 
la propagación electromagnética en el interior de una guía de 
onda que contiene un medio quiral formulación idónea es la 
EB. Por tanto, ésta ha sido la elegida para obtener los 


resultados que se mostrarán en los siguientes apartados. Así, 
los desarrollos iniciales son: 
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,  son, respectivamente, los campos eléctrico y 


magnético tangenciales de la guía vacía, 
iz


e  y 
izh los campos 


longitudinales, y V, Vz, b e bz los coeficientes de los 
diferentes desarrollos en serie. 


Para determinar el valor de los coeficientes de los 
coeficientes anteriores, se sustituyen los desarrollos (1)–(4) 
en las ecuaciones de Maxwell y se sustituyen las relaciones 
de constitución de los medios quirales 
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A continuación, se aplica el método de Galerkin para, 
finalmente, llegar a un problema de valores propios que 
viene dado por las ecuaciones del Telegrafista Generalizadas 
[6],  


   , 0.i i iZ U V b   (7) 


En el sistema anterior, Z se corresponde con la matriz del 
sistema de ecuaciones diferenciales y U es la matriz 
identidad. Por otro lado, la solución de (7) da como resultado 
el valor de las constantes de propagación de los modos 
propios de la guía (i) y los coeficientes buscados (Vi, bi) de 
los desarrollos de los campos E y B. 


III. RESULTADOS 


En esta sección presentaremos una serie de resultados 
obtenidos con la herramienta numérica introducida en el 
apartado anterior y que nos permitirán “atacar” los aspectos 
comentados en la introducción del trabajo. En primer lugar se 
muestra un análisis de la convergencia de las constantes de 
propagación del campo eléctrico para el caso en el que 
simulemos la propagación en un medio quiral isótropo 







  


 


ilimitado. Para realizar las simulaciones pertinentes a la 
propagación en medio libre se ha partido de la guía de onda 
de la Fig. 1 y se han separado suficientemente las paredes, de 
tal forma que sus dimensiones resulten ser mucho más 
grandes que la longitud de onda del campo electromagnético 
que se propaga en su interior. 


 
Fig. 1. Esquema de una guía rectangular rellena totalmente con un 
material quiral isótropo caracterizado por εr, μr y κ. 


Posteriormente, se analizará el diagrama de dispersión del 
modo fundamental del campo electromagnético en el interior 
de una guía de onda rectangular en banda X llena de un 
medio quiral isótropo. Tal y como se verá en los apartados 
correspondientes, las conclusiones obtenidas a partir de los 
resultados obtenidos con nuestro método numérico 
complementarán a aquellas que aparecen en [1]–[4]. 


A.  Solución en medio libre 


Antes de abordar el análisis de la convergencia conviene 
revisar brevemente las principales características de la 
propagación electromagnética en el interior de un medio 
quiral isótropo ilimitado. Es de sobra conocido que en el 
interior de este tipo de material, y bajo la condición de 
propagación en medio libre, el campo electromagnético se 
puede descomponer en dos ondas circularmente polarizadas, 
una a derechas (CPD) y otra a izquierdas (CPI), cuyos 
números de onda vienen dados, respectivamente, por 
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siendo, k+ es el número de ondas de la onda CPD, y k– el de la 
CPI [6]. 


B.  Convergencia de las constantes de propagación 


Una vez recordados los aspectos más importantes de la 
propagación en medio libre, el siguiente paso consistirá en 
analizar dicho problema con el método de modos acoplados 
propuesto. Así, en la Fig. 2 se muestra la variación de la 
constante de propagación, normalizada respecto al número de 
onda del vacío k0, del modo fundamental, Fig. (2a), y del 
modo de orden superior, Fig. (2b), con respecto al número de 
términos que se introducen en el desarrollo de los campos 
(modos base), para el caso de una guía de onda cuadrada de 
dimensiones muy grandes simulando el espacio libre, a = b = 
10 m, llena con un medio quiral isótropo caracterizado por εr 
= 4, μr = 1 y κ = 0,5. 


Sustituyendo en (8) el valor de los parámetros 
constitutivos del medio quiral, resulta directo comprobar que 
el valor de la constante de propagación del modo 
fundamental, Fig. 2(a), se corresponde con el de la onda CPD 
mientras que el del modo de orden superior se corresponde 


con el de la onda CPI, Fig. 2(b). Por tanto, con nuestra 
herramienta hemos sido capaces de obtener la solución de 
ambas ondas circularmente polarizadas a partir de una única 
simulación. 


Fig. 2. Diagramas de convergencia de k+ y k–, normalizados a los valores 
del número de ondas en propagación libre, en función del número de 
modos base de la estructura de la Fig. 1. Datos: εr = 4, μr = 1 y κ = 0,5, 
luego k+/k0 = 2,5 y k–/k0 = 1,5. a = b = 10 m y f = 9 GHz. 


Esta obtención de la solución completa en medio libre a 
partir de una única solución, que resulta obvia aplicando el 
método de modos acoplados, parece estar en contradicción 
con algunas de las conclusiones realizadas en [1]–[4], donde 
se establecía que para frecuencias mucho mayores que la 
frecuencia de corte, el valor numérico de la constante de 
propagación de los modos propagantes de la guía convergían 
a k+ de la onda CPD (k– de la onda CPI) para un valor 
positivo (negativo) del parámetro de quiralidad κ. De tal 
forma que, a partir de esta afirmación, uno podría establecer 
que no se puede obtener ambas soluciones a la vez, lo cual se 
ha demostrado que sí es posible (ver Fig. 2). 


C.  Dispersión de las constantes de propagación 


Otro punto tratado en la bibliografía y que también resulta 
conveniente comentar es cómo varía la constante de 
propagación de los diferentes modos propios de la guía en 
función del valor del parámetro de quiralidad. A la vista [1]–
[4] se podía concluir que este comportamiento resultaba ser 
análogo al de la permitividad y la permeabilidad, de tal forma 
que, al aumentar , la constante de propagación debería 
aumentar o, lo que es lo mismo, la frecuencia de corte del 
modo propio de la guía debería disminuir [1]. Tal y como 
veremos a continuación esta afirmación no es siempre cierta 
y requiere una serie de matices. 


 
Fig. 2. Diagrama de dispersión del modo fundamental de la estructura de 
la Fig. 1 para r = 3 y diferentes valores de . Dimensiones en mm: 
a  b = 22.86  10.16 (Banda X). 


0 10 20 30 40 50
2.4


2.45


2.5


2.55


Número de modos base


k +/k
0


 


 


EHI
Analítico


0 10 20 30 40 50
1.45


1.5


1.55


1.6


Número de modos base


k −/k
0


 


 


EHI
Analítico


(a) (b)


2 3 4 5 6 7 8 9 10
3


2.5


2


1.5


1


0.5


0


0.5


1


1.5


2


2.5


3


Frequencia (GHz)


α/
k 0   


   
   


   
   


   
   


   
   


  β
/k


0


 


 


κ = 0
κ = 0.1
κ = 0.25
κ = 0.5
κ = 0.75
κ = 1


MMA 


MMA







  


 


De acuerdo a esta idea, en la Fig. 3 se muestra la 
variación de la constante de propagación con la frecuencia 
del modo fundamental de la estructura de la Fig. 1 para r = 3 
y diferentes valores del parámetro de quiralidad que van 
desde  = 0 (caso no quiral) hasta  = 1. Los datos de la 
simulación aparecen en el pié de figura. 


Inspeccionando la figura en detalle podemos llegar a dos 
conclusiones que, para nuestro conocimiento, no han sido 
comentadas con anterioridad, por lo que las podemos tildar a 
estas características de novedosas. El primer aspecto a 
comentar atañe al hecho de que todas las curvas de 
dispersión que se muestran en la Fig. 3 se cortan en un 
intervalo de frecuencias muy estrecho y que, a efectos 
prácticos y por conveniencia, podemos aproximar por una 
única frecuencia que llamaremos frecuencia de cruce. Con la 
introducción de la frecuencia de cruce podemos dividir el 
diagrama de dispersión en dos zonas delimitadas por el valor 
de esta frecuencia: una situada por encima de la frecuencia 
de cruce y otra por debajo. Realizando un análisis de estas 
dos regiones se extrae el segundo punto a comentar: 
dependiendo de en qué zona nos encontremos, el 
comportamiento del material con respecto a una variación del 
valor del parámetro de quiralidad diferirá completamente. 
Así, si nos situamos por encima de la frecuencia de cruce, al 
aumentar el parámetro de quiralidad el valor de la constante 
de propagación aumenta, lo cual está en concordancia con lo 
afirmado en los artículos citados y con el comportamiento de 
la onda cuando aumenta la permitividad o permeabilidad del 
material. En cambio, cuando nos encontramos por debajo de 
la frecuencia de cruce el comportamiento del material 
resultará completamente opuesto al esperado, puesto que al 
aumentar el parámetro de quiralidad el valor de la constante 
de propagación disminuye y, lo que es más importante, el 
valor de la frecuencia de corte del modo en cuestión 
aumenta.  


IV. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado de forma resumida la 
formulación EB del método de modos acoplados, el cual 
sirve tanto para analizar la propagación en estructuras 
cerradas como en medio libre. Además, gracias a los 
resultados ofrecidos por nuestro método: (i) se han podido  
matizar ciertas conclusiones publicadas en artículos previos y 
que no resultaban ser del todo correctas, y (ii) se ha llegado a 
una serie de características novedosas que presenta la 
propagación electromagnética en el interior de estructuras 
que contienen medios quirales isótropos y que no habían sido 
constatadas con anterioridad. 
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Resumen—In this paper, the process of creation, and evolution
of a mid-size High Performance Computing Cluster for a
research group devoted to analysis and design of electromagnetic
devices is presented. Ilustration of its use with in-house and
commercial software is shown.


I. INTRODUCCIÓN


Tanto la resolución de problemas complejos, como la
caracterización electromagnética de circuitos y estructuras ra-
diantes, son cada vez más demandados por el tejido industrial.
La solución analı́tica de las ecuaciones diferenciales o integro-
diferenciales que modelan el comportamiento electromagnéti-
co sólo es posible en geometrı́as simples y con excitaciones
simples, los simuladores hacen uso de métodos numéricos
para hallar una solución al problema, que, pese a no ser la
solución exacta, constituye una muy buena aproximación a
ésta.


La simulación numérica se encarga, a grandes rasgos,
de facilitar el modelado del problema, de resolverlo en un
entorno de precisión finita, y posteriormente de presentar los
resultados. Esta formulación numérica del problema es muy
flexible ante cambios de geometrı́a, por lo que el mismo simu-
lador es capaz de resolver el mismo problema fı́sico aplicado
a distintas estructuras. Dependiendo de la complejidad y del
tamaño de las estructuras bajo análisis y la fı́sica del problema,
podemos llegar a obtener un gran número de incógnitas.
En particular, en el caso de la simulación electromagnética,
no son tanto la complejidad como las dimensiones fı́sicas
del problema bajo estudio, sino las dimensiones eléctricas,
es decir, un aumento de la frecuencia en el estudio podrı́a
llevarnos a analizar un problema de enormes proporciones,
en cuanto a número de incógnitas se refiere.


En este contexto, hay que destacar el trabajo de los grupos
de investigación que se encargan de implementar sus propias
herramientas de simulación, no sólo en cuanto a los desarro-
llos software, si no también al hardware donde se desarrollan.


La respuesta al aumento de la necesidad de capacidad
computacional es el cluster que pude definirse como conjunto
de ordenadores susceptibles de trabajar en una tarea común.
De los distintos tipos de clusters es el de alto rendimiento el
que emplearemos para resolver problemas de grandes dimen-
siones. Podemos encontrar otras soluciones como los clusters
de alta disponibilidad, resistentes ante fallos hardware, o los
de alta eficiencia, que tratan de resolver multitud de tareas en
el mı́nimo tiempo posible.


El sistema, entendido como el conjunto del hardware y el
software que le da entidad, requiere, además de capacidad
computacional, simplicidad de cara al usuario. Necesitaremos
destinar recursos, nuevamente hardware y software, para
ofrecer servicios a los usuarios, dándoles acceso a los recursos
de computación disponibles.


En este contexto, el objetivo de la presente comunicación es
presentar la experiencia de un grupo de investigación dedicado
a electromagnetismo computacional en lo relativo al proceso
de creación, y la evolución, de un cluster de alto rendimiento
como herramienta de análisis.


II. CLUSTER DE ALTO RENDIMIENTO BASADO EN ROCKS


El primer criterio para la elección del cluster fue que
estuviera basado en software libre, y en particular con núcleo
del sistema operativo Linux, debido a su escalabilidad y la
existencia de una comunidad muy activa en torno a él. La
elección de la distribución Linux es un aspecto crı́tico, pues,
con la distribución, elegimos los paquetes básicos que cubrirán
nuestras necesidades. La distribución ha de elegirse teniendo
en cuenta cuales son los servicios que el cluster ha de ofrecer;
el desempeño de éstos está reñido con la facilidad de gestión,
y esto es vital para un pequeño grupo de investigación, pues el
acceso al recurso “administrador” no está siempre disponible.


Entre las distintas distribuciones que se barajaron inicial-
mente (OSCAR [1], Warewulf/Perceus [2], SCYLD Beowulf
[3], Score [4] y Rocks [5]), todas de tipo Beowulf [6], nos
decantamos por Rocks. Elegimos Rocks debido a que trata
de minimizar el tiempo destinado a la gestión del equipo, y
a otra serie de caracterı́sticas que se citan posteriormente en
esta sección.


Rocks está desarrollado por San Diego Supercomputer
Center (SDSC, [7]) que pertenece a National Partnership for
Advance Computacional Infrastructure (NPACI [8]). Cuenta
con el apoyo de NPACI y tiene un intenso desarrollo, lo que
nos garantiza un soporte a largo plazo. Actualmente es una
distribución flexible capaz de cubrir desde las necesidades de
un cluster pequeño a las de un cluster dentro del TOP500 [9],
como el cluster del Scripps Institution of Oceanography de
California (USA) que entró en la lista en el puesto 282 en
junio de 2004.


A pesar de que existen distintas distribuciones, podemos
decir que comparten la misma estructura en cuanto a los
componentes software y su disposición (figura 1). En todo
cluster de tipo Beowulf [6] tenemos uno o varios núcleos







Linux, y una capa de abstracción (entorno Linux en la figura).
Las capas superiores (aplicación en la figura 1) son el software
desarrollado por los grupos de investigación o adquirido por
estos, por lo que nos centraremos en explicar los beneficios
de esta distribución en lo relativo a la capa de middleware
(véase figura 1) compuesta por las herramientas de gestión y
monitorización del cluster.


En Rocks, cada nodo del sistema posee su propia copia
del sistema operativo con los módulos correspondientes a
su etiqueta en la base de datos del nodo central o maestro,
minimizando el tráfico de gestión. Esta es una diferencia con
respecto a muchas otras distribuciones que envı́an a cada nodo
el Kernel y el entorno al arrancar. Es más, Rocks proporciona
herramientas para poder tener las bibliotecas/aplicaciones en
el disco local de cada nodo, como se detalla posteriormente.
Esta caracterı́stica resultó muy atractiva para optar por Rocks
como distribución.


La gestión del estado, uno de los puntos fuertes de Rocks,
consiste en conservar el estado de la instalación y configura-
ción de los paquetes software disponibles con objeto de poder
recuperar el sistema en un tiempo mı́nimo en caso de fallo.
Dado que las bibliotecas y librerı́as son locales, el control del
estado de los nodos del cluster es simple, en caso de fallo se
reinstalan siguiendo la base de datos del nodo central. Este
proceso se realiza gracias a Avalanche Installer, basado en
P2P, que instala simultáneamente los nodos.


Rocks soporta clusters heterogéneos, de hecho, podemos
emplear diferentes arquitecturas o incluso máquinas virtuales
Amazon EC2 [10], que ampliarı́an momentáneamente las
dimensiones del cluster. Además gracias a lo que en Rocks
se denomina appliances podemos agrupar los nodos, perso-
nalizando las denominadas Rolls, es decir, personalizando la
instalación y la configuración.


Rocks proporciona diferentes mecanismos para la insta-
lación de las bibliotecas/aplicaciones; básicamente podemos
distinguir dos tipos de instalaciones. Una de ellas consiste
en instalar manualmente (en local de cada nodo) la biblio-
teca/aplicación, usando comandos proporcionados por Rocks
para acceder a todos los nodos de forma conjunta. El otro
mecanismo de instalación consiste en la generación de Rolls
que es el empleado por Rocks para instalar sus propias
utilidades y aplicaciones. La distinción entre ambos casos, es
sutil. En el primer caso distribuimos el paquete ya configurado
en la fase de post-instalación. Y en el segundo caso generamos
una instalación y configuración para cada tipo de nodo,
configurando el paquete en tiempo de instalación. En función
del tipo de librerı́a, optamos por la distribución del paquete ya
configurado, como es el caso de la Intel MKL [11], o generar
una Roll, como en MUMPS [12] o Metis [13]. Elegir entre
una u otra instalación no es sencillo, sobretodo dependerá del
tiempo disponible. Generar una Roll es complicado y suele
requerir reinstalar todos los nodos, pero con la ventaja de que
escala mucho mejor (se distribuye por P2P), en oposición a
la distribución configurada que no escala correctamente.


Las appliances introducen el nodo en la base de datos de
la distribución, esta genera un grafo dirigido con atributos,
especificando que caracterı́sticas tiene el nodo y cual es el
software a instalar y configurar, simplificando ası́ la tarea del
administrador.


Fig. 1. Localización del middleware.


La capa de middleware es la responsable de presentar un
interfaz sencillo al usuario, siempre ayudado por un gestor
de colas (Sun Grid Engine [14], ahora conocido como Oracle
Grid Engine) y un entorno controlado (Environment Modules
[15]).


A. Heterogeneidad de los clusters


Hoy en dı́a el precio de los equipos permite que un grupo
de investigación pequeño tenga acceso a estaciones de trabajo
con una elevada capacidad de cómputo. El cluster no se
compone de ordenadores de sobremesa, sino de estaciones de
trabajo y servidores cuyo chasis se introduce en un armario
(llamado comúnmente rack). Este tipo de cluster es denomina-
do de clase II, al estar constituido por hardware especializado.
Uno de los problemas a los que el grupo de investigación
se enfrenta es al espaciado temporal de la adquisición de
estos equipos, por lo que pese a que el cluster es idealmente
homogéneo, la realidad es que, para un grupo de investigación
pequeño, el acceso a un cluster homogéneo es puntual.


En nuestro caso, el grupo de investigación comenzó la
creación de la herramienta ([16]) con unos pocos nodos, un
servidor y un switch Gigabit-Ethernet, como podemos ver
en la figura 2. Estos equipos cuentan con dos procesadores,
con un ratio de memoria por core de unos cuatro giga-
bytes, y todos disponen de almacenamiento propio. El ratio
de memoria por core óptimo a emplear dependerá de la
aplicación, en este caso las simulaciones son intensivas en
memoria, por lo que se premia el ser capaces de resolver
problemas más grandes. De esta manera podremos subir en
frecuencia aumentando el tamaño eléctrico del problema.
Obviamente, para un tamaño de problema dado, el tiempo
de resolución disminuye empleando más cores.


Con el paso del tiempo, adquirimos más equipos, hasta
llegar a tener en la actualidad cerca de doscientos cores. Con
objeto de poder mantener actualizado el cluster, los nodos se
encuentran distribuidos en dos clusters uno dedicado al desa-
rrollo de los sistemas de gestión, donde se prueban y adaptan
las configuraciones, y otro con más de 1.5 TFlops, dedicado
a los usuarios. El número de equipos ha ido creciendo con el
tiempo, de la misma manera han crecido las necesidades de
alimentación y las de refrigeración. Estas necesidades hicieron
que los equipos fueran trasladados a una sala dedicada, como
podemos ver en la figura 3.







Fig. 4. Estado del cluster monitorizado por Ganglia.


Fig. 2. Cluster Inicial.


Fig. 3. Cluster Actual.


B. La capa de middleware


Los usuarios demandan que el sistema sea sencillo de
usar, ocultándoles el número de equipos que hay detrás.
Además, demandan cierto tipo de programas de uso corriente


como bibliotecas matemáticas y especı́ficas, compiladores, y
algunos programas comerciales.


La labor de ocultar al usuario la complejidad del sistema se
lleva acabo mediante dos pilares fundamentales: el gestor de
colas y el gestor de entorno. Sun Grid Engine es el gestor de
colas que utilizamos para distribuir los trabajos por el cluster,
evitando que los usuarios perciban donde se está ejecutando la
tarea. Modules, el gestor de entorno, tiene por misión controlar
las variables de entorno, evitando que los usuarios deban
tener en cuenta todos los paquetes software instalados. Rocks
proporciona herramientas para el control del estado del cluster,
tanto de la monitorización como de la coherencia del sistema,
y para el mantenimiento del software. En la figura 4 podemos
ver cómo Ganglia [17] monitoriza los diferentes nodos.


Por encima de esta capa de middleware se sitúa la capa
de paso de mensajes, Message Passing Interface (MPI [18]),
y encima de ésta las aplicaciones que deberán hacer uso
del cluster. Ejemplos de aplicaciones son los simuladores
electromagnéticos HFSS [19] y HOBBIES [20] cuyo uso con
el cluster se presenta en la sección siguiente.


III. ANÁLISIS ELECTROMAGNÉTICO CON EL CLUSTER


Ilustraremos el correcto funcionamiento del cluster con
problemas reales, que han puesto a prueba el rendimiento
del mismo. Comenzaremos con HOBBIES un simulador elec-
tromagnético basado en el método de los momentos (MoM)
haciendo uso de funciones de base de orden elevado. Cabe
resaltar que algunos de los autores del artı́culo participan en
su desarrollo con lo que se tiene la posibilidad de modificarlo
para adaptarlo a las caracterı́sticas especı́ficas del cluster. Des-
pués mostraremos resultados obtenidos con HFSS, software
comercial de terceros que utiliza el método de elementos
finitos (FEM).


HOBBIES, se ha convertido en una potente herramienta de
análisis, gracias fundamentalmente a su eficiente comporta-
miento tanto In-Core, como Out-of-Core. En la figura 4 pode-
mos ver cómo HOBBIES ocupa completamente los diecinueve
nodos encendidos, de un total de veintiocho, el problema bajo
análisis es el cálculo de la sección radar de un Boing 737 a
200 MHz, los resultados obtenidos se encuentran en la tabla
I y en las figuras 6 y 5. El tiempo total de resolución se
subdivide en 78 minutos para rellenar la matriz debido a las







ventanas modeladas con materiales dieléctricos, 46.5 minutos
para resolver el sistema algebraico, y el resto del tiempo para
postproceso.


Fig. 5. Corrientes sobre el modelo del Boing 737.


Fig. 6. Sección radar de un Boing 737.


Grados de libertad Memoria (GB) tiempo (min)
103384 171 147


Tabla I. Tiempo y memoria empleados en el cálculo RCS del Boing 737.


Para ilustrar el desempeño de HFSS simulamos un filtro
en guiaonda rectangular con 12 cavidades, figura 7, cuya
respuesta obtenida se encuentra en la figura 8, el tiempo
empleado y la ocupación en memoria se encuentran en la
tabla II. Debemos destacar que empleamos la opción HPC
de HFSS que activa una metodologı́a de análisis basada en
DDM Domain Decomposition Method y el procesamiento
multi-procesador, consiguiendo acceso a la mayor cantidad de
memoria posible y al mayor número de cores. En concreto,
se ha hecho uso de un core por nodo con objeto de acceder
a los 32 GB de memoria de cada nodo.


Tetraedros Memoria (GB) tiempo (min)
1545194 111.7 106


Tabla II. Tiempo y memoria empleados en el cálculo del filtro.


IV. CONCLUSIONES


A lo largo de este artı́culo hemos presentado el proceso de
creación, y la evolución, de un cluster de alto rendimiento
como herramienta destacada de un grupo de investigación.
En particular como una gestión eficiente de los recursos tanto


hardware, como software y humanos, nos lleva a automatizar


Fig. 7. Geometrı́a del filtro de guiaonda.


Fig. 8. Resultados obtenidos para el filtro.


gran parte de las labores de gestión, tratando de mantener
una carga de gestión al mı́nimo. Además hemos comprobado
como el sistema es capaz de crecer y de adaptarse tanto al
software comercial, como al software desarrollado dentro del
grupo.
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Abstract – Lens antennas have been widely used at 
millimetre and sub-millimetre waves. In many cases, 
standard approaches and lens designs have been 
implemented over the years. In this paper, we review 
the most recent techniques implemented to 
determine the best lens shapes for a given 
application. The corresponding numerical methods 
are summarized and compared, and several 
experimental results are given at millimetre waves. 
 


I. INTRODUCTION 


Lens antennas are quasi-optical focusing / 
collimating devices frequently employed for a number 
of applications at millimetre and sub-millimetre waves 
[1], like point-to-point and point-to-multipoint wireless 
links, on-board obstacle detection radars, imaging 
systems and SIS receivers, or high data rate radio links 
at 60 GHz, etc. An integrated lens antennas (ILA) 
typically consists of a dielectric lens fed by a primary 
source in direct contact with the lens body [1],[2]. The 
well-known extended hemispherical ILAs have been 
often used at sub-millimetre waves to control the 
antenna directivity and beam gaussicity. This can be 
done only by a suitable adjustment of the lens 
dimensions. These structures only radiate directive 
pencil beams at broadside or in an offset direction [3].  


These standard ILAs are not suitable for beam-
shaping applications (except if we use complex feed 
arrays to illuminate the lens). One attractive solution to 
control the shape of the radiation pattern consists in 
shaping the 3D lens profile [4]-[8] or in controlling the 
feed illumination law for the design of reconfigurable 
lenses [9].  


In most of applications, the ILAs are often 
electrically large (e.g. [1]-[6],[8]); general-purpose full-
wave simulations are often time consuming in 3D, and 
specific numerical tools must be often implemented, 
like the hybrid Geometrical Optics / Physical Optics 
method (GO/PO) that has been proven to be powerful 
for the synthesis [4],[5],[10] and optimisation of multi-
shell shaped lenses [8],[11] and dielectric domes [12].  


This paper is organized as follows. We describe in 
Section II the main design methodologies recently 
implemented at IETR for the analysis, the synthesis and 
the optimisation of various kinds of ILAs (axis-
symmetrical, nearly axis-symmetrical, and arbitrarily-
shaped). Then in Section III, we illustrate these 
techniques and their limitations through various 


numerical and experimental examples at millimetre 
waves.  
 


II. DESCRIPTION OF THE NUMERICAL METHODS 


Two main approaches have been implemented for 
the synthesis of ILAs: i) closed-form analytical 
formulation [13], ii) iterative optimisation (e.g. 
[5],[6],[14],[15]). The first technique is mainly based on 
GO principles (power conservation in elementary ray 
tubes, vectorial Snell’s laws) and PO integration. The 
second one consists in optimising the lens surface by 
successive analysis of trial lens shapes starting either 
from an initial guess defined by closed-form 
formulations [13] or by solving differential equations 
[4], or using local [5],[7] or global [6] optimisation 
techniques.  


On the other hand, 3D commercial full-wave 
electromagnetic softwares are also available; their 
application field is generally restricted to reduced-size 
structures because of limited computational resources 
(time and memory consuming). Powerful home-made 
fast solvers are thus desirable for the global analysis of 
2D and 3D focusing systems.  


In this frame, several complementary fast analysis 
tools have been developed at IETR over the last five 
years: (i) a GO/PO solver for the analysis of 3D 
arbitrarily-shaped large and low-k dielectric lenses; and 
(ii) two full-wave analysis tools based on the Finite-
Difference Time-Domain methods formulated in 
Cartesian coordinates in TE/TM modes (2D-FDTD) or 
in cylindrical coordinates (with a BoR – Body of 
Revolution – formulation) for the analysis of flat lenses 
[16] and axis-symmetrical antennas [14],[15], 
respectively. As the use of FDTD tools is limited to 
focusing systems of moderate size (a few wavelengths), 
modified BoR-FDTD schemes have been introduced 
recently to speed-up the computation time of the BoR-
FDTD algorithm [17]. 


These analysis tools have been combined with local 
or global optimisation algorithms like the 
multidimensional Conjugate Gradient Method [5], the 
Particle Swarm Optimisation technique [18], and the 
binary-coded or real-valued Genetic Algorithms (GA) 
[6],[14]-[16].  


A summary of the numerical tool box available at 
IETR is given in Fig.1. 


 







 
Fig. 1. Overview of the CAD tools developed at IETR for the synthesis and optimisation of shaped lens antennas at millimetre waves.  


 
 


III. NUMERICAL AND EXPERIMENTAL RESULTS 


Several test examples are described here to illustrate 
the pros and cons of the above-mentioned CAD tools 
for the optimisation of shaped lenses. 


 


A. Design of axis-symmetrical ILAs: comparison 
between GO/PO and BoR-FDTD  
To compare these two analysis tools, an axis-


symmetrical dielectric lens made in Rexolite (εr = 2.53) 
and with controlled dimensions (ØLens, HLens ≤ 4×λ0) has 
been optimised at 60 GHz to produce a directive beam. 
The GO/PO tool and the BoR-FDTD one have been 
used to solve the same problem with the same GA 
optimiser. The optimised lens shapes are represented in 
Fig. 2. The corresponding radiation patterns in E-plane 
are plotted in Fig. 3. Several observations can be made: 
i) the lens shapes found by GA are different (Fig. 2), ii) 
the BoR-FDTD solution is more directive (+1.2dB) than 
the GO/PO one (Fig. 3), iii) the GO/PO tool fails to 
predict the radiation patterns of the BoR-FDTD/GA 
solution (Fig. 3b). Further investigations have shown 
that this lens is a hybrid-type resonant lens [15]. This 
peculiar example will be further discussed during the 
conference. 
 


 
Fig. 2. Optimised lens shapes.  BoR-FDTD and GA.  
GO / PO and GA. Extended hemispherical lens whose extension is 
predicted by GO principles ( ). 
 


 
        (a) 


 
        (b) 


Fig. 3. Radiation patterns in E-plane. (a) Lens optimised with 
GO / PO and GA. (b) Lens optimised with BoR-FDTD and GA. 


: BoR-FDTD. : GO / PO. : full 3D FDTD. 
 


B. Design of optimised lens-corrected conical horns  
The BoR-FDTD solver has been used to optimise 


conical smooth-walled compact horns (with a diameter 
ØHorn = 4×λ0 and with a wide flare-angle 2ψ = 90°) in V-
band (Fig. 4) [14]. The objective is to enhance the 
radiation performance (e.g. the directivity) of wide-
flared horns by inserting a phase correcting lens in the 
horn mouth. Here the lens is in Rexolite (εr = 2.53) .The 
central frequency is f0 = 60 GHz. Optimisations at one 
or several frequency points have been performed.  


The optimised profiles are represented in Fig. 4. 
Compared to the non-optimised case (horn loaded by 
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hyperbolic-profile lens defined using GO principles), 
those loaded by shaped lenses exhibit a better directivity 
response over the optimisation frequency band (Fig. 5). 
These results have been validated experimentally in Ka-
band (Figs. 6 and 7).  


 


 
Fig. 4. Optimised lens-corrected horns. : Optimisation at three 
frequency points (58.5 GHz, 60 GHz, 61.5 GHz). : Optimisation 
at a single frequency point (60 GHz). : Hyperbolic lens profile 
(designed at 60 GHz). 
 


 
Fig. 5. Directivity vs. frequency. : Optimisation at three 
frequency points (58.5 GHz, 60 GHz, 61.5 GHz). : Optimisation 
at a single frequency point (60 GHz). : Hyperbolic lens profile 
(designed at 60 GHz). 
 


  
(a)              (b) 


 


Fig. 6. Prototype fabricated in Ka-band. (a) Optimised phase 
correcting lens in Rexolite. (b) Lens-corrected horn prototype after 
assembling. 
 


 
   (a) E-plane    (b) H-plane 


Fig. 7. Radiation patterns of the lens-corrected horn at 29.5GHz. 
: Measured co-polarisation component. : Computed co-


polarisation component. : Measured cross-polarization 
component. : Measured co-polarisation component of the air-
filled horn. 


 


 


C. Design of H-plane flat lenses  
An original two-step design methodology has been 


developed to design flat dielectric lenses for single-
plane shaped-beam applications [16]. First a 2D CAD 
tool combining the 2D FDTD solver and the GA code is 
used to define an approximate optimised lens profile in 
the shaped plane. Then the 2D solution is transformed 
into a flat structure.  


A flat lens designed to produce a flat-top beam in H-
plane and a nearly omnidirectional pattern in E-plane 
has been optimised for V-band applications. The 
numerical model and experimental prototype are 
represented in Figs. 8a and 8b, respectively. The 
radiation patterns measured and computed in H-plane 
from 57 to 63 GHz are represented in Fig. 9. They 
confirm the very good quality of the flat-top beam over 
the whole bandwidth. The ripple level does not exceed 
5 dB, and the side lobe level remains always below –
12 dB. 


 


(a) (b) 
Fig. 8. (a) Optimised flat lens. (b) Prototype fabricated in V-band in 
Rexolite. 


 


 
(a)  


 
(b) 


Fig. 9. Co-polarisation components measured and computed in H-
plane from 57 to 63 GHz. (a) Numerical results (Ansoft HFSS), (b) 
Measurements. 


 







 


IV. CONCLUSION 


This paper has presented an overview of CAD tools 
developed by IETR for the analysis, the synthesis and 
the optimisation of millimetre-wave shaped dielectric 
lens antennas. These tools are complementary and are 
based on various formulations using ray tracing, GO / 
PO, Finite-Difference Time-Domain techniques, and 
modal expansion techniques. Several of them have been 
combined with numerical search techniques for shape 
optimisation of multi-material integrated lens antennas 
or feed horns. Some recent results obtained numerically 
and experimentally at millimetre waves have been 
discussed. 
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Summary- This work presents a study of the behaviour of a 
Tunneling, Compressing and Multiplexing technique, named 
TCM, which is able to save bandwidth when many players of 


the same online game share the same path, as it happens e.g. in 
an Internet Café. First, a summary of the main characteristics 
of the system is presented, and then the results of some tests 


carried out with real machines emulating different buffer 
policies are shown. Real traces of a commercial First Person 
Shooter game have been used. The results show significant 


bandwidth savings, so the user’s experience can be improved in 
certain cases. A final conclusion is that the best parameters for 
the use of the protocol have to be empirically obtained in each 


case. 


I. INTRODUCCIÓN 


Desde la mitad de los años 90, los denominados 


cibercafés han dado a muchos usuarios la oportunidad de 


acceder a los servicios de Internet. Hoy en día, aún 


representan una proporción importante del modo en que los 


usuarios se conectan a Internet en algunos países [1]. 


Algunos estudios sobre el perfil de los usuarios de esos 


establecimientos [2], han concluido que una de las 


actividades que más se desarrollan en ellos son los juegos 


online. Dos de los géneros más populares son los First 


Person Shooter (FPS) y los Massive Multiplayer Online Role 


Playing Game (MMORPG). Los cibercafés están presentes 


en todo el mundo, pero tienen especial importancia en 


algunos países en vías de desarrollo [3]. 


Este escenario, donde varias máquinas comparten la 


misma conexión a Internet, puede tener características muy 


variadas: diferentes tecnologías de red, diferentes equipos 


para conectarse, distintas topologías de red, etc. Sin embargo, 


todos coinciden en que el ancho de banda suele ser un 


recurso escaso que debe administrarse bien. 


Los juegos FPS generan altas tasas de pequeños paquetes 


UDP, por lo que si hay varias máquinas generando tráfico, el 


router puede tener problemas para gestionar todos los 


paquetes. En [4] se presentó una caracterización del tráfico 


de los FPS, concluyendo que gran parte de los equipos de red 


están diseñados para gestionar paquetes TCP de gran tamaño. 


De ahí que su capacidad de proceso pueda suponer un cuello 


de botella si reciben demasiados paquetes por segundo. Los 


juegos MMORPG necesitan menos ancho de banda [5] y sus 


requerimientos de tiempo real no son tan grandes, por lo que 


no se ven afectados de la misma manera que los FPS. Por 


esta razón, nos ocuparemos de estos últimos en este trabajo. 


En este escenario, un agente local (Fig. 1) puede agrupar 


paquetes de distintos usuarios, multiplexándolos en paquetes 


más grandes, y logrando así tanto una reducción en el 


número de paquetes por segundo como un ahorro de ancho 


de banda, ya que los paquetes pequeños presentan una baja 


eficiencia. Esta técnica se ha usado desde hace tiempo para 


otros servicios multimedia, como por ejemplo Voice over IP 


(VoIP). El agente local puede situarse en una máquina 


dedicada, o en el router, o incluso en el ordenador de uno de 


los jugadores. 


En [6] se presentó un método denominado TCM 


(Tunneling, Compressing, Multiplexing) que, añadiendo 


pequeños retardos, es capaz de ahorrar un 30% del ancho de 


banda en el tráfico del cliente al servidor para muchos juegos 


FPS, llegando hasta el 50% para algunos títulos. 


Lógicamente, el tamaño de los paquetes aumenta al 


multiplexar. 


En este trabajo estudiaremos el efecto que puede tener el 


comportamiento del buffer del router cuando se usa esta 


técnica. Por un lado, el ahorro de ancho de banda puede ser 


beneficioso. Pero por otro, el aumento del tamaño de los 


paquetes puede perjudicar a la calidad para ciertas políticas 


que penalicen a los paquetes grandes. 


El resto del trabajo está organizado de la siguiente forma: 


la siguiente sección presenta los trabajos relacionados. La 


sección III resume el comportamiento del sistema. La sección 


IV presenta las pruebas y resultados, y el trabajo se cierra 


con las conclusiones. 


 


 


 


Fig. 1. El agente local multiplexa varios flujos 
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II. TRABAJOS RELACIONADOS 


El escenario que estamos considerando puede basarse en 


diferentes tecnologías, y lo mismo ocurre con el router de 


acceso, puesto que hay una gran variedad. El problema de 


dimensionar el buffer fue estudiado en la revisión presentada 


por Dhamdere y Drovolis en [7], donde se explica que hasta 


hace unos años se aceptaba la regla no escrita de usar el 


producto retardo-ancho de banda para dimensionarlo; pero 


esta regla está siendo sustituida por el llamado “Stanford 


model”, que propone buffer más pequeños. En el mismo 


trabajo, los autores proponían el uso de buffer limitados en 


tiempo, una política que penaliza a los paquetes grandes pero 


resulta interesante para flujos multimedia, ya que mantiene 


los retardos por debajo de una cota superior. En este trabajo 


compararemos esta propuesta con los buffer grandes. 


Respecto al tráfico de servicios en tiempo real, como 


VoIP, videoconferencia o juegos online, podemos decir que 


los requerimientos de tiempo real hacen que estos programas 


envíen una gran cantidad de paquetes pequeños por segundo, 


con lo que tienen poca eficiencia. Se han propuesto 


soluciones basadas en multiplexión, que incluso se han 


estandarizado [8] para escenarios donde varios tráficos de 


tiempo real comparten la misma ruta, como sucede con el 


servicio VoIP (trunking). Se puede incluir en un mismo 


paquete un mayor número de muestras, añadiendo solamente 


un tiempo de retención, que se corresponde con el tiempo 


entre paquetes. Por tanto, a mayor número de flujos 


multiplexados, mayor eficiencia. 


Con relación al tráfico de los juegos FPS, se puede decir 


que, a pesar de estar desarrollados por diferentes empresas, 


todos tienen unos patrones de tráfico similares [9]. Por un 


lado, en el sentido cliente a servidor, cada jugador genera 


paquetes pequeños (algunas decenas de bytes) a altas tasas. 


Estos tráficos suelen ser independientes del número de 


jugadores, ya que cada uno sólo tiene que comunicar sus 


acciones al servidor [4], [10]. Por otro lado, los paquetes que 


envía el servidor a los clientes son más grandes, al incluir la 


información del resto de jugadores: su tamaño depende del 


número de participantes. En [6] se propuso un método para 


multiplexar, comprimir y enviar en un túnel el tráfico de 


cliente a servidor de cierto número de jugadores. Se adaptó el 


esquema de [8], pero utilizando diferentes algoritmos de 


compresión, ya que no se utiliza RTP. 


Respecto a los juegos MMORPG, recientemente se ha 


llevado a cabo un estudio usando el tráfico de uno de ellos 


[11], concluyendo que los esquemas P2P no sirven para este 


tipo de juegos. Otra conclusión, relacionada con este trabajo, 


es que agregar mensajes antes de transmitirlos puede reducir 


tanto el ancho de banda como el retardo para las 


arquitecturas cliente-servidor y P2P. 


III. RESUMEN DEL FUNCIONAMIENTO DE TCM 


En este apartado resumiremos brevemente el 


funcionamiento del algoritmo TCM, mostrando el ahorro que 


puede proporcionar. Como se ve en la Fig. 1, la idea 


principal es añadir un agente local que multiplexa en un solo 


paquete todos los que llegan durante un periodo denominado 


T (Fig. 2). En el caso de haber llegado un solo paquete, se 


envía en su forma original, ya que el túnel aumentaría su 


tamaño. La Fig. 3 muestra el esquema de un paquete 


multiplexado: en primer lugar se aplica a las cabeceras 


IP/UDP un protocolo de compresión, como IPHC o 


 


Fig. 2. Método de multiplexión 


 


Fig. 3. Esquema de un paquete TCM 


 


ROHCv2; después se utiliza PPPMux y finalmente el 


paquete multiplexado se envía mediante un túnel L2TP. 


Lógicamente, se añaden dos nuevos retardos: en primer 


lugar, un tiempo de retención que será en media la mitad del 


periodo. En segundo lugar, un tiempo de procesado que en 


un caso similar [12] se midió en 1 ms. Los retardos de 


transmisión en la red local se consideran despreciables, al ser 


estas redes normalmente más rápidas que Internet. 


La relación de anchos de banda (BandWidth Relationship, 


BWR) original y multiplexado para TCM es [6]: 


 


 BWR =  + Pr(k>1)  +  


 + Pr(k>1)   (1) 


Donde k representa el número de paquetes que han 


llegado durante un periodo. CH, MH, RH y P son los 


tamaños representados en la Fig. 3, y NH se refiere al tamaño 


de una cabecera IP/UDP, que será 28 bytes para IPv4, y 48 


para IPv6. El primer término expresa el caso en que sólo se 


envía un paquete; el segundo da cuenta de cómo los paquetes 


multiplexados comparten la cabecera común, y se reduce 


según crece E[k]. El tercer término expresa la asíntota para el 


BWR para los casos en que el periodo y el número de 


jugadores son lo suficientemente grandes, con lo que 


Pr(k>1) ≈ 1 y E[k|k>1] ≈ E[k]. 


Se ha seleccionado para las pruebas el juego Half Life 


Counter Strike 1.6. Aunque tiene ya varios años, todavía 


sigue siendo popular, representativo del tráfico de los FPS y 


además existen muchos estudios sobre su comportamiento 


[9], [10], [13]. La Fig. 4 representa el BWR teórico para 


diferentes números de usuarios y periodos, mostrando su 


comportamiento asintótico. Como puede observarse, se 


puede conseguir un 30% de ahorro de ancho de banda usando 


IPv4. 


IV. PRUEBAS Y RESULTADOS 


El objetivo de las pruebas que se presentan es el estudio 


de la influencia mutua entre las políticas del buffer y la 


técnica TCM. Aunque parezca que el buffer no influye 


directamente en TCM, ya que los paquetes primero se 


multiplexan y luego se envían al router, existe una relación 


que nos dice que cuanto mayor es el periodo, mayor tamaño 


tendrán los paquetes enviados. El comportamiento de los 


paquetes en el buffer dependerá de sus políticas, que influirán 


de manera diferente para distintos tamaños de paquete. Se 


puede indicar además que, como TCM ahorra ancho de 


banda, reducirá el tráfico total que llega al router. 
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Fig. 4. BWR para Counter Strike 1.6. usando IPv4 


 


Las trazas de tráfico se han obtenido de [14], e incluyen 


solamente tráfico de juego activo. Se han combinado 


distintas trazas para obtener la de 20 usuarios, como se indica 


en [6]. La Fig.5 muestra el escenario usado en las pruebas. 


Primero, el tráfico del juego y el de fondo se envían usando 


el generador JTG, que es capaz de enviar las trazas 


exactamente como eran originalmente, ya que lee los tiempos 


y tamaños de sendos ficheros. Por tanto, no se ha necesitado 


usar un modelo para el tráfico. La distribución de los 


tamaños de paquetes para el tráfico de fondo es: el 50% son 


de 40 bytes, el 10% de 576, y el 40% restante de 1500 [15]. 


Ambos tráficos comparten el mismo enlace de acceso, 


emulado mediante la herramienta Linux tc (traffic control), 


que permite limitar el ancho de banda a nivel eth y también 


definir el tamaño del buffer. El límite se ha establecido en 1 


Mbps. El parámetro burst se ha establecido en 5000 bytes. El 


tamaño del buffer se define según el tiempo máximo de un 


paquete en él. Se han usado dos diferentes: un buffer de alta 


capacidad, con un tiempo máximo de 500 ms, y otro limitado 


en tiempo, de 50 ms. 


El tráfico, una vez recogido, se procesa offline para añadir 


un retardo de red, resultante de la suma de uno fijo de 20 ms, 


asociado a la distancia geográfica, y otro lognormal de media 


20 ms y varianza 5. También se añade un retardo de 


procesado de 5 ms, que da cuenta de los retardos en el 


multiplexor y demultiplexor [12]. 


En [13] se llevó a cabo un estudio sobre los usuarios de 


Half Life, y se llegó a la conclusión de que los jugadores no 


aceptarían retardos mayores de 225-250 ms. Otros estudios 


más recientes [16] han concluido que se puede lograr una 


calidad aceptable con retardos de 200 ms para algunos 


juegos. Por tanto, los retardos añadidos por TCM pueden ser 


asumibles. Con respecto a las pérdidas, su comportamiento 


depende del juego: algunos dejan de funcionar a partir de un 


4% de pérdidas, mientras que otros funcionan bien incluso 


con un 35 % [16]. Hemos usado estos valores para los límites 


de las gráficas. 


 


 


Fig. 5. Esquema de las pruebas 


A continuación presentaremos algunas gráficas del 


retardo en un sentido (One Way Delay, OWD) y pérdidas, 


usando diferentes valores de tráfico de fondo para saturar el 


router. Lógicamente, la multiplexión interesará sólo cuando 


el tráfico del juego tenga que competir con tráficos de fondo 


importantes. Para cada buffer se han usado tres tráficos: el 


nativo, en el que no hay multiplexión, y otros dos con T = 25 


ms y T = 50 ms respectivamente. 


La Fig. 6 muestra los resultados del buffer de alta 


capacidad. Se puede ver que aparece un pequeño incremento 


en el OWD al multiplexar, debido al tiempo de retención (la 


mitad del periodo) y al de proceso. El ancho de banda del 


tráfico nativo es de 319 kbps a nivel eth. Cuando el tráfico 


total rebasa el límite de ancho de banda, los retardos 


aumentan considerablemente. También se puede ver que el 


ahorro de ancho de banda (unos 120 kbps) se traduce en una 


mayor cantidad de tráfico de fondo que se puede soportar 


manteniendo los retardos en un nivel aceptable. 


La Fig. 7 se ha obtenido usando el buffer limitado en 


tiempo. Los efectos del retardo son los mismos que para la 


Fig. 6, pero el uso de este buffer tiene la ventaja de mantener 


el OWD por debajo de 160 ms independientemente del 


tráfico de fondo. 


 


 


Fig. 6. Retardo y pérdidas para el buffer de alta capacidad 


 


 


Fig. 7. Retardo y pérdidas para el buffer limitado en tiempo 
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Fig. 8. Pérdidas del tráfico de fondo para ambos buffer  


 


Hay otro efecto interesante relacionado con las pérdidas: 


la utilización del periodo de 25 ms da mejores resultados que 


el uso de tráfico nativo a causa del ahorro de ancho de banda, 


siendo además mejor que usar un periodo de 50 ms. Podemos 


discutir este resultado mirando a la gráfica de 20 jugadores 


de la Fig. 4: los valores de BWR para 25 y 50 ms son muy 


similares, por estar muy cerca de la asíntota. De hecho, la 


diferencia en términos de ancho de banda es de 6 kbps. Pero 


si calculamos el tamaño medio de paquete, vemos que en el 


primer caso son 608 bytes, mientras que en el segundo son 


1192. Por tanto, si la política del buffer penaliza los paquetes 


grandes, será mejor no usar un valor grande para el periodo. 


Pero a partir de 925 kbps de tráfico de fondo se puede ver 


que el tráfico nativo tiene menos pérdidas que el 


multiplexado, para los dos buffer. La causa es que los 


paquetes pequeños tienen menos probabilidad de descarte. 


Vemos, por tanto, que hay situaciones en que multiplexar 


puede aumentar las pérdidas. 


Una primera conclusión es que la multiplexión afecta de 


distinta manera al retardo y las pérdidas del tráfico del juego 


según sea la política del buffer del router. 


Finalmente, analizaremos los resultados para el tráfico de 


fondo. La Fig. 8 muestra las pérdidas para el tráfico de fondo 


usando ambos buffer. Las líneas discontinuas representan los 


valores del de alta capacidad. Vemos que los resultados son 


muy similares. El ahorro de ancho de banda se traduce en 


una probabilidad de pérdidas menor, por lo que observamos 


que multiplexar es siempre beneficioso para el tráfico de 


fondo. Podemos concluir que las políticas del buffer no 


tienen una influencia directa en las pérdidas para el tráfico de 


fondo. 


V. CONCLUSIONES 


Se ha presentado una comparativa del comportamiento de 


flujos TCM en función de las políticas de buffer, mostrando 


que la mejor solución no es siempre la que ahorra más ancho 


de banda. El tamaño de los paquetes se debe tener en cuenta, 


ya que algunas políticas penalizan los paquetes grandes. 


Teniendo en cuenta la gran variedad de router que se 


pueden encontrar en el escenario considerado, las medidas 


presentadas ilustran la necesidad de particularizar la solución 


para cada caso concreto: cada red tendrá distintos retardos, 


diferentes comportamientos respecto a las pérdidas, variadas 


distribuciones de tráfico de fondo y un límite de paquetes por 


segundo que el router es capaz de gestionar. Por tanto, la 


técnica TCM nos puede ayudar a adaptar el tráfico al 


comportamiento de la red. Si dicha red está mejor preparada 


para bajas tasas de paquetes grandes, podemos modificar el 


tráfico para adaptarlo a cada tecnología. 


Este trabajo forma parte de uno más amplio en el que se 


abordan temas tales como la caracterización de router 


comerciales, el estudio del tráfico de otros juegos y las 


distintas posibilidades de ubicación para el multiplexor y 


demultiplexor, con la finalidad de proporcionar a los 


fabricantes una técnica flexible que pueda ser útil para 


mejorar la experiencia del usuario en escenarios en que 


muchos jugadores comparten la misma ruta. 
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Abstract- This paper describes a micro-electromechanical 
apparatus used to decouple electromagnetic energy from a 
microstrip line. The device has been designed and fabricated 
using silicon on glass technology. Device operation and 
preliminary results are discussed, and also future work related 
to this component has been included. The device has application 
as a variable attenuator or can be used to design reconfigurable 
filters.  


 


I. INTRODUCCIÓN 


La tecnología utilizada en sistemas micro-electro-
mecánicos (MEMS) ha permitido miniaturizar los 
dispositivos convencionales de RF. Los dispositivos MEMS 
son versátiles, permitiendo la reconfiguración de sus 
parámetros. El dispositivo presentado en este artículo 
consiste en una barra movible que contiene un resonador de 
desacoplo, esta barra se mueve sobre una línea de 
transmisión tipo microstrip. El movimiento causa una 
sintonía de frecuencia de operación y nivel de desacoplo a 
cada frecuencia, este nivel puede ser controlado y definido 
antes de fabricar el dispositivo, al elegir la distancia inicial 
de solape entre la línea y el resonador suspendido. El 
dispositivo ha sido recientemente presentado en [1], en este 
artículo revelamos algunos de los problemas tecnológicos 
relacionados con esta estructura y proveemos una visión de 
posible trabajo a futuro relacionado con este tipo de 
estructura móvil de desacoplo.  


Dispositivos MEMS han sido implementados usando 
interruptores tipo cantilever [2-4] para seleccionar los 
diversos estados de un circuito. También se han utilizado 
condensadores tipo bridge para cargar líneas de transmisión 
tipo coplanar [5]. Cuando los MEMS tipo cantilever o bridge 
son utilizados para realizar dispositivos con sintonía 
continua, estos solo se pueden usar hasta 1/3 de la separación 
entre la membrana y la línea de transmisión. Para distancias 
mayores, la membrana se colapsará sobre la línea de 
transmisión resultando en una sintonía discreta.  


En este artículo proponemos un nuevo concepto para 
logar una sintonía en nivel de desacoplo y frecuencia de 
operación, el dispositivo propuesto, ilustrado en la fig. 1 
consiste en una estructura móvil que provee sintonía 
continua. El rango de sintonía continúa es amplio, el diseño 
permite un desplazamiento total de 60 µm, resultante del 
movimiento hacia adelante o hacia atrás del resonador 
suspendido al aplicar diferentes voltajes de operación entre el 


rotor y los estatores del dispositivo. El rotor es la parte que 
contiene el resonador suspendido y los estatores 
corresponden en parte a los actuadores tipo comb (ver fig. 1).  
El método propuesto permite conceptualmente obtener un 
alto rango de variación de capacitancia de forma continua 
comparado con técnicas convencionales [2]. Adicionalmente 
cuando se usan MEMS tipo cantilever o bridge es difícil 
diseñar los componentes para proveer una capacitancia 
inicial de 0 F, esto debido a la proximidad entre la membrana 
y la línea de transmisión, que convencionalmente es de unos 
pocos micrómetros. El dispositivo propuesto permite obtener 
capacitancias prácticamente nulas, al alejar el resonador 
suspendido de la línea de transmisión.  


El dispositivo permite una libertad de diseño en cuanto a 
rangos obtenibles de capacitancia, este rango puede ser 
definido antes de fabricar el circuito al seleccionar de manera 
libre la posición inicial del resonador suspendido con 
respecto a la línea de transmisión.  


II. DISEÑO 


La fig. 1(a) muestra una vista superior del dispositivo 
propuesto que consiste en una línea de transmisión con 
accesos coplanares en sus extremos para la realización de 
mediciones sobre oblea. Al lado derecho de la línea de 
transmisión se ilustra el resonador móvil suspendido, el 
movimiento es proporcionado por los 6 actuadores tipo comb 
que se encuentran a los lados del resonador. La estructura se 
encuentra suspendida por medio de anclajes, los cuales 
presentan extensiones suspendidas que forman  resortes 
conectados al resonador suspendido. El resonador, las líneas 
de transmisión y los accesos coplanares están hechos de oro, 
el plano de masa, que se encuentra en la parte posterior del 
dispositivo (no visible en la fig.1) es de aluminio. La 
estructura móvil se realiza sobre silicio de alta resistividad. 
Detalles de la fabricación del dispositivo por capas se 
exponen en la sección III.  


Los actuadores han sido diseñados para proveer un 
desplazamiento del resonador suspendido de 30 µm hacia 
adelante y 30 µm hacia atrás con respecto a la posición 
inicial. La posición inicial del resonador con respecto a la 
línea de transmisión es definida antes de la fabricación del 
dispositivo, esta distancia definirá el rango de sintonía en 
frecuencia y desacoplo del dispositivo. 


El resonador ha sido diseñado para una frecuencia de 
operación inicial de 19.5 GHz, este resonador está conectado 







  


 


con resortes doblados (ver fig 1.(a)) de 1050 µm de longitud, 
que permiten una operación lineal para el desplazamiento de 
±30 µm.  


 


(a) 
 


(b) 
 


 
(c) 


 
Fig. 1. Dispositivo MEMS para desacoplo electromagnético.  
(a) Esquema del dispositivo ilustrando las diversas partes que lo componen. 
(b) Imagen SEM del resonador suspendido, actuadores y electrodos.  
(c) Imagen SEM del acceso coplanar.  


 
La resonancia mecánica del dispositivo simulada usando 
COMSOL es de 557 Hz, este resultado coincide bien con el 
valor de 545 Hz obtenido mediante un simple modelo masa-


resorte. Esta resonancia mecánica asegura la estabilidad del 
actuador.  
El desacoplo electromagnético está basado en la capacitancia 
de desacoplo que se forma entre el resonador suspendido y la 
línea de transmisión. La capacitancia de desacoplo es 
modificada de acuerdo al área variable de solape entre la 
línea de transmisión y el resonador. Esto conduce a la 
obtención de diferentes niveles de desacoplo y una variación 
de la frecuencia debido a la carga capacitiva del resonador al 
ser reconfigurado. 


III.  FABRICACIÓN 


La fabricación se basa en la unión de un substrato de 
silicio y uno de vidrio mediante el proceso anodic bonding. 
Posteriormente se define la estructura suspendida y se deja al 
descubierto la línea de transmisión mediante el proceso deep 
reactive ion etching. Este proceso está bien definido y ha 
sido utilizado para realizar las estructuras expuestas en [6-7].  


La fig. 2 muestra una vista lateral de acuerdo a la línea de 
corte A-A´ en la fig. 1(a), donde se ilustran las diversas 
capas que componen el dispositivo presentado en este 
artículo. El proceso de fabricación comienza con el depósito 
de oro sobre un substrato de vidrio de 300 µm de grosor 
mediante evaporación. Se forma una cavidad en el substrato 
de silicio que permitirá formar la estructura suspendida, la 
altura de esta cavidad definirá la distancia entre el resonador 
suspendido y la línea de transmisión.  
 


 
Fig. 2. Vista lateral a lo largo de la sección A-A’ (ver fig. 1(a)) ilustrando 
todas las capas que componen el dispositivo fabricado. 


 
 Se evapora una capa de aluminio sobre la cavidad para 
obtener una estructura bien definida y prevenir el efecto 
footing durante el proceso deep reactive ion etching. Se 
deposita  dióxido de silicio como dieléctrico de aislamiento 
sobre el aluminio y finalmente se deposita el resonador de 
oro.  
 El substrato de silicio y el de vidrio se unen a 380 C 
aplicando una tensión de 800 V. Posteriormente se reduce la 
altura del substrato de silicio usando un pulido químico-
mecánico y se metaliza con aluminio la cara posterior del 
silicio para formar el plano de masa. Finalmente la estructura 
es liberada, definiendo los actuadores y la línea de 
transmisión expuesta.  
 Imágenes SEM del dispositivo fabricado se muestran en 
las figs. 1(b) y (c), la parte superior del dispositivo contiene 
aluminio que es usado durante el proceso como máscara para 
definir la estructura suspendida y a su vez es utilizado para 
definir los electrodos para operar el dispositivo. La distancia 







  


 


medida entre la línea de transmisión y el resonador 
suspendido es de 4.7 µm.  


IV.  RESULTADOS 


Al aplicar diferentes voltajes de operación entre los 
estatores y el rotor, se ha conseguido obtener un 
desplazamiento lineal del resonador suspendido. Un 
desplazamiento de aproximadamente 20 µm se obtuvo al 
aplicar un voltaje de operación de 40 V. En este experimento 
preliminar solamente se ha probado el desplazamiento en una 
dirección (hacia la línea de transmisión), con el objetivo de 
demostrar la posibilidad de obtener un dispositivo operando 
correctamente. La fig. 3 muestra la variación de frecuencia 
de operación y nivel de desacoplo electromagnético obtenido 
al aplicar diversos voltajes de operación entre el rotor y los 
estatores. 
 


 
Fig. 3. Variación de frecuencia y nivel de desacoplo electromagnético 
medido para diferentes voltajes de operación. 


 
Se ha obtenido una variación continua de frecuencia y 


desacoplo electromagnético, experimentalmente se obtuvo 
una sintonía de frecuencia de operación de 6.2 %. Conforme 
el resonador suspendido incrementa el solape con la línea de 
trasmisión, mayor cantidad de energía es transferida al 
resonador suspendido, lo cual resulta en un mayor nivel de 
desacoplo electromagnético.  


La sintonía en frecuencia de operación se obtiene al 
cargar capacitivamente el resonador suspendido, conforme se 
incrementa el área de solape, la frecuencia de operación 
disminuye. Se puede observar de la fig. 3 que el valor de 
desacoplo electromagnético empieza en aproximadamente 
7.2 dB. Valores menores de desacoplo se pueden obtener si 
se opera el dispositivo utilizando el desplazamiento en 
dirección contraria a la línea de transmisión, pudiendo llegar 
así hasta aproximadamente los 0 dB de desacoplo. El 
resonador suspendido también puede ser colocado (en su 
estado inicial) más cerca de la línea de transmisión, lo cual 
generaría mayores niveles de desacoplo. 


V. CONCLUSIONES Y TRABAJO A FUTURO   


El resultado experimental preliminar demuestra el 
correcto funcionamiento del dispositivo MEMS para 
desacoplo electromagnético. Se ha logrado de manera 
satisfactoria la reconfiguración de frecuencia de operación y 
nivel de desacoplo entre el resonador suspendido y la línea 
de transmisión.  


 


 
Estamos resolviendo problemas encontrados durante la 


realización de la estructura, a través de un estudio 
paramétrico y optimización del proceso de fabricación. Los 
problemas que hemos encontrado principalmente son: el 
efecto de la capa superior de aluminio, que carga el circuito, 
degradando su desempeño. Hemos detectado una 
degradación en la conductividad del oro después del proceso 
de fabricación, es probable que esta degradación sea causada 
por las altas temperaturas generadas durante el proceso de 
liberación del dispositivo. Se está analizando la posibilidad 
de cambiar  el proceso de depósito de metales de 
evaporación a electroplating, para aumentar la Q del 
resonador y de la línea de transmisión. 


La operación del dispositivo en dirección contraria a la 
línea de transmisión es un objetivo a futuro. Por último 
estamos considerando la posibilidad de incluir resonadores 
suspendidos en cascada para obtener mayores rangos de 
desacoplo. Este trabajo se encuentra en constante desarrollo, 
los resultados expuestos en este artículo son mediciones 
preliminares de un resonador fabricado utilizando tecnología 
MEMS basada en silicio sobre vidrio.  
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Abstract._ Today Wireless Sensor Network are used in an 


increasing number of commercial solutions, aimed at 


implementing distributed monitoring and control system in a 


great number of different application area. In particular the 


agricultural scenario seems to be one of the most promising 


application area for WSN due to the necessity of improving the 


agricultural production chain in terms of precision and quality. 


This involves a careful system design, since requirements are 


very strict, i.e., battery life-time maximization, great reach, low 


cost, robustness, network flexibility and reconfigurability. This 


paper shows and describes a practical case study of a WSN 


applied to a wine farm, starting from the problem description 


and reaching the best architectural solution with particular 


focus on the hardware implementation and communication 


protocol design. The final solution  includes a WSN deploying in 


field working at 868MHz and reporting collected data to a 


server/final client through Internet.    


I. INTRODUCCIÓN 


En el escenario tecnológico actual, las redes inalámbricas 
de sensores, que hasta hace muy poco eran un campo de 
investigación exclusivamente académico, están llamando la 
atención de otros sectores para desarrollar aplicaciones 
comerciales gracias a sus características intrínsecas como son 
la escalabilidad, fiabilidad y bajos costos de implementación. 


Desde este punto de vista, una WSN puede ser considerada 
como un sistema de tecnología punta, listo para ser usado en 
infinidad de soluciones comerciales, principalmente 
enfocados a sistemas de monitorización y control distribuido. 


En particular, el escenario agrícola parece ser una de las 
áreas de aplicación más importantes para una WSN debido al 
incremento de aplicaciones basadas en la Agricultura de 
Precisión con resultados transferibles directamente a la 
cadena de producción agrícola. 


El crecimiento del mercado para sistemas de soporte de 
Agricultura de precisión requiere cada día de sistemas más 
distribuidos, flexibles y altamente fiables capaces de 
monitorizar diversos parámetros físicos y fisiológicos dentro 
de un cultivo. 


Es así como surge la necesidad de desarrollar un sistema 
basado en una WSN para monitorizar cultivos vitícolas. 
Particularmente, un cultivo vitícola es altamente dependiente 
de las condiciones climáticas y del terreno, y un sistema de 
monitorización sería de gran ayuda para desarrollar 
agricultura de precisión en esta área y así mejorar el 
rendimiento de la producción en términos de precisión y 
calidad.  


El sistema de soporte para monitorización de cultivos 
vitícolas aquí descrito, fue desarrollado dentro del marco del 
proyecto Innovatic-Euroinnova “Gestión y transmisión de 
señales producidas por nanosensores” cuyo objetivo es la 


obtención de un sistema de gestión y transmisión de señales 
producidas por nanosensores en el campo de la agronomía. 


Figura 1.  Arquitectura de la red 


Este proyecto fue liderado por un consorcio de empresas e 
instituciones académicas Navarras dentro de los que se 
cuentan: Cima NTI, De_Raiz, Simesenco, NH Asociados, La 
Universidad Pública de Navarra y CEMITEC. 


En este articulo se hace una revisión de cada uno de los 
componentes del producto desarrollado para la 
monitorización inalámbrica de una plantación vitícola. 
Adicionalmente se mostraran algunos resultados obtenidos en 
su implementación física en terreno.   


II. REQUERIMIENTOS DEL SISTEMA 


Dentro de los requerimientos planteados para el desarrollo 
del producto se destacan los siguientes: Gran alcance, bajo 
coste, gran autonomía y robustez. 


Dada su situación en un cultivo, los nodos que se instalen 
dentro del mismo deberán tener un alcance de por lo menos 
100 m para dar cobertura a superficies de 10 Ha con una 
densidad estimada de 10 a 20 nodos/Ha, i.e., una población de 
aproximadamente de 200 nodos en cultivos de 10 Ha y de 
unos 600 nodos en cultivos de 30 Ha.  


Por otro lado, el coste total del producto no debe 
representar más que una fracción del costo total de la 
explotación agrícola. Como punto de partida se plantea un 
coste de menos del 5% de los costos totales del cultivo. 


Todos los nodos serán ubicados dentro del cultivo a 
monitorizar y deberán permanecer en una ubicación fija 
reportando eficazmente aquellas variables que le sean 
configuradas (e.g., temperatura, humedad, ph, etc). El tiempo 
medio de funcionamiento entre cambio y cambio de baterías 
estimado para cada nodo será como mínimo de 5 años. 


Del mismo modo, ya que la ubicación final de los equipos 
de monitorización es a la intemperie dentro del cultivo, estos 
han de ser resistentes a las inclemencias del clima, i.e., 
temperaturas oscilando entre –20 a 50 grados centígrados, 
lluvia, viento y nieve. Adicionalmente, los dispositivos 







deberán ser resistentes a los impactos previendo su uso en 
cultivos con técnicas de cosechado automático por impacto o 
vibración. 


III. ARQUITECTURA DE LA RED 


La implantación final del producto de monitorización 
inalámbrica de cultivos para el sector vitícola es como la que 
se propone en la figura 1. 


El objetivo final de este producto es que uno o varios 
usuarios (clientes) puedan monitorizar un cultivo agrícola 
desde cualquier lugar remotamente. Para este fin, se utiliza 
WSN ubicada físicamente en el cultivo que se quiere 
monitorizar. Los sensores que componen esta red (Nodos 
Finales -NF) son los encargados de recoger los datos que se 
quieren observar dentro del cultivo (e.g., temperatura, 
humedad, ph, etc).  


Los datos y parámetros observados son recogidos por un 
nodo central (Estación Base -EB) que actúa como 
sincronizador de la red y que a su vez entrega los datos al 
modulo Procesador de Aplicaciones con Capacidad de Red 
(NCAP).  


El NCAP esta encargado de hacer de pasarela entre la 
WSN e Internet. El nodo NCAP se comunica con Internet 
usando la red de telefonía móvil GSM a través de GPRS. Los 
datos recogidos a lo largo de la observación son guardados en 
una base de datos usando un servidor habilitado para tal fin.  


Del mismo modo, se desarrollan las herramientas 
necesarias para que un usuario final pueda acceder a los datos 
almacenados en la base de datos, así como acceder en tiempo 
real a los datos de los sensores en el cultivo desde una 
ubicación remota a través de Internet.  


La WSN es de tipo MESH formada por varios NF, 
repartidos dentro del cultivo, y gobernados por un nodo 
central (EB) encargado del control de la red. Este tipo de red 
asegura un eficiente uso de los recursos y un mayor alcance 
de red ya que es basada en una configuración de múltiples 
saltos [1]. 


IV. DISEÑO DE NODOS 


En la Figura 2 se muestra el prototipo final para un NF ó 
EB. Este nodo garantiza un alcance mínimo de 100 m, bajo 
coste de fabricación, autonomía mínima de 5 años y 
resistencia acondiciones climáticas extremas. 


Una vez determina la frecuencia de funcionamiento en la 
banda de 868MHz [2] y dado los bajos costos de producción 
que se quieren alcanzar, se opta por el diseño de una antena 
impresa en el PCB del circuito. Una antena impresa a esta 
frecuencia asegura que el tamaño total del dispositivo será 
reducido y que su coste de fabricación respecto a una antena 
externa o integrada sea despreciable.  


El diseño de esta antena se realizó con ayuda de software 
CAD de diseño electromagnético de alta frecuencia (HFSS 
[3]).  El modelo de la antena diseñada para el nodo sensor es 
del tipo meandro, los parámetros de adaptación de la antena, 
así como los diagramas de radiación medidos en cámara 
anhecoica para los prototipos diseñados de nodos sensores 
con antena meandro son mostrados en la figura 3. 
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Figura 2.  Apariencia final de un NF o EB para el proyecto 


Innovatic-Euroinnova. Su tamaño actual es de 40x49 mm. 
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Figura 3 Modelo CAD y diagramas de radiación de la Antena 


meandro impresa dentro de los nodos sensores. 







V. PROTOCOLO DE COMUNICACIONES 


Existen varias estrategias para implementar el protocolo de 
rutado en una WSN. En este proyecto se ha seleccionado una 
estrategia en la que las redes de múltiples saltos (multihop) 
direccionan la información por la ruta de mínimo coste hasta 
la EB, dividiendo la red en diferentes capas o niveles en 
función de la distancia con respecto a la EB. En este 
protocolo de rutado, la red se configura a sí misma de tal 
forma que cada nodo dispone de una tabla de rutado de nodos 
vecinos que se encuentran a un menor número de saltos del 
nodo destino. La tabla de rutado final será dimensionada  para 
almacenar la dirección MAC, el conteo de saltos (hop count) 
y nivel de potencia de señal (RSSI) de 5 nodos vecinos. 


En la instalación inicial de la red se pasa por una primera 
fase en la que se realiza el establecimiento y auto-
configuración de la red (Network Discovery). La EB tendrá 
un nivel de enlace de 0, y tomará la decisión de enviar un 
mensaje broadcast que publicará este nivel de enlace, además 
de su dirección a los demás nodos de la red. Los NF que se 
encuentren en el rango de alcance de la EB, recibirán este 
mensaje, registrarán que su nivel de enlace es el del mensaje 
incrementado en 1, añadirán a su tabla de rutado la dirección 
MAC de su vecino y contestarán (en un tiempo aleatorio) con 
su dirección MAC. 


El control del descubrimiento de la WSN lo lidera la EB. 
En términos generales, un NF no lanzará un broadcast para 
descubrir a sus vecinos hasta que la EB le dirija la solicitud 
expresa. Una vez recopilados los NF descubiertos se reportará 
información de sus MACs a la EB, para que ésta construya un 
mapa de rutado de la red. 


Con el objetivo de optimizar la eficiencia energética y 
aumentar la vida útil de las baterías se utiliza la estrategia de 
despertado denominada despertado asíncrono basado en el 
transmisor (Sender-based asynchronous wakeup). En el 
despertado asíncrono basado en el transmisor, se carga al 
transmisor con la responsabilidad de la estrategia de dormido-
despertado. Inicialmente, el nodo A está dormido y 
periódicamente, por un corto espacio de tiempo, escucha el 
canal. Si el nodo B quiere contactar con el nodo A, enviará 
continuamente mensajes de “beacon” hasta que reciba una 
respuesta desde el nodo A. Esta acción tardará como mucho 
un periodo, por lo tanto, el nodo que se despierta 
periódicamente (nodo A) deberá escuchar el tiempo suficiente 
para asegurar que recoge un beacon.  


Suponiendo un data-rate de 38400 bps y una trama de 
despertado de 20 bytes, la duración de la trama de beacon 
serán unos 4 ms. El tiempo de la respuesta del nodo 
despertado será del mismo orden, más la latencia introducida 
por el procesado de la trama de beacon (6 ms). El tiempo 
mínimo que el nodo A debe estar a la escucha para detectar 
portadora y poder seguir escuchando serán esos 6 ms mas un 
tiempo de guarda para asegurar el muestreo de portadora, 
unos 7ms en total. El periodo o duty-cycle (tiempo de 
desconexión de la batería) deberá estar en el orden de los 
segundos para asegurar el ahorro de energía en la batería, y 
como valor por defecto se fijará en 5s, aunque podrá ser 
configurable. 


VI. PROCESADOR DE APLICACIONES CON 
CAPACIDAD DE RED 


La interfaz de comunicaciones entre la red de sensores e 
Internet se hace por medio de un modulo NCAP. Un NCAP 
es un Procesador de Aplicaciones con Capacidad de Red 
(Network Capable Application Processor) su función 
principal es la de hacer de servidor de comunicaciones e 
interconectar la WSN, desplegada en el cultivo, con Internet. 
La comunicación hacia Internet se hace por medio de un 
modem GSM/GPRS y hacia la red de sensores por medio del 
puerto UART disponible en el nodo Estación Base de la red 
(Ver figura 1). 


Las funcionalidades del modulo NCAP se basan en las 
descritas en el protocolo IEEE-1451 "Standard for a Smart 
Transducer Interface for Sensors and Actuators—Common 


Functions, Communication Protocols, and Transducer 


Electronic Data Sheet (TEDS) Formats” [4].  


Del lado del cliente final se desarrolla una aplicación WEB 
desde donde un cliente puede acceder a la información del 
cultivo, descargar información almacenada y controlar los 
parámetros de la red. En la figura 5 se muestra una captura de 
pantalla para esta aplicación con la ubicación de la WSN 
ubicada en la finca de prueba. Las ubicaciones de los NF se 
sobreponen a un mapa cartográfico real del cultivo usando las 
coordenadas GPS de los TEDS de cada NF. 


VII. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


Las pruebas de campo se realizaron en los viñedos de 
Bodegas Ochoa, en una finca experimental situada en el 
termino municipal de Traibuenas (Navarra), en el lugar que se 
conoce como finca El Bosque. 


El sistema de conducción de esta plantación es en 
emparrado, y el marco de plantación es de 3x1 m, con una 
distancia entre hileras de 3 m y distancia de 1 m entre las 
cepas de una misma hilera. Los postes de sujeción del 
emparrado tienen un alzado de 1,40 m desde el suelo. 


El sistema que se instala en la viña es similar al mostrado 
en la figura 1 y consta de una Un modulo NCAP, una 
Estación Base (EB) y 31 Nodos Finales (NF) que se 
comunican mediante el protocolo de comunicación diseñado 
por CEMITEC. El Nodo NCAP junto con la EB se colocan en 
un poste a una altura de 2,5m (ver figura 6) y los 31 nodos 
sensores que componen la red se ubican dentro del cultivo 
sujetos a los postes de sujeción a 1,40 m de altura.  


Desde la aplicación de gestión y administración 
(aplicación web) de forma remota se lanza un 
redescubrimiento de instalación que se traduce en un primer 
proceso de descubrimiento de la red. Como resultado de esta 
acción, la EB genera un mapa de rutado de la red. Este mapa 
de rutado se genera gracias a los TEDS definidos por el 
estándar IEEE 1451, que cada nodo sensor tiene guardado en 
su memoria, y que caracterizan el tipo de sensor y su 
localización GPS. 


Adicionalmente, desde la aplicación web cliente se 
configuran en el Servidor la periodicidad de recopilación de 
datos, e.g., 4 lecturas al día. A las horas configuradas en el 
servidor, y de forma automática, por GPRS hacia el NCAP se 
lanzan las consignas de recopilación de lecturas de sensores. 
El NCAP informa de esta solicitud a la EB que se encarga de 
gestionar la recopilación de toda la información por RF a 868 
MHz. Los NF reportan a la EB la información con la lectura 







del sensor de temperatura, el nivel de RSSI y la medida de 
tensión de la batería. El NCAP solicita la información a la 
EB, y a su vez se la reenvía al Servidor para su visualización 
por parte del cliente final. 


En la figura 6 se muestran algunos ejemplos de las lecturas 
recibidas desde la WSN donde se reportan datos de 
temperatura, RSSI y tensión de la batería de algunos NF. 


 


 


Figura 4. Instalación del modulo NCAP dentro del cultivo 


 


Figura 5. Aplicación WEB para el usuario final. Visualización de 


los nodos sensores en el terreno. 


VIII. CONCLUSIONES 


En este articulo, se presentó una aplicación de la 
tecnología WSN a un caso real relacionado con la 
monitorización de cultivos vitícolas. 


Se mostró el desarrollo de la solución final partiendo de la 
arquitectura de red seleccionada y describiendo en detalle el 
diseño hardware de los nodos sensores que componen la 
WSN. De la misma forma, se presentó el desarrollo del 
protocolo de comunicaciones diseñado para este sistema, 
partiendo desde la configuración de la red en campo y cómo 
se transmiten los datos recolectados a través de Internet. Los 
datos provenientes de los sensores son almacenados en una 
base de datos y pueden ser consultados por un usuario desde 
cualquier parte del mundo gracias al desarrollo de una 
interfaz de usuario diseñada para leer y analizar estos datos de 
una forma simple y clara. 
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Abstract- In this work, we present some modifications in the 
topology of typical subwavelength hole arrays to tune the 
frequency of the resonant peak associated to extraordinary 
transmission phenomena. By substituting the straight line 
between holes by a meander line it is possible to move the 
extraordinary transmission peak downward which also brings 
about an enlargement of the fractional bandwidth. This 
phenomenon is theoretically analyzed from an equivalent circuit 
perspective and demonstrated experimentally at the millimetre-
wave regime. A wide range of applications may benefit from 
this, since now the extraordinary transmission happens far away 
from the onset of higher order diffracted modes. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los metamateriales son estructuras artificiales 
especialmente diseñadas para mostrar propiedades 
electromagnéticas que los materiales que se encuentran en la 
naturaleza no tienen. Una de las más relevantes y poco 
convencionales es la transmisión extraordinaria (TE). Este 
fenómeno permite obtener un pico de transmisión alto y de 
banda estrecha a través de pantallas opacas que han sido 
perforadas periódicamente con agujeros pequeños, es decir, 
cuyo tamaño es menor que la longitud de onda. Fue estudiada 
en profundidad, por primera vez, por Ebbesen et al [1] en 
frecuencia ópticas y nombrada “extraordinary optical 


transmission”. Posteriormente también se ha demostrado en 
el rango de frecuencias de las ondas milimétricas [2]. 
Todavía existe cierta controversia acerca del origen de la TE, 
pero el papel que juegan las onda complejas de superficie es 
crucial. Sin embargo, lo que es innegable, son las numerosas 
aplicaciones derivadas de este fenómeno [3].  


En este trabajo, se propone una nueva manera de 
controlar la transmisión extraordinaria en láminas metálicas 
perforadas con agujeros rectangulares, añadiendo líneas 
metálicas en forma de meandro entre los agujeros y sin 
cambiar las dimensiones de la estructura o de los agujeros. 


II. ESTRUCTURAS DE AGUJEROS SUB-LAMBDA CON 


MEANDROS 


Las estructuras periódicas y de guiado a frecuencias de 
microondas se han estudiado durante más de un siglo por las 
importantes aplicaciones que se derivan de ellas, como por 
ejemplo adaptación de impedancias, diseño de antenas u 


optimización de filtros, entre otras. Una de estas estructuras 
son las líneas de meandros, cuyas propiedades y 
comportamiento son bien conocidas [4]. A partir de una 
estructura periódica típica compuesta por agujeros 
rectangulares de tamaño sub-lambda y añadiendo líneas de 
meandros entre los agujeros, es posible seleccionar la 
frecuencia de resonancia y el ancho de banda del pico de la 
TE producida en la estructura. 


La Fig. 1 representa resultados de simulación que 
muestran cómo la propuesta de modificación con meandros 
afecta al coeficiente de transmisión. El término “hilos” 
identifica a la estructura sin meandros entre agujeros 
adyacentes. Dentro de la misma imagen se puede ver una 
representación de la celda unidad de la estructura completa 
cuyas dimensiones son dx = 1.5 mm y dy = 3 mm; el grosor de 
la placa es igual a 6 µm; el tamaño del agujero 0.9 x 0.9 mm; 
el ancho de la línea del meandro se ha fijado en 5 µm con una 
separación entre meandros adyacentes de 0.1 mm y la 
longitud del codo de cada meandro es igual a 0.2 mm. 


Las simulaciones han sido realizadas con el software CST 
Microwave StudioTM en el dominio de la frecuencia, 
imponiendo condiciones de contorno periódicas sobre las 
celdas unidad descritas más arriba y excitando la estructura 
con una onda plana TEM con la polarización que se muestra 
en la Fig. 1.  


 


 







  


 


Fig. 1. Simulación del coeficiente de transmisión de una estructura de 
transmisión extraordinaria con agujeros en una configuración típica (línea 


roja) y en una con meandros (línea azul). 


En el caso con hilos, el pico de la ET aparece a 97.3 GHz, 
realmente cerca de los 100 GHz, donde se localiza la 
anomalía de Wood. Sin embargo, en el diseño con meandros, 
la resonancia aparece en 56.04 GHz, lo que significa una 
sintonía en frecuencia del 42.4%. Además, hay un notable 
incremento en el ancho de banda fraccional, siendo de 
55.2%. 


Como se espera, la sintonía en frecuencia depende 
básicamente de los parámetros de diseño del meandro: 
anchura, longitud y número de meandros. Por ello, se han 
simulado diferentes casos para conseguir diferentes 
estructuras paso banda y comprender el funcionamiento de 
los meandros.  


III. PERSPECTIVA DE CIRCUITO EQUIVALENTE 


El comportamiento de esta estructura se puede explicar 
usando un modelo de circuito equivalente. Cualquier 
obstáculo situado en una guía de onda se puede caracterizar 
desde una perspectiva de circuito equivalente, como se puede 
ver en [5]. Por ejemplo, una apertura rectangular, en una guía 
de onda rectangular, tiene un comportamiento resonante que 
se modela como una capacidad y una inductancia en paralelo. 


El circuito equivalente para líneas de meandros ya ha sido 
estudiado con anterioridad [6,7]. Consiste en varios 
elementos circuitales colocados en serie y paralelo 
dependiendo del número de meandros. Sin embargo, si la 
longitud de onda es suficientemente grande comparado con el 
tamaño de los meandros, es posible simplificar todo el 
circuito en un solo elemento agrupado de carácter inductivo. 
Añadir una línea en forma de meandro implica aumentar el 
camino que recorren las corrientes en la estructura lo que 
implica un aumento en la inductancia. En este caso, las 
dimensiones de los meandros y de la celda unidad son del 
orden de micras y milímetros respectivamente, lo que permite 
considerar a los meandros como una inductancia simple. Por 
lo tanto, la inclusión de una línea de meandro puede ser 
interpretado como la adición de un elemento inductivo extra 
en paralelo lo que aumenta la inductancia total de la 
estructura. Esto se traduce en que el pico de la TE se 
desplace hacia frecuencias inferiores, debido a la 
dependencia con 1/L1/2. 


De manera similar a la realizada en [8] se ha comprobado 
la validez de esta perspectiva comparando las simulaciones 
obtenidas anteriormente con el cálculo del coeficiente de 
transmisión a partir del circuito equivalente. La Fig. 2 
muestra los resultados del coeficiente de transmisión 
obtenidos para la simulación de la estructura con hilos y con 
meandros diferenciando la línea continua como la simulación 
con CST Microwave StudioTM y la línea discontinua como la 
simulación del circuito equivalente. Se puede apreciar cómo 
el acuerdo entre ambas simulación es bastante bueno lo que 
supone que las conclusiones anteriores del circuito 
equivalente son totalmente coherentes. 


 
Fig. 2. Coeficiente de transmisión de: estructura con meandros (línea azul) y 


con hilos (línea rojo) obtenido con simulación numérica con CST (línea 
continua) y con el modelo de circuito equivalente (línea discontinua). 


IV. RESULTADOS DE MEDIDA 


Estructuras similares a las que han sido mencionadas 
anteriormente han sido medidas, en el rango de 40 a 75 GHz, 
empleando un analizador vectorial de redes cuasióptico AB 
MillimetreTM. Los prototipos han sido fabricados sobre un 
substrato para facilitar el proceso de medida. El grosor del 
substrato es h = 0.76 mm y la permitividad εr = 2.4. La Fig. 3 
y la Fig. 4 representan el coeficiente de transmisión medido y 
simulado para la estructura con hilos y con meandros 
respectivamente. Se puede observar que existe una buena 
correlación entre ambos resultados demostrando la capacidad 
de sintonización de la estructura. En este caso, debido a que 
se ha añadido dieléctrico detrás de la placa metálica, el pico 
de transmisión extraordinaria en el caso con hilos aparece 
más alejado de la frecuencia de la anomalía de Wood. 


 


 
Fig. 3. Coeficiente de transmisión: simulación (línea roja) y medido 


experimentalmente (línea azul) de una estructura periódica con agujeros e 
hilos. 


 







  


 


 
Fig. 4. Coeficiente de transmisión: simulación (línea roja) y medido 


experimentalmente (línea azul) de una estructura periódica con agujeros y 
meandros. 


Por último, en la Fig. 5 se muestran varias imágenes de 
los prototipos fabricados junto con los parámetros de 
fabricación, todos ellos en milímetros. En la Fig. 5 (a) se 
puede ver la oblea completa de la estructura periódica para el 
diseño con hilos y en la Fig. 5 (b) una fotografía detallada de 
dos celdas unidad consecutivas de la estructura con 
meandros. 


 


 
Fig. 5. Fotografías de los prototipos fabricados junto a esquemas que 
indican los parámetros de diseño para: (a) estructura con hilos y (b) 


estructura con meandros. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado una novedosa manera de 
sintonizar en frecuencia el fenómeno de transmisión 
extraordinaria a través de estructuras periódicas compuestas 
por agujeros sub-lambda añadiendo líneas de meandro entre 
agujeros adyacentes. Se ha comprobado como los meandros 
mueven el pico de resonancia relacionado con la TE hacia 
frecuencias más bajas consiguiendo una sintonización del 
42.4 % e incrementando el ancho de banda fraccional en un 
55.2 %.  


Sobre los parámetros de diseño de los meandros se 
pueden extraer las siguientes conclusiones: 
• Cuanto mayor es el ancho de la pista del meandro mayor 


es la frecuencia de resonancia. 
• Incrementar la longitud del meandro implica mover el 


pico hacia frecuencias más altas. 
• Variar el número de meandros por encima de dos, no 


supone una variación notable en la sintonización de la 
frecuencia.  


Desde el punto de vista de circuito equivalente se ha 
comprobado como las estructuras con meandros modifican la 
inductancia total de la estructura haciendo posible la 
sintonización en frecuencia. Además se han fabricado varios 
prototipos para corroborar el comportamiento de una 
estructura real logrando buena correlación entre los 
resultados de simulación y los experimentales.  
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(1)Dpto. de Comunicaciones. Universidad Politécnica de Valencia. Camino de Vera, s/n, 46022 Valencia.
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Resumen—In this paper, a strategy for efficiently de-
signing passive devices in substrate integrated waveguide
(SIW) technology is going to be developed and validated
with the analysis of several devices and the design of
filters in different topologies.


I. INTRODUCCIÓN
El interés en un tipo de lı́nea de transmisión rela-


tivamente nueva, llamada guı́a de ondas integrada en
sustrato (o en inglés “Substrate Integrated Waveguide”,
SIW) se halla actualmente en constante crecimiento.
En este tipo de circuitos, las paredes verticales de la
guı́a de ondas tradicional son emulados por dos filas de
postes metálicos inmersos en un sustrato dieléctrico,
cubierto por láminas conductoras por ambas caras.
Con esta tecnologı́a se pueden implementar circuitos
tradicionales en guı́a de onda pero heredando, tanto las
ventajas de la microstrip, en cuanto a fácil integración
y bajo coste, como de las guı́as de ondas, en cuanto
a bajas pérdidas de radiación. Además es posible
utilizar esta nueva tecnologı́a para realizar muchos
dispositivos como antenas, filtros, multiplexores, etc.
[1], [2]. Por estas razones, el análisis y diseño eficiente
de circuitos SIW se ha convertido en objeto de intensa
investigación en los últimos años.


La estrategia de diseño que aquı́ se presenta se
apoya en tres pilares: diseños buenos y eficientes en
tecnologı́a de guı́a de ondas usando una herramienta
de simulación electromagnética llamada FEST3D [3],
mapeado a tecnologı́a SIW del diseño en guı́a, y uso
de una herramienta eficiente de simulación SIW en la
fase de optimización. Esta herramienta de simulación
SIW está basada en una nueva técnica hı́brida para el
análisis eficiente y preciso de dispositivos SIW, que
incorpora barrido rápido en frecuencia [4].


Este procedimiento hı́brido de diseño ha sido proba-
do con el diseño de varios filtros de microondas con
diferentes especificaciones y topologı́as. En concreto,
se han diseñado cuatro filtros SIW con las siguientes
estructuras de acoplo: doble poste, postes descentrados


e irises en plano H. En todos los casos se han consegui-
do, de manera eficiente, buenos diseños que cumplen
con las especificaciones. Los resultados prueban la
eficiencia y precisión del proceso de diseño.


II. DISEÑOS EN TECNOLOGÍA DE GUÍA DE ONDAS


Se ha demostrado que las caracterı́sticas de atenua-
ción y dispersión en SIW son casi idénticas a las de
su guı́a rectangular equivalente [5] (ver sección III y
Fig. 3). Gracias a ello, es relativamente sencillo utilizar
algunas de las técnicas existentes para el modelado y
diseño de filtros en guı́a rectangular para el diseño de
filtros en tecnologı́a SIW.


Ası́ en la primera fase de la estrategia de diseño,
se aprovechará que el grupo de investigación dispone
de amplia experiencia en el desarrollo de técnicas
eficientes y precisas para el análisis y diseño de filtros
en guı́a de onda rectangular, para conseguir un buen
punto inicial para el diseño SIW deseado. Para ello se
empleará la herramienta de simulación FEST3D [3], un
software comercial para simulación electromagnética
full-wave, en cuyo desarrollo el grupo ha colaborado, y
que incluye un módulo de sı́ntesis de filtros en diversas
topologı́as.


El objetivo inicial es el de diseñar cuatro filtros SIW
con diferentes especificaciones y topologı́as, cuyos
layouts pueden observarse en la Fig. 1, y para ello
se ha comenzado por diseñar los filtros equivalentes
en tecnologı́a de guı́a de ondas.


Tabla I: Especificaciones de los cuatro filtros SIW.


La Tabla I muestra las especificaciones para los
cuatro diseños, donde N es el orden del filtro, f0 es







(a) Postes descentrados


(b) Iris


(c) Doble poste


Fig. 1: Layout de las diferentes topologı́as de filtros SIW (Tabla I)


la frecuencia central, RL son las pérdidas de retorno
en dB, BW es el ancho de banda fraccional relativo,
Att. es la atenuación fuera de banda en dB (exigida a
6,5 y 7,5 GHz) y, finalmente, dSIW es el diámetro de
las vı́as metálicas en el dispositivo SIW y, por tanto,
en la guı́a rectangular equivalente. En este punto, para
poder utilizar el toolbox de FEST3D de sı́ntesis de
filtros pasobanda en guı́a de ondas, es necesario elegir
una guı́a de ondas estándar en la que llevar a cabo la
sı́ntesis. De acuerdo con el rango de frecuencias de
trabajo, se ha seleccionado la WR-137.


Sólo falta un detalle para que la herramienta pueda
ejecutar la sı́ntesis. Los diámetros de las vı́as del
dispositivo SIW deben pertenece a un rango de valores
discreto, que corresponde con el de las brocas comer-
ciales. Por tanto, en el diseño previo en guı́a de ondas
se debe fijar el diámetro de las vı́as metálicas de forma
que tras la etapa de mapeado a SIW se consigan los
diámetros apropiados. Con este objetivo se presenta la
primera ecuación de mapeado:


dim = dim′ ·


√
εwavr


εSIWr


(1)


donde dim′ es cualquier dimensión del diseño en guı́a,
εwavr es la permitividad eléctrica dentro de la guı́a
(normalmente igual a 1) y εSIWr es la permitividad
eléctrica del sustrato utilizado en la implementación
SIW del diseño. Esta expresión se utilizará en la
sección III para mapear cualquier dimensión dim′ a
su correspondiente dim en el dispositivo SIW, pero
aquı́ se utiliza al reves, llamándola mapeado inverso.


Las implementaciones en tecnologı́a de guı́a de
ondas integrada en sustrato se realizarán para un
sustrato Rogers RO4003CTM , siendo εr = 3,55 la


permitividad dieléctrica del sustrato, h = 1,524mm
(0,060′′) su altura, tan δ = 0,0027 su tangente de
pérdidas, y t = 35µm el grosor de las láminas de
cobre. Por tanto, ya que estamos buscando un radio
de 1,5 mm en SIW para los filtros a, c y d, y usando
(1), el radio necesitado para los postes en la sı́ntesis
en guı́a de onda es de 2,826 mm.


En el filtro b, las ventanas de acoplo plano H serán
mapeadas a dos filas de vı́as (ver Fig. 1). Por tanto, el
grosor de los iris en la sı́ntesis en guı́a corresponde,
aproximadamente, al diámetro de las vı́as en SIW
(0,5mm) habiendo hecho el mapeado inverso, es decir,
1,884mm. La Tabla II muestra las dimensiones de los
resultados de la sı́ntesis con FEST3D para los cuatro
filtros equivalentes en guı́a, cuyas especificaciones se
vieron en la tabla I.


Tabla II: Geometrı́a en mm de los diseños de filtros en WR-137
(a = 34,85mm × b = 15,799mm)


El procedimiento de diseño se seguirá, a modo de
ejemplo, únicamente con el Filtro d, cuyos parámetros
de transmisión y reflexión obtenidos con FEST3D se
muestran en la Fig. 2. Este ha sido el procedimiento
seguido también en el diseño de los filtros a, b y c.
El coste computacional para 450 puntos de frecuencia
ha sido de sólo 4 s, referidos a un procesador Intel R©
Core i5-760 (8M Cache, 2.80 GHz).


Fig. 2: Parámetros S del filtro plano H en WR-137 con doble poste
(Filtro d)


III. MAPEADO DEL DISEÑO EN GUÍA A
TECNOLOGÍA SIW


La segunda etapa de la estrategia será el mapeado
del diseño en guı́a a tecnologı́a SIW (Fig. 3). Para ello,
se seguirán las conocidas restricciones para un correcto
diseño en SIW [6]. Si el diámetro de los postes y la
distancia entre ellos son elegidas correctamente, la fuga
de energı́a entre postes consecutivos es despreciable.







Fig. 3: Distribución de campo eléctrico en SIW (derecha) y en su
guı́a rectangular equivalente (izquierda).


Como ya se ha mencionado, la guı́a rectangular
equivalente de una guı́a de ondas integrada en sustrato
es uno de los principales conceptos en el procedimiento
de mapeo, y uno de los principales pilares de la
estrategia de diseño que aquı́ se presenta. Siempre que
las pérdidas de radiación de la estructura SIW sean
despreciables, las dos filas de vı́as en las paredes late-
rales de la SIW (separadas una distancia w) equivalen
a auténticas paredes metálicas separadas una distancia
aeq , donde aeq es la anchura de la guı́a rectangular
equivalente.


Estos dos parámetros, aeq y w, están relacionados
por la siguiente expresión cerrada [7],


aeq
w


= ξ1 +
ξ2


s
d + ξ1+ξ2−ξ3


ξ3−ξ1


(2)


ξ1 = 1,0198 +
0,3465


w
s − 1,0684


ξ2 = −0,1183− 1,2729
w
s − 1,2010


ξ3 = 1,0082− 0,9163
w
s + 0,2152


donde s es el periodo de repetición de las vı́as y d
su diamétro. La anchura de la guı́a equivalente, aeq ,
puede calcularse aplicando (1)


aeq = a′ ·
√


1


3,55
(3)


donde a′ = 34,85mm (1,372′′) es la anchura de la guı́a
rectangular estándar WR-137 utilizada en los diseños
en guı́a de ondas en la sección II.


De (2) se infiere que la relación entre w y aeq
se supone independiente de la frecuencia de trabajo.
Sin embargo, para evitar un potencial problema de
radiación, se deben considerar algunas restricciones [8]
[6] [9]:


d < 0,2λc s ≤ 2d s < 0,25λc s > 0,05λc


s > d
d


w
< 0,4


dcentros


s
> 2,5


Tabla III: Reglas de diseño para SIW.


donde λc es el número de onda en el sustrato
dieléctrico de la SIW. Una vez elegida un periodo de


repetición, s, válido (el diámetro de las vı́as fue fijado
previamente, ver Tabla I), es posible encontrar el valor
de w a partir de (2).


Sin embargo, se ha realizado un barrido paramétrico
en s (recalculando w para cada valor de s) de modo
que las pérdidas de retorno sean mı́nimas en toda la
banda de trabajo para la guı́a de ondas integrada en
sustrato vacı́a. Este estudio previo se ha realizado para
los cuatro diferentes diseños, y los valores de s y
w mostrados en la Tabla IV son las mejores parejas
encontradas.


Al final de esta segunda etapa de procedimiento de
diseño, se han obtenido los resultados que se muestran
en la Tabla IV. Éstos serán los puntos iniciales para la
última fase del diseño.


Tabla IV: Resultados del mapeo para los cuatro diseños


IV. HERRAMIENTA EFICIENTE DE SIMULACIÓN
SIW


Recientemente, hemos presentado una técnica hı́bri-
da entre Mode-Matching y Método de los Momentos
para analizar eficientemente dispositivos en guı́a de
ondas integrada en sustrato [10], la cual incluye dos
esquemas diferentes de barrido rápido en frecuencia
para acelerar enormemente la solución de dispositivos
arbitrarios en tecnologı́a SIW [4].


Esta técnica puede ser aplicada al análisis y diseño
de dispositivos en SIW, y es altamente competitiva
cuando se compara con otras formulaciones hı́bridas
de método de los momentos y mode-matching o con
software comercial de referencia.


Gracias a la alta eficiencia del método presentado
en [4], y usado para analizar los filtros en cada paso
de la optimización, la última fase del procedimiento de
diseño puede abordarse mediante optimizacı́ón directa
(usando algoritmos de optimización como el método de
Nelder-Mead Simplex y Gauss-Newton). Pero esto es
posible también debido al buen punto inicial obtenido
tras las dos fases anteriores.


La tabla V muestra los pasos de la estrategia de
diseño, y los costes computacionales para el Filtro d,
referidos a un procesador Intel R© Core i7-920 (8M
Cache, 2.66 GHz), donde GNA significa Gauss-Newton
Algorithm y N-M simplex el método de Nelder-Mead
simplex.


En la Tabla VI, se observa la evolución de los cinco
parámetros de optimización para el Filtro b después de
cada paso del proceso de optimización.







Tabla V: Procedimiento de optimización y costes computacionales
del diseño del Filtro d.


Tabla VI: Evolución de los parámetros de optimización del Filtro
d.


Finalmente, la Tabla VII y la Fig. 4 muestran,
respectivamente, las dimensiones y los parámetros S de
los cuatro filtros diseñados con la estrategia eficiente y
altamente precisa aquı́ presentada. En todos los casos
se han alcanzado las especificaciones propuestas y las
respuestas en frecuencia están muy próximas a sus
respectivas ideales de Chebyshev.


Tabla VII: Geometrı́a en mm de los diseños finales para los filtros
SIW en RO4003CTM


V. CONCLUSIONES


Se ha presentado un nuevo procedimiento de diseño
para diferentes topologı́as de filtros en tecnologı́a de
guı́a de ondas integrada en sustrato, y éste ha sido
probado con el diseño de cuatro filtros. La estrategia
se basa en utilizar las dimensiones de un diseño en
guı́a de ondas rectangular equivalente como punto
inicial, mapear dicha estructura a tecnologı́a SIW y,
finalmente, ajustarla con un proceso de optimización
que utiliza una herramienta de simulación altamente
eficiente.
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Abstract- This paper presents the design, simulation and 
measurement of an S-band GaAs P-HEMT high linearity 
amplifier.  The amplifier is part of the down-converter in the 
on-board satellite repeaters of an S-DMB system that provides 
digital mobile broadcast/multicast services. The topology of the 
amplifier has been chosen to achieve a high linearity, and a 
wideband input matching network has been included in order 
to obtain the required specifications without using any external 
components.  The S-band amplifier has been measured showing 
an OIP3 of 23 dBm and a gain of 15.3 dB, obtaining also good 
values of input and output matching. These results are obtained 
in the first fabrication run of the circuit. 


I. INTRODUCCIÓN 


Actualmente existe un creciente interés en las tecnologías 
de distribución de información “uno-a-muchos” o 
“broadcast”, ya que se espera que den lugar a grandes 
beneficios comerciales una vez implantadas de forma 
mayoritaria. El sistema S-DMB proporciona capacidad de 
entrega a varios operadores móviles para ofrecer servicios de 
“streaming” y descarga de datos directamente en los 
terminales móviles, tanto fuera como dentro de los edificios.  


Los sistemas S-DMB se basan en la combinación de una 
arquitectura de repetidores terrestres y de satélite, operando 
en la banda de frecuencias IMT-2000 (International Mobile 
Telecommunication). La recepción de la señal del satélite se 
realiza en la banda de 2170-2200 MHz, mientras que el 
envío de datos se realiza en el rango de frecuencias de 1980-
2010 MHz. En la Fig. 1 se muestra de forma sencilla la 
estructura de un sistema S-DMB [1]. 


 En este artículo se presenta el diseño, simulación y 
medidas de un amplificador de alta linealidad que actúa 
como buffer para los conversores de los repetidores 
embarcados en el satélite. Estos conversores se caracterizan 
por presentar altos valores de linealidad y de ganancia; la alta 
linealidad se consigue mediante mezcladores pasivos, y la 
ganancia a través de los amplificadores que actúan como 
“buffers” y que también deben presentar una linealidad 
elevada para no estropear la del conversor completo. 
El circuito ha sido diseñado utilizando la tecnología MMIC 
(Microwave Monolithic Integrated Circuit) ya que reduce las 
dimensiones y el peso de los circuitos comparada con la  
 


Fig. 1. Arquitectura de un sistema S-DMB. 


 
tecnología híbrida, lo cual es extremadamente importante 
sobre todo en los equipos embarcados en satélite. 


La tecnología MMIC elegida para la fabricación del 
circuito es la ED02AH de la “foundry” OMMIC, basada en 
transistores de GaAs P-HEMT. Aunque se trata de una 
tecnología cara y con un consumo alto, es muy fiable y posee 
calificación espacial, lo cual es indispensable si el futuro 
circuito va a funcionar embarcado en un satélite.   


II. DISEÑO DEL AMPLIFICADOR EN BANDA S 


El amplificador diseñado opera en banda S, cubriendo un 
rango de frecuencias entre 2 y 2.2 GHz. Este diseño es una 
evolución de [2], donde se desarrolló un amplificador capaz 
de operar tanto en banda S como en banda UHF, aunque a 
expensas de la integración, ya que incluía componentes 
externos. En este caso, y con el fin de conseguir un 
amplificador completamente integrado, se diseñan dos 
amplificadores independientes, uno para banda UHF y otro 
para banda S, que es el que se presenta en este artículo.  


Su topología fue cuidadosamente elegida con el fin de 
poder cumplir las especificaciones pedidas, que se recogen 
en la Tabla I. Como se puede comprobar en la tabla, los 
parámetros más restrictivos son la adaptación de entrada y 
sobre todo el punto de intercepción de tercer orden a la salida 
del amplificador, que debe tener un valor de 25 dBm. 
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Parámetro Unidades Valor 
Ganancia dB 15 


Pérdidas de retorno 
(entrada) 


dB -18 


Pérdidas de retorno 
(salida) 


dB -15 


OIP3 dBm 25 
Figura de ruido dB 3.5 


 


Tabla 1. Especificaciones del amplificador. 


El circuito diseñado se presenta en la Fig.2, en el que se 
observan dos etapas diferenciadas, por un lado una primera 
etapa que consta de un amplificador en configuración puerta 
común y que actúa como adaptación activa [3], reduciendo el 
valor de la impedancia de la etapa posterior (entrada por la 
puerta de un transistor P-HEMT, cuya impedancia es 
elevada), y acercándola a 50 Ω, para luego conseguir la 
adaptación deseada con una red pasiva sencilla compuesta 
por dos bobinas y un condensador.  


La segunda etapa consta de un amplificador con 
realimentación paralela en configuración fuente común que 
mejora la estabilidad del circuito. El circuito de carga está 
formado por un transistor en fuente común actuando como 
carga activa [4]. Las ventajas de utilizar este tipo de cargas 
son una mejora en el aislamiento de RF y un ahorro de 
espacio considerable, respecto al usado por una bobina. 


La adaptación de salida que se obtiene gracias a la carga 
activa es cercana a 50 Ω, por lo con sólo el condensador de 
desacoplo de RF conseguimos un buen resultado. 


III. MEDIDAS DEL AMPLIFICADOR 


El amplificador ha sido fabricado junto con otros 
circuitos en un chip de tamaño 2 x 2 mm. En la simulación se 
han tenido en cuenta los efectos parásitos del encapsulado, 
por lo que para la realización de la medida en las mismas 
condiciones, el chip se ha introducido en un encapsulado de 
28 pines. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


 
 
 
 


 
 
 
 
 
 


Fig. 2. Configuración del amplificador de alto IP3. 


 


            
 


Fig. 3. Fotografía del montaje realizado para la medida del amplificador. 


 
El encapsulado a su vez se ha montado sobre un portador 


de latón, y se ha utilizado un substrato de CuClad con 
εr=2.17 y H=0.254 mm para la fabricación del PCB que 
incluye las líneas de RF y alimentación. En la Fig. 3, se 
muestra una fotografía del montaje realizado, donde se 
pueden ver los condensadores DiCap incluidos en las líneas 
de alimentación para evitar las oscilaciones de baja 
frecuencia.  


Las primeras medidas del amplificador que se realizan 
muestran una inestabilidad a 1 GHz aproximadamente que 
no fue detectada en las simulaciones a través de los 
parámetros μ y μ’ [5]. Es importante identificar esta 
oscilación en la simulación ya que así nos permite tomar las 
medidas oportunas para su eliminación. En este caso, como 
el chip ya está fabricado, la solución es introducir en el 
montaje los componentes necesarios para que las 
inestabilidades desaparezcan. 


 


A.  Estudio de estabilidad. 


En vista de que el procedimiento usual en simulación 
para la detección de inestabilidades en el circuito no es 
suficiente, es necesario realizar un análisis más exhaustivo y 
preciso. Este método se conoce como análisis de admitancias 
[6], y consiste en conectar una fuente de corriente de 
pequeña señal en los llamados “nodos sensibles”, que suelen 
ser generalmente los terminales del transistor (puerta, fuente 
y drenador). La relación entre la tensión en el nodo y la 
corriente da lugar a la admitancia. Se realiza un análisis AC  
(pequeña señal) o de balance armónico (gran señal) y se 
representan la parte real e imaginaria de la admitancia con el 
fin de comprobar si se verifican las condiciones necesarias 
para el arranque de una oscilación. Estas condiciones se 
muestran en las  ecuaciones (1), (2) y (3): 
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Como ejemplo de este análisis, en la Fig. 4, se 


representan la parte real e imaginaria de la admitancia en 
función de un barrido de la tensión de puerta del transistor, 
siendo el nodo sensible esta misma puerta. Como se puede 
ver, la parte imaginaria de la admitancia cruza por cero con 
pendiente positiva mientras que la parte real es negativa para 
valores de VGG comprendidos entre -0.73 V y -0.43 V, para 
frecuencias entre 815 MHz y 930 MHz. Esto indica que el 
amplificador oscilará en esas frecuencias para ese punto de 
polarización, lo cual ya se había observado durante las 
medidas. 


Una vez localizada la inestabilidad así como su origen, se 
incluyen en el montaje redes de estabilización externas que 
eliminan la oscilación. 


 


B.  Comparación de las simulaciones y medidas. 


 
En primer lugar se realizan las medidas de parámetros S 


del amplificador con un analizador de redes. En la Fig. 5, se 
muestra la comparación entre los resultados de simulación y 
los obtenidos en las medidas. Como se puede comprobar, los 
resultados son prácticamente iguales, obteniéndose  una 
ganancia en tensión de 15.3 dB, y buenos valores de 
adaptación tanto a la entrada como a la salida, aunque con un 
ligero desplazamiento en la entrada que empeora un poco el 
resultado. El amplificador presenta un consumo de 33 mA 
sobre una fuente de alimentación de 3.5 V. 


También se realizaron medidas en potencia, obteniéndose 
un punto de compresión 1 dB a la entrada de -7 dBm, un 
poco más bajo que el obtenido en simulación de -4 dBm. El 
punto de compresión 1 dB obtenido en la salida es de 8 dBm. 


En cuanto a las medidas de intermodulación, se utilizaron 
dos tonos de -25 dBm separados entre sí 200 KHz. Se ha 
obtenido un punto de intercepción de tercer orden a la salida 
de 23 dBm frente a los 25 dBm obtenidos en simulación y 
pedidos en las especificaciones. En la Fig. 6, se representa la 
variación del punto de intercepción de tercer orden con la 
potencia de entrada, tanto para simulación como para 
medidas. 


 
 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


Fig. 4. Parte real e imaginaria de la admitancia en un “nodo sensible” del 
amplificador.  


 


Fig. 5. Comparación de la simulación y las medidas del amplificador: (a) 
Ganancia, (b) aislamiento, (c) adaptación de entrada y (d) adaptación de 


salida. 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


Fig. 6. Comparación del OIP3 en simulación y medida para los dos extremos 
de la banda de trabajo: (a) 2 GHz y (b) 2.2 GHz. 


 


La diferencia entre los valores de simulación y medida del 
OIP3, se deben a que la corriente de drenador del amplificador 
en medida es inferior a la usada en simulación debido a 
variaciones en el proceso de fabricación. La foundry nos alertó 
de que debido a problemas en la fabricación de las obleas, el 
parámetro Idss de los transistores había sufrido variaciones 
respecto a su valor nominal. Teniendo en cuenta que la 
polarización de la etapa amplificadora se hace a través de una 
carga activa, no hay ninguna posibilidad de cambiar este punto 
de trabajo; por este motivo, la corriente de drenador en medida 
es más baja obteniéndose un OIP3 ligeramente inferior al 
obtenido en simulación.  







  


 


IV. CONCLUSIONES 


Se ha diseñado un amplificador de alta linealidad en la 
banda de 2 a 2.2 GHz para su utilización en los conversores 
embarcados en satélite de un sistema S-DMB. El 
amplificador ha sido fabricado utilizando el proceso 
ED02AH de OMMIC que posee calificación espacial. Se ha 
obtenido en medida una ganancia en tensión de 15.3 dB, un 
punto de compresión 1dB a la salida de 8 dBm y un punto de 
intercepción de tercer orden OIP3 de 23 dBm. Los valores de 
simulación y medida presentan una gran concordancia y se 
han obtenido en la primera iteración de fabricación del 
circuito. 
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Abstract  


 


Exciting research and development efforts provide ample testament to the fact that 


wireless cognitive radio (CR) technology holds great promise to address fruitfully the 


perceived dilemma of bandwidth under-utilization versus spectrum scarcity, which has  


rendered the current fixed-access communication networks inefficient.  Accordingly, the 


need arises for intelligent radios equipped with critical cognition infrastructure to sense, 


learn, and adapt to their operational radio frequency (RF) ambiance. This talk outlines 


such an infrastructure for comprehensive situation awareness using the novel notion of 


RF cartography, which amounts to constructing maps capturing the distribution of power  


across space, time, and frequency; and channel gain maps providing the propagation 


medium per frequency from each node to any point in space and time. Mimicking the 


way we rely on road or GPS-generated maps to navigate our cars, the vision is to utilize 


these maps for: (v1) identification of opportunistically available bands; (v2) localization, 


and tracking of other radios; and (v3) interference control, resource allocation, and  


information routing. 
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Resumen—A very efficient computer-aided design (CAD) tool
for the full-wave analysis of rectangular waveguide comb-line
filters is presented. The developed tool, which is based on the
Boundary Integral-Resonant Mode Expansion method, permits
to consider up to three different types of metallic posts in the
comb-line resonators, and it also supports the introduction of
cylindrical tuning screws. The coaxial excitation based on an
end-launcher configuration is also integrated in the implemented
tool, thus achieving a multimodal characterization of the whole
component. The developed CAD tool has been successfully
validated by comparing the obtained results with data provided
by a commercial tool based on the finite-element method.


I. INTRODUCCIÓN


En esta contribución se presenta una herramienta de simu-
lación muy eficiente desde un punto de vista computacional,
destinada al análisis y diseño de filtros en guı́a de onda en
configuración comb-line. Este tipo de filtros está constituido
por la asociación de diferentes cavidades de geometrı́a rec-
tangular cargadas con postes conductores de altura variable
[1], [2]. El acoplamiento electromagnético entre las diferentes
cavidades rectangulares que integran el filtro se logra me-
diante un conjunto de ventanas (iris) cuya sección transversal
es, tradicionalmente, de tipo rectangular. Por otro lado, los
puertos de acceso en este tipo de filtros suelen implementarse
mediante guı́as coaxiales en configuración colineal, tal y como
se representa en la Fig. 1. Además, la sonda coaxial puede
contactar o no con el poste conductor de la cavidad rectangular
a la que se conecta dicho acceso coaxial. La herramienta de
análisis que se describe en la presente contribución considera
que la sonda coaxial no contacta con dicho poste conductor.


Los filtros en configuración comb-line se emplean frecuen-
temente en sistemas de comunicaciones espaciales debido,
fundamentalmente, a que presentan un diseño compacto, el
coste de fabricación es relativamente bajo, ofrecen una gran
facilidad para ajustar la frecuencia central de la banda de paso
del filtro en un amplio rango frecuencial, y presentan una
respuesta en frecuencia libre de espúreos [3], [4].


La estrategia utilizada para lograr una caracterización mul-
timodal de las estructuras bajo análisis combina el uso de
la técnica de la ecuación integral [5] y el método Boundary
Integral - Resonant Mode Expansion (BI-RME) 3D [6].
Además de la elevada eficiencia computacional ya comentada,
es importante destacar la enorme flexibilidad de la herra-
mienta implementada. Ası́ por ejemplo, tal y como se detalla
en secciones posteriores, la herramienta permite considerar,
además de los clásicos postes de geometrı́a cilı́ndrica, postes


Fig. 1. Filtro en configuración comb-line compuesto por 4 resonadores
rectangulares y 2 puertos de acceso en guı́a coaxial. Los resonadores están
cargados con postes conductores cilı́ndricos parcialmente huecos y todos ellos
poseen tornillos de sintonı́a. Los iris de acoplamiento entre cavidades son de
sección transversal rectangular.


conductores de simetrı́a radial en las diferentes cavidades
rectangulares que integran el filtro, como son postes en forma
de vaso (poste parcialmente hueco, como los utilizados en
el filtro de la Fig. 1) o postes en forma de champiñón. La
herramienta permite, asimismo, la introducción de tornillos de
sintonı́a en las cavidades, la consideración de sondas coaxiales
de excitación terminadas en disco e, incluso, introducir iris de
acoplamiento de geometrı́a circular entre las cavidades. Todas
estas modificaciones con respecto a la geometrı́a más clásica
de los filtros en configuración comb-line, las cuales no han
sido investigadas hasta ahora en la literatura técnica relativa
al análisis de este tipo de filtros, harán posible un diseño
sumamente optimizado de este tipo de estructuras.


II. ANÁLISIS MULTIMODAL DE FILTROS EN
CONFIGURACIÓN COMB-LINE


El análisis multimodal de los filtros en configuración
comb-line como el representado en la Fig. 1 se fundamenta en
dos métodos de análisis sumamente eficientes: la técnica de la
ecuación integral [5] y el método BI-RME 3D [6]. La técnica
de la ecuación integral permite caracterizar de manera rigurosa
uniones planares entre guı́as de onda de sección transversal
arbitraria, proporcionando una representación de dicha unión
en términos de una matriz de impedancias generalizada (MIG)
equivalente. En el caso que nos ocupa, este tipo de uniones
surgen en la interconexión de los diferentes resonadores que
integran el filtro comb-line a través de iris de sección trans-
versal rectangular o circular. Por tanto, las uniones planares







bajo análisis se producen, o bien entre dos guı́as de onda
rectangulares, o bien entre una guı́a de onda rectangular y otra
circular. En este último caso, se ha optado por utilizar una
formulación alternativa para la obtención de la carta modal
de una guı́a circular basada en el Método de los Momentos.
De esta manera, se consigue expresar la variación radial de
las soluciones modales en términos de funciones de variación
sinusoidal, evitando ası́ la aparición de funciones de Bessel.


Por otra parte, el método BI-RME 3D se ha utilizado
en la caracterización electromagnética de los resonadores
rectangulares que integran los filtros comb-line. El método
BI-RME 3D es una técnica muy eficiente desde el punto
de vista computacional utilizada en el análisis multimodal
de dispositivos de microondas sin pérdidas con geometrı́a
tridimensional arbitraria. El método proporciona una carac-
terización electromagnética del dispositivo bajo análisis en
términos de una matriz de admitancias generalizada (MAG)
expresada en forma de expansión polar:
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donde la definición de las matrices YA e YB, y la del
vector y(i) pueden encontrarse en [6]. Además, η es la
impedancia intrı́nseca del medio, k es el número de onda,
kmax es el número de onda asociado a la máxima frecuencia
de análisis considerada, y ki está asociado con la i-ésima
frecuencia de resonancia de la estructura 3D bajo análisis
estando cortocircuitados todos sus puertos de acceso.


El análisis multimodal de los resonadores que no poseen
puertos de acceso en guı́a coaxial se ha llevado a cabo
utilizando la formulación desarrollada en [7]. Por otra parte,
el análisis multimodal de los resonadores excitados mediante
sonda coaxial ha requerido una extensión sustancial de la
contribución teórica presentada en [8]. El bloque básico
de excitación de los filtros en configuración comb-line se
representa en la Fig. 2. Se trata de una cavidad rectangular
cargada con un poste conductor de geometrı́a cilı́ndrica que se
excita mediante una sonda coaxial en configuración colineal,
la cual no llega a contactar con el poste conductor. Por otro
lado, la estructura consta de un máximo de cuatro puertos de
acceso, siendo uno de los puertos de acceso de tipo coaxial
y los restantes de tipo rectangular.


Fig. 2. Excitación coaxial en configuración colineal utilizada en los filtros
en configuración comb-line.


Como hemos comentado anteriormente, el bloque básico
de excitación de la Fig. 2 se ha analizado utilizando el
método BI-RME 3D. Según esta técnica, en primer lugar, se
debe considerar que la estructura bajo análisis se encuentra


inmersa en un resonador externo de geometrı́a canónica.
La mejor elección en este caso consiste en escoger como
resonador externo una cavidad rectangular cuyas dimensiones
coincidan con la del resonador rectangular bajo análisis. De
esta manera, la densidad superficial de corriente eléctrica
incógnita sólo ha de definirse en la superficie de la sonda
coaxial y en la del poste conductor. Posteriormente, siguiendo
con el método BI-RME 3D, se deben cortocircuitar todos los
puertos de acceso de la estructura y calcular las frecuencias
de resonancia de la cavidad perturbada obtenida siguiendo la
teorı́a desarrollada en [9]. Finalmente, se deben considerar los
puertos de acceso de la estructura con el objetivo de calcular
la correspondiente matriz de admitancias generalizada.


Una vez obtenidas las MIGs relativas a todas las uniones
planares presentes en la estructura, ası́ como las MAGs
asociadas a cada uno de los resonadores que integran el filtro
comb-line, se procede a su adecuada interconexión con el
objetivo de obtener una caracterización multimodal rigurosa
de la estructura completa.


III. DESCRIPCIÓN DE LA HERRAMIENTA IMPLEMENTADA


A continuación se presenta una descripción detallada de
la herramienta de análisis implementada. En particular, se
describen las caracterı́sticas de los diferentes elementos que
integran los filtros en configuración comb-line: resonadores,
postes conductores, iris de acoplamiento, tornillos metálicos
de sintonı́a y puertos de acceso.


A. Resonadores


Los resonadores que integran el filtro comb-line son de
geometrı́a rectangular y sus dimensiones son arbitrarias. Las
dimensiones de los resonadores se denotarán como a× b× c.
Los resonadores están cargados con postes conductores de
simetrı́a cilı́ndrica, los cuales están en contacto con la tapa
inferior del resonador. En cada una de las cuatro caras
laterales del resonador se puede conectar o bien un iris de
acoplamiento, o bien un puerto de acceso de cualquiera de
los tipos que soporta la herramienta (los tipos de puerto de
acceso soportados se detallan posteriormente).


B. Postes conductores


Los postes conductores que soporta la herramienta im-
plementada son de tres tipos (todos ellos poseen simetrı́a
cilı́ndrica):


• Poste conductor de forma cilı́ndrica. Este tipo de poste
está definido a partir del radio rc y la altura hc.


• Poste conductor en forma de champiñón. Este tipo de
poste se define a partir de los radios rch,1 y rch,2, y las
alturas hch,1 y hch,2.


• Poste conductor en forma de vaso (poste parcialmente
hueco). El poste en forma de vaso se define a partir de
los radios rv,1 y rv,2, y las alturas hv,1 y hv,2.


Las diferentes tipos de postes y sus respectivas dimensiones
se han representado en la Fig. 3.


C. Iris de acoplamiento


Los resonadores comb-line se acoplan entre sı́ mediante
iris de interconexión. Los iris de acoplamiento pueden estar
en cualquiera de las cuatro caras verticales de los resonadores
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Fig. 3. Vistas laterales de los diferentes tipos de postes conductores sopor-
tados por la herramienta de simulación: poste cilı́ndrico (arriba izquierda);
poste en forma de champiñón (arriba derecha); y poste en forma de vaso o
parcialmente hueco (abajo).


comb-line. La herramienta soporta dos tipos de iris: rectan-
gulares y circulares. Los primeros de ellos están definidos
a partir de sus dimensiones transversales air × bir, mientras
que los iris circulares se definen a partir de su correspondiente
radio. La longitud de los iris se define con el parámetro lir.


D. Tornillos de sintonı́a


La herramienta implementada permite la posibilidad de in-
cluir tornillos metálicos de sintonı́a de geometrı́a cilı́ndrica en
los resonadores rectangulares que integran el filtro comb-line.
Estos tornillos, que se sitúan en la tapa superior de los
resonadores, se definen a partir del radio rt y la altura ht.


E. Puertos de acceso


La herramienta implementada permite considerar cinco
tipos de puertos de acceso diferentes. Los puertos de acceso,
que pueden estar situados en cualquier cara vertical del
resonador comb-line, se describen a continuación:


• Puerto de acceso de sección transversal rectangular cuyas
dimensiones coinciden con las de la cara lateral del
resonador en que se sitúa el acceso.


• Puerto de acceso de sección transversal rectangular cuyas
dimensiones no coinciden con las de la cara lateral del
resonador en que se sitúa el acceso.


• Puerto de acceso de sección transversal rectangular a
través de iris de tipo rectangular (ver Fig. 4).


• Puerto de acceso mediante sonda coaxial convencional
en configuración colineal (ver Fig. 5).


• Puerto de acceso mediante sonda coaxial terminada en
disco en configuración colineal (ver Fig. 5).


comb-line


Resonador


Iris
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Fig. 4. Puerto de acceso de sección transversal rectangular a través de un
iris en guı́a rectangular.
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Fig. 5. Puerto de acceso mediante sonda coaxial terminada en disco en
configuración colineal. En caso de que rd = hd = 0 se obtiene la sonda
coaxial convencional.


IV. DISEÑO DE FILTROS COMB-LINE


El primer diseño que se presenta se corresponde con el
filtro mostrado en la Fig. 1. Se trata de un filtro comb-
line constituido por 4 resonadores y 2 puertos de acceso en
guı́a coaxial. Las dimensiones de las dos guı́as coaxiales son
idénticas, y ambas guı́as se encuentran en una posición cen-
trada. Las cavidades están cargadas con postes parcialmente
huecos (en forma de vaso) y todas ellas cuentan con tornillos
de sintonı́a. Todos los postes en forma de vaso son de las
mismas dimensiones y lo mismo ocurre con los tornillos de
sintonı́a. Además, todos estos elementos se encuentran en una
posición centrada en sus respectivos resonadores. Por otra
parte, los iris de interconexión son también de las mismas
dimensiones. Las dimensiones de los resonadores del filtro
son a = b = c = 12.0 mm. En cuanto a las guı́as coaxiales,
el radio externo es r1 = 1.46 mm, el radio interno es
r2 = 0.635 mm, la profundidad de penetración de la sonda
es de hp = 2.8 mm y la permitividad dieléctrica relativa
de las guı́as es εr = 1.0. Por otro lado, los radios que
definen los postes en forma de vaso son rv,1 = 1.15 mm y
rv,2 = 1.65 mm; mientras que las alturas son hv,1 = 4.5 mm
y hv,2 = 6.0 mm. Por su parte, el radio de los tornillos
de sintonı́a es rt = 1.0 mm y su altura ht = 0.8 mm.
Finalmente, las dimensiones de la sección transversal de los
iris (en posición centrada) son air = 6.0 mm y bir = 4.0 mm,
siendo su longitud de lir = 1.0 mm.


La respuesta eléctrica del filtro se recoge en la Fig. 6, donde
se presenta el módulo del parámetro de transmisión S21. Se
aprecia que se trata de un filtro paso-banda en banda C centra-
do, aproximadamente, en 5.175 GHz. La respuesta obtenida se
compara satisfactoriamente con los datos proporcionados por
una herramienta comercial de simulación electromagnética
basada en la técnica de los elementos finitos1. Por otro lado,
la simulación del filtro consume 1.25 segundos de CPU por
punto en frecuencia. Por su parte, la herramienta comercial
empleó 2 horas aproximadamente para alcanzar resultados
precisos (39 puntos en frecuencia).


La segunda estructura que se presenta a continuación parte
de un diseño que se recoge en [10]. En concreto, se trata de
un filtro comb-line de 2 puertos de acceso de tipo coaxial
compuesto por 6 resonadores en lı́nea cargados con postes
conductores cilı́ndricos. El filtro bajo análisis se ha represen-
tado en la Fig. 7. Las dimensiones de las guı́as coaxiales
son las siguientes: radio externo r1 = 2.1 mm, radio interno
r2 = 0.635 mm, profundidad de penetración de la sonda


1HFSS rel. 11.1.3, Ansoft Corporation, Pittsburgh, PA, 2008.
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Fig. 6. Módulo del parámetro de transmisión S21 del filtro comb-line
de la Fig. 1.


coaxial hp = 6.393 mm y permitividad dieléctrica relativa
εr = 2.1. Por su parte, para los resonadores rectangulares
se tiene que a = c = 25.0 mm (la altura b de cada
resonador se presenta en la Tabla I). Por otra parte, todos los
postes conductores se encuentran centrados en sus respectivos
resonadores y el radio de todos ellos es rc = 4.1 mm (la
altura hc de cada poste se proporciona en la Tabla I). Por
otro lado, los iris de acoplamiento están todos situados en la
base del filtro, siendo su altura bir = 6.0 mm y su longitud
lir = 1.5 mm (la anchura air de cada iris se indica en la
Tabla I).


Fig. 7. Filtro comb-line con 6 resonadores en lı́nea.


Dimensiones del filtro (mm)
Altura resonador Altura de poste hc Anchura de iris air


23.081 15.081 7.256


23.248 15.248 6.496


23.269 15.269 6.396


23.269 15.269 6.496


23.248 15.248 7.256


23.081 15.081 −


Tabla I. Dimensiones del filtro comb-line de 6 resonadores en lı́nea
representado en la Fig. 7.


En la Fig. 8 se ha representado el módulo de los parámetros
de dispersión de este filtro, y se aprecia una buena concor-
dancia con los datos proporcionados por HFSS. En este caso,
la simulación del filtro consume 0.9 segundos de CPU por
punto en frecuencia, demostrando nuevamente su excelente
eficiencia computacional.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado una herramienta de
análisis muy eficiente desde un punto de vista computacional
destinada al análisis de filtros de guı́a onda en configuración
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Fig. 8. Módulo de los parámetros de dispersión del filtro comb-line
representado en la Fig. 7.


comb-line. La herramienta permite considerar diferentes tipos
de postes en los resonadores; a saber, postes cilı́ndricos,
postes parcialmente huecos y postes en forma de champiñón.
Además, la herramienta soporta la introducción de tornillos
de sintonı́a en las cavidades. Asimismo, se han presentado
dos ejemplos de diseño de este tipo de filtros. Los resultados
proporcionados por la herramienta de simulación han sido
validados con éxito gracias a la comparación efectuada con
los datos obtenidos con una herramienta comercial (basada en
el método de los elementos finitos).
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Abstract- In this work, a tunable optical filter using high 


birefringence nematic liquid crystal cells has been presented. 
The design is based on the Lyot-Öhman structure. The filter has 
been experimentally tested and an accurate simulation model 


has been developed. As it has been expected, high insertion 
losses (about 9dB) have been obtained. To improve these 
insertion losses, it has been proposed the use of a polarization 


converter at the filter input, instead of a linear polarizer. 
Simulations results show a reduction of losses near 3dB. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los filtros ópticos sintonizables de cristal líquido (LCTF) 


son filtros birrefringentes basados en el principio de 


operación del filtro Lyot. El filtro Lyot, descubierto de forma 


independiente por B. Lyot [1] y Y. Öhman [2], está 


compuesto por una serie de etapas de retardo en donde se 


provoca que un haz de luz, linealmente polarizado, haga 


interferencia consigo mismo. Los LCTF utilizan láminas de 


retardo variable de cristal líquido (CL), siendo dispositivos 


sintonizables eléctricamente. Habitualmente el CL utilizado 


es de tipo nemático o ferroeléctrico, aunque actualmente se 


estudia el uso de otros CLs con moléculas quirales y 


dispersos en polímero (PDLCs) [3]. 


Los LCTF son dispositivos polarizados, teóricamente la 


transmitancia máxima es del 50%. Experimentalmente la 


transmitancia es bastante menor, en [4] encontramos el 


diseño de un LCTF con control de polarización y 


transmitancia de 10 a 25% en el rango de 450 a 600nm (no se 


especifica la polarización de entrada), en [5] se presenta un 


LCTF con reducción de lóbulos laterales con transmitancia 


para luz polarizada de un 10%, aproximadamente, en el 


rango de 500 a 700nm. En [6] se presenta un LCTF de 4 


etapas y en [7] uno de dos etapas con extensión del rango 


espectral libre pero no hacen referencia clara sobre su 


transmitancia. 


Los LCTFs son el tipo de filtros dominantes en 


aplicaciones de espectroscopia en las áreas de astronomía [8, 


9], medicina y biología [10], donde las elevadas pérdidas se 


mitigan con el uso de fuentes de alta intensidad y detectores 


de alta sensibilidad (CCDs). También encontramos 


aplicaciones en sintonización láser [11] y sensores remotos 


[12]. Sin embargo sus elevadas pérdidas limitan su aplicación 


en comunicaciones ópticas. En este trabajo se presenta el 


diseño, simulación y test de un LCTF de dos etapas, además 


se propone la utilización de un convertidor de polarización 


que permite incrementar la transmitancia del filtro hasta un 


50%. 


II. FILTRO ÓPTICO SINTONIZABLE LYOT-ÖHMAN 


La estructura básica de un filtro Lyot-Öhman consiste en 


una lámina de retardo colocada entre polarizadores lineales 


(PL). Los ejes de transmisión de los PL se alinean en 


paralelo, formando 45º respecto al eje rápido del medio 


birrefringente, como se muestra en la Fig. 1. 


 


Fig. 1. Estructura básica del filtro Lyot-Öhman 


El haz de luz que atraviesa el PL de entrada presenta dos 


componentes ortogonales y en fase, 𝐸𝑋  y 𝐸𝑌 , que viajan a 


través del medio birrefringente por caminos ópticos distintos, 


denominados eje lento y eje rápido, con índices de refracción 


𝑛𝑜  y 𝑛𝑒 , respectivamente. A la salida del medio 


birrefringente las componentes tienen un retardo de fase 


relativo, Γ, expresado en (1), donde 𝜆 es la longitud de onda 


del haz, 𝑑 es el espesor del medio birrefringente y Δ𝑛 es la 


birrefringencia del material dada por  𝑛𝑒 − 𝑛𝑜 . Finalmente, el 


PL de salida (analizador) recombina las componentes, 


creando el efecto de interferencia. 


𝛤 = 2𝜋𝛥𝑛𝑑 𝜆   𝑝𝑎𝑟𝑎  𝑛𝑒 > 𝑛𝑜                       (1) 


La etapa 𝑗-ésima, con 𝑗 = 1,2,… ,𝑁, siendo 𝑁 el número 


de etapas del filtro, se diseña de modo que produzca un 


retardo Γ𝑗 = 2𝑗−1Γ, donde Γ es el retardo más pequeño del 


filtro (primera etapa). Utilizando el método de matrices de 


Jones es fácil demostrar que la función de transferencia de la 


primera etapa está dada por (2), 


𝑇 = 𝑐𝑜𝑠2 𝛤 2                                      (2) 







  


 


por lo tanto, la función de transferencia del filtro está dada 


por (3). 


𝑇𝐹 =  𝑐𝑜𝑠2  2𝑗−1
𝛤


2
 =


1


22𝑁


𝑠𝑖𝑛2 2𝑁−1𝛤 


𝑠𝑖𝑛2  𝛤 2  


𝑁


𝑗=1
      (3) 


Solo las longitudes de onda 𝜆𝑘 , expresadas en (4), con 


retardo Γ = 2𝜋𝑘, donde 𝑘 = 1,2,…  define el orden de 𝜆 en 


la etapa de menor retardo, se transmiten por todas las etapas 


del filtro sin ser atenuadas. 


𝜆𝑘 = Δ𝑛𝑑 𝑘                                      (4) 


El rango espectral libre, 𝐹𝑆𝑅, se define como la 


diferencia entre dos picos de transmitancia consecutivos, por 


lo tanto 𝐹𝑆𝑅𝑘 , se expresa como la diferencia entre el pico de 


orden 𝑘, 𝜆𝑘 , y el pico de siguiente orden, 𝜆𝑘+1 (5). 


𝐹𝑆𝑅 = 𝜆𝑘 − 𝜆𝑘+1 = 𝜆𝑘  𝑘 + 1                      (5) 


Los dos parámetros que determinan el grado de 


selectividad del filtro son el ancho de banda a mitad de 


máximo, 𝐹𝑊𝐻𝑀, y la fineza, ℱ. El 𝐹𝑊𝐻𝑀𝑘  se define como 


rango espectral entre los puntos medios a ambos lados del 


pico de transmitancia 𝜆𝑘 , esta anchura está determinada por 


la función de transferencia de la etapa de mayor retardo, 


𝑇𝑁 = 𝑐𝑜𝑠2  
ΓN


2
 . Considerando que el orden de esta etapa, 𝑘′ , 


se relaciona con el orden de la primera, 𝑘, por medio de la 


expresión 𝑘′ = 2𝑁−1𝑘 y que los puntos medios se encuentran 


aproximadamente en 𝑘′ = 𝑘′ ± 1/4, podemos expresar el 


𝐹𝑊𝐻𝑀 mediante (6). 


𝐹𝑊𝐻𝑀𝑘 =
2𝑁−2∆𝑛𝑑


𝑘′2 + 1 16 
≅


𝜆𝑘
2𝑁𝑘


                      (6) 


Finalmente, la fineza ℱ𝑘 , se define como la relación entre 


𝐹𝑆𝑅𝑘  y 𝐹𝑊𝐻𝑀𝑘 , expresada en (7). 


ℱ𝑘 = 𝐹𝑆𝑅𝑘 𝐹𝑊𝐻𝑀𝑘 = 2𝑁 𝑘 (𝑘 + 1)               (7) 


A.  Sintonización del filtro Lyot-Öhman 


Las células de CL nemático homogéneo (CL-NH) actúan 


como láminas de retardo variable eléctricamente. Si el voltaje 


efectivo, 𝑉𝐿𝐶 , que se le aplica a la célula está por debajo del 


umbral, 𝑉𝑇𝐻 , la birrefringencia del dispositivo es máxima y 


está dada por la diferencia entre los índices de refracción 


extraordinario, 𝑛𝑒𝐿𝐶 , y ordinario, 𝑛𝑜𝐿𝐶 , del material, Δ𝑛𝐿𝐶 =
𝑛𝑒𝐿𝐶 − 𝑛𝑜𝐿𝐶 . A medida que se incrementa 𝑉𝐿𝐶 , por encima de 


𝑉𝑇𝐻 , el director óptico de las moléculas se inclina en la 


dirección del campo eléctrico resultante, con un ángulo 


𝜃(𝑉𝐿𝐶) medido desde la superficie de la célula, modificando 


la birrefringencia efectiva Δ𝑛𝐿𝐶𝑒𝑓𝑓 = 𝑛𝑒𝐿𝐶(𝑉𝐿𝐶) − 𝑛𝑜𝐿𝐶 , 


desde su valor máximo, Δ𝑛𝐿𝐶𝑒𝑓𝑓 = Δ𝑛𝐿𝐶  cuando 𝜃 𝑉𝐿𝐶 <


𝑉𝑇𝐻   = 0°, hasta su valor mínimo, Δ𝑛𝐿𝐶𝑒𝑓𝑓 ≅ 0 cuando 


𝜃 𝑉𝐿𝐶 ≫ 𝑉𝑇𝐻   ≅ 90°. En la práctica, la birrefringencia 


efectiva no llega a ser cero por las condiciones de anclaje de 


las moléculas de CL en las superficies de la célula.  


En un LCTF las etapas se diseñan de modo que el retardo 


Γ, esté compuesto por un retardo fijo, Γ𝑓𝑖𝑗𝑜 , más uno variable, 


Γ𝐿𝐶 , cumpliendo la condición de diseño Γ𝑗 = 2𝑗−1Γ. 


B.  Ventajas e inconvenientes del LCTF 


Los LCTF, al igual que todos los filtros birrefringentes, 


tienen un amplio cono de aceptación y se pueden diseñar con 


bandas de paso del orden de varios nanómetros, además no 


necesitan partes móviles en la sintonización, utilizan 


tensiones de control muy bajas y consumen poca potencia, 


por lo que presentan una gran eficiencia y bajo coste de 


integración. Sin embargo son dispositivos polarizados, por lo 


tanto, el máximo de transmitancia teórica, para luz no 


polarizada, es del 50%. En la práctica, esta transmitancia 


suele ser bastante más reducida ya que los PL que se utilizan 


en montajes experimentales tienen una transmitancia entorno 


al 75%, para luz polarizada en la dirección del eje de paso y 


la mitad para luz no polarizada y en cada interfaz vidrio-aire 


de las láminas de retardo se producen pérdidas de al menos 


un 4%. Por lo tanto, en un filtro de 2 etapas, con una lámina 


de retardo por etapa, la transmitancia es inferior al 18%. 


Algunas de las soluciones propuestas para incrementar la 


transmitancia es la utilización de PL de calcita, con 


transmitancia superior al 90%, y estructuras de filtro 


integradas [13], con líquidos adaptadores de índices para 


reducir las pérdidas en las interfaces vidrio-aire. En este 


trabajo se propone un diseño alternativo para conseguir 


mejorar las pérdidas de inserción de este tipo de filtros, 


basado en sustituir el polarizador de entrada del filtro por un 


convertidor de polarización (CP), como se detalla en los 


siguientes apartados, al igual que se mejoraron en 3dB las 


pérdidas del conmutador en [14]. 


III. DISEÑO DEL FILTRO 


En la Fig. 2 se muestra el diseño del LCTF de dos etapas 


que se presenta en este trabajo. En este esquema la fuente de 


luz es la lámpara AvaLigth, con rango espectral de 360 a 


2500nm, todas las medidas de transmitancia se realizan 


utilizando el espectrómetro AvaSpect que opera con un array 


de 128 fotodiodos en el rango de 361 a 890nm y resolución 


de 4nm. Tanto la lámpara como el espectrómetro son de la 


casa comercial Avantes y utilizan tramos de fibra óptica FC-


UV100-2 con diámetro de núcleo de 200µm, apertura 


numérica de 0.22, optimizadas en el rango de 200 a 750nm y 


colimadores COL-UV/VIS. Los PL son de la serie LPVIS05 


de Thorlabs con diámetro de 12.5mm, rango de operación de 


550nm a 1500nm y transmitancia de luz polarizada de 70% a 


600nm y 82% a 900nm. En el esquema se utiliza además un 


convertidor de polarización, que ofrece la misma 


funcionalidad de un PL con mayor eficiencia, láminas de CL-


NH y lentes. 


 


Fig. 2. Esquema del LCTF de dos etapas propuesto 


A.  Dispositivos de cristal líquido 


En el montaje se utilizan células de CL-NH de alta 


birrefringencia como láminas de retardo variable. La Δ𝑛𝐿𝐶 , 


según el fabricante, es de 0.38 a 630nm y el 𝑉𝑇𝐻  es de 


0.8VRMS. Esta alta birrefringencia permite un diseño simple 


en el que no es necesario utilizar láminas de retardo fijo para 


obtener buenos resultados de 𝐹𝑆𝑅 y 𝐹𝑊𝐻𝑀 en el rango VIS-


NIR, evitando diferencias en la birrefringencia de las láminas 







  


 


fijas y de CL debido a la dispersión, lo que causa incremento 


en los lóbulos de transmisión laterales. Además, permite 


utilizar tensiones de control muy bajas. 


B.   Convertidor de polarización 


Las fuentes de luz que se utilizan, normalmente, son no 


polarizadas, este dispositivo permite recuperar parte de la 


componente (50%) que se pierde en el PL de entrada. En la 


Fig. 3 se muestra el esquema del CP, en este esquema se 


utilizan dos divisores de haz polarizadores (PBS) y una 


célula de CL nemático torsionado (NT) como lámina 


retardadora de media onda acromática [15]. El primer PBS, 


PBS1, separa las componentes ortogonales de la luz no 


polarizada (P y S) transmitiendo la componente P mientras 


que refleja 90º la componente S. La célula de CL-NT permite 


girar 90º la componente P transmitida por el PBS1, siendo 


entonces reflejada por el PBS2. 


 


Fig. 3. Esquema del convertidor de polarización 


Este esquema permite transmitir hasta un 90% de la luz 


no polarizada [16], con una polarización lineal S, lo que 


traduce en un incremento en la transmitancia del filtro de 


hasta un 50% (3dB). Sin embargo, presenta el inconveniente 


que transmite dos haces paralelos, con una separación que 


depende del valor de 𝑑𝑁𝑇  y 𝑑𝑃𝐵𝑆  (ver Fig. 3), siendo la 


mínima separación de aproximadamente 2mm, por lo que en 


el diseño del filtro se deben utilizar células de CL-NH con 


diagonales de por lo menos 4mm y en la inyección a fibra 


pares dobles de lentes acromáticas para minimizar las 


diferencias esféricas y cromáticas de los haces paralelos. 


IV. RESULTADOS Y DISCUSIÓN  


Para simular el comportamiento del LCTF se diseña un 


programa en Matlab®, utilizando el método de matrices de 


Jones. El programa permite variar todos los parámetros del 


filtro, incluyendo: número de etapas, número de láminas, 


ángulos de inclinación, pérdidas de los componentes así 


como la birrefringencia y dispersión del material de CL. 


A.  Medidas de caracterización de componentes 


Para calcular el valor de Δ𝑛𝐿𝐶𝑒𝑓𝑓  en el rango VIS-NIR, se 


mide la transmitancia de los dispositivos entre polarizadores 


paralelos, 𝑇∥, y entre polarizadores cruzados, 𝑇⊥ , [17]. En la 


Fig. 4 se muestra 4 ejemplos de los resultados obtenidos. El 


valor de 𝑇∥ está dado por 𝑐𝑜𝑠2 Γ 2  , mientras que el de 


𝑇⊥está dado por 𝑠𝑒𝑛2 Γ 2  . Estas relaciones permiten 


calcular el retardo en fase, Γ, utilizando la expresión (1). Las 


Fig. 5 y Fig.6 muestran un ejemplo de los resultados de 


birrefringencia, Δ𝑛𝐿𝐶 , de las células de CL-NH 


caracterizadas, la diferencia entre los resultados de las 


distintas células es inferior a 0.01.  


 


Fig. 4. Medidas de transmitancia de uno de los dispositivos de CL, 


línea solida representa 𝑇⊥, la línea punteada, 𝑇∥. 


 


Fig. 5. Birrefringencia efectiva de los dispositivos de CL en función 


de la longitud de onda, con 𝑉𝐿𝐶 = 0𝑉𝑅𝑀𝑆 . 


 


Fig. 6. Birrefringencia efectiva de los dispositivos de CL en función 
del voltaje aplicado. 


B.  Pérdidas de los componentes 


La transmitancia de los dispositivos de CL-NH es de 


aproximadamente 81% en el rango de 500 a 900nm. Para luz 


polarizada, la transmitancia de los PL es de 70% a 600nm y 


82% a 900nm y la mitad para luz no polarizada. La 


transmitancia de los PBS, para luz con polarización-P, es del 


90% y del 95% para luz con polarización-S. Finalmente la 


célula de CL-NT transmite, con una polarización 


indeterminada, el 80% de la luz que incide con polarización-


P, colocando un PL se determina que en promedio el 65% de 


la luz incidente se transmite con polarización-S. 


C.  Rendimiento del convertidor de polarización 


Cuando incide un haz no polarizado en el puerto 1 (véase 


la Fig.3) se obtiene en el puerto 2 el 45% del haz con 


polarización-S, el 47% se transmite hacia la célula de CL-NT 


con polarización-P, que convierte un 65%, de este haz, en luz 


con polarización-S, finalmente el PBS2 refleja un 95%, por 


lo tanto a la salida del puerto 3 obtenemos aproximadamente 


un 29% de la luz incidente, con polarización-S, tal y como se 


muestra en la Fig. 7, donde se observa que la eficiencia total 


de conversión, para luz no polarizada, es casi del 80%. 
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Fig. 7. Rendimiento del convertidor de polarización. 


D.  Resultados teóricos y experimentales del LCTF 


El rendimiento del LCTF depende del pico, 𝜆𝑘 , con que 


se trabaje, en nuestro análisis nos enfocamos en el pico de 


segundo orden, 𝜆2, el cual nos permite sintonizar en el rango 


VIS-NIR. En la Tabla 1 se muestran los parámetros 


característicos y en la Fig. 8 se comparan los resultados de 


simulación y experimentales de un LCTF de dos etapas, con 


un PL del tipo LPVIS05 en la entrada. Como puede 


observarse, a 835nm la transmitancia es del 14% y a 621nm 


del 10%. En los resultados se demuestra además que, 


conociendo el comportamiento de los componentes 


individuales, es posible simular con gran precisión el 


comportamiento del LCTF. 


 
Fig. 8. Resultados de un LCTF de dos etapas sin convertidor de 


polarización, la línea solida (simulaciones) y la punteada (reales). 


𝑽𝑳𝑪(𝐕𝐑𝐌𝐒) 𝝀𝟐 (nm) 𝑭𝑾𝑯𝑴𝟐(nm) 𝑭𝑺𝑹𝟐(nm) 
0.800 835.1 75.6 222.4 


1.000 811.2 67.8 215.1 


1.200 731.0 64.6 180.8 


1.300 678.3 57.0 161.8 


1.360 649.7 49.2 150.1 
Tabla 1. Parámetros del LCTF de dos etapas sin convertidor de polarización. 


La transmitancia del filtro se puede duplicar utilizando un 


dispositivo CP como el descrito en este trabajo. Para 


demostrarlo, se utiliza el modelo de simulación, cuya 


funcionalidad ha sido demostrada anteriormente, y los datos 


de caracterización del convertidor de polarización. Los 


resultados de la simulación se muestran en la Fig. 9. 


 
Fig. 9. Transmitancia y sintonización de un LCTF de dos etapas con 


convertidor de polarización. 


Como puede observarse, la transmitancia a 835nm es 


ahora de 25% mientras que a 621nm es de 21%, lo que 


representa una mejora de las pérdidas de inserción del 


dispositivo cercana a 3dB. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha diseñado y desarrollado un detallado 


modelo de simulación de un filtro óptico sintonizable basado 


en CL nemático de alta birrefringencia. Las prestaciones del 


filtro han sido verificadas experimentalmente. El filtro puede 


sintonizarse en un rango cercano a 200nm, con tensiones 


aplicadas inferiores a 1.5VRMS. Como contrapartida, la 


transmitancia máxima del dispositivo es inferior al 15% 


(8.3dB). Para mejorar este último parámetro, se ha propuesto 


un nuevo diseño en el que se incluye un convertidor de 


polarización en la entrada del filtro, en lugar del polarizador 


lineal que se emplea habitualmente en este tipo de 


estructuras. Finalmente, se ha demostrado que, con esta 


nueva configuración, se puede conseguir una reducción de 


las pérdidas de inserción de 3dB. 
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Resumen- This manuscript presents 1-D Koch fractal 
electromagnetic bandgap (KFEBG) microstrip structures. We 
show that the introduction of Koch fractal patterns with an r/a 
ratio higher than 0.5 allows obtaining a wide stop-band low-
pass filter response. To improve the performance of this low-
pass filter, we have applied a tapered technique based on a 
Kaiser distribution to the Koch fractal dimensions and the 
microstrip width. Experimental data confirm the results of the 
simulations. This new structure has not only better 
performance, but it is more compact than the uniform ones. 


I. INTRODUCCIÓN 


Las estructuras de gap electromagnético (EBG) en 
tecnología microstrip han sido intensamente estudiadas desde 
hace unos años [1], [2]. Las estructuras EBG son patrones 
periódicos que presentan una banda de frecuencias en las que 
la propagación electromagnética no está permitida. Por ello, 
se emplean como reflectores de Bragg. En tecnología 
microstrip y en el rango de frecuencia de microondas, la 
estructura más simple y efectiva se obtiene creando un patrón 
periódico grabado en el plano de masa [2]-[4]. El patrón 
puede tener una forma circular [2, 3] o una forma sinusoidal 
o triangular [4]. 


Los reflectores EBG fractales en tecnología microstrip 
son estructuras periódicas que tienen una forma fractal 
grabada en el plano de masa [5]-[7]. En estructuras EBG 
basadas en curvas fractales de Koch (KFEBG) se consigue 
una mejor distribución en el plano de masa por medio de un 
coeficiente r/a (radio/periodo [2]) superior a 0.5 (Fig. 1). 
Esto tiene como consecuencia que los reflectores de Bragg se 
convierten en filtros paso bajo, aunque su comportamiento 
en la banda de paso no es óptimo. Se pueden utilizar técnicas 
de estrechamiento (tapered) para mejorar sus prestaciones, 
como ocurre también en los reflectores EBG convencionales 
[8]. 


El objetivo de este artículo consiste en aplicar una técnica 
de estrechamiento siguiendo una distribución de Kaiser para 
mejorar las prestaciones en la banda de paso de las 
estructuras KFEBG. Debido a que los radios de los patrones 
fractales de Koch están modulados por el estrechamiento de 
la distribución Kaiser, el coeficiente r/a decrece, degradando 


las prestaciones del filtro, que pasa a ser otra vez un reflector 
de Bragg en vez de un filtro paso bajo. Para evitar este 
problema, hemos modificado también la distancia entre los 
patrones fractales de Koch con el fin de mantener el 
coeficiente r/a superior a 0.5 en toda la estructura. 


 


II. ESTRUCTURAS EBG MICROSTRIP BASADAS EN CURVAS 


FRACTALES DE KOCH 


Análisis anteriores de reflectores EBG de dos 
dimensiones (2-D) en tecnología microstrip con tres filas de 
patrones periódicos han mostrado resultados similares que 
los reflectores con una sola fila (una dimensión, 1-D) con los 
mismos patrones  [3]. Por lo tanto, dado que la estructura 1-
D es más compacta que aquélla de 2-D, en este trabajo se 
estudiarán solamente patrones fractales EBG de 1-D en 
tecnología microstrip. 


(a) 


(b) 


Fig. 1.   (a) Vista inferior de la estructura convencional EBG de 1-D en 
tecnología microstrip con seis círculos grabados en el plano de masa. (b) 


Vista inferior de la estructura KFEBG de 1-D en tecnología microstrip con 
nueve elementos fractales de Koch en el plano de masa. La parte superior es 


una línea microstrip de anchura constante W en ambos casos. 


 







  


Las primeras estructuras EBG fractales publicadas en 
tecnología microstrip fueron diseñadas sobre la base de 
fractales de alfombra de Siepinsky [5] y fractales de curva de 
Minkowski [6]. Ambos tipos de fractales se grabaron en el 
plano de masa. En este trabajo, hemos utilizado la primera 
iteración del fractal de Koch con una escala de 1/3 y la 
hemos aplicado a una forma hexagonal, lo que nos ha 
permitido obtener dos posibles geometrías de celdas. De este 
modo, hemos podido conseguir la estructura de la Fig. 1b 
mediante la combinación de estas dos celdas fractales de 
Koch de primer nivel [7]. La parte superior de esta estructura 
es una línea microstrip con una anchura W. 


El patrón grabado en el plano de masa tiene una distancia 
periódica entre los centros de las celdas hexagonales basadas 
en la primera iteración del fractal de Koch. Esta distancia se 
denomina a, y es uno de los parámetros de diseño utilizados 
en la estructura EBG convencional [2]-[4]. Otro parámetro 
de diseño es el radio de la circunferencia r en la cual está 
inscrita la celda hexagonal basada en la primera iteración del 
fractal de Koch (Fig. 2). 


Con el fin de mostrar las prestaciones de una estructura 
KFEBG 1-D en tecnología microstrip con r/a = 0.55, hemos 
simulado dicha estructura con un simulador electromagnético 
(EM) comercial (HFSS). La Fig. 3 presenta el resultado de la 
simulación EM. La estructura (Fig. 1b) fue diseñada con el 


fin de obtener una frecuencia de operación a 4.2 GHz. Para 
ello, la distancia periódica entre celdas a tiene que ser de 
14.1 mm (teniendo en cuenta que g = 2a, siendo g la 
longitud de onda guiada en la línea microstrip no perturbada) 
[2]-[4]. El material utilizado para los cálculos tiene una 
constante dieléctrica r  = 10.2 (tg = 0) y un espesor h = 


0.635 mm. Los conductores fueron considerados perfectos e 
infinitamente delgados (t = 0 m). El número de celdas 
periódicas hexagonales basadas en la primera iteración del 
fractal de Koch es N = 9, como en las referencias [2]-[4] y 
[8]. En la parte superior, la línea conductora tiene una 
anchura W = 0.594 mm, que corresponde a una línea 
microstrip convencional de 50 . 


En la Fig. 3, podemos observar que la estructura KFEBG 
1-D en tecnología microstrip se comporta como un filtro 
paso bajo, aunque la banda de paso tiene muchos rizos 
comparada con una estructura EBG convencional. En la 
siguiente sección, mostraremos cómo podemos mejorar el 
comportamiento del filtro paso bajo mediante una técnica de 
estrechamiento de las celdas fractales. 


 


Fig. 4.  Plano de masa de la estructura KFEBG 1-D en tecnología microstrip 
con la distribución Kaiser modulando las dimensiones de los patrones 


fractales. La parte superior es una línea microstrip de anchura constante W. 


 
Fig. 2.  Patrones fractales con diferentes coeficientes r / a. 
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Fig. 3.  Resultados de los parámetros S simulados para la estructura KFEBG 


1-D con r / a = 0.55. 


III. ESTRUCTURAS KFEBG ESTRECHADAS CON UNA 


DISTRIBUCIÓN KAISER 


Las técnicas de estrechamiento se han empleado para 
mejorar las prestaciones de las estructuras EBG 
convencionales [8], [9]. En este trabajo, utilizaremos una 
técnica de estrechamiento basada en una distribución Kaiser y 
la aplicaremos al radio de cada patrón fractal según su 
posición en el plano de masa. El resultado de esta modulación 
se muestra en la Fig. 4. Con esta estructura, se espera una 
mejora de la respuesta en frecuencia, dado que la función de 
estrechamiento produce una adaptación progresiva de la 
impedancia característica de la onda de Bloch a las 
impedancias características de entrada y salida [10]. La 
distribución de los radios de las celdas fractales en la Fig. 4 
sigue la siguiente ecuación 
 
    1, 0    ,iL/zTrr maxi   (1) 


 
rmax es el radio de la celda fractal central y T es la función de 
estrechamiento. En el caso de una distribución Kaiser, esta 
función viene dada por la siguiente ecuación 
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(a) 


(b) 


Fig. 6.  (a) Vista superior de la estructura KFEBG 1-D con anchura de línea 
microstrip modificada según una distribución Kaiser. (b) Vista inferior de la 
estructura KFEBG 1-D siguiendo una distribución Kaiser en las dimensiones 
de los patrones fractales, con la distancia ai modificada en consecuencia. 


I0 es la función de Bessel modificada de primera especie, z/L 
es la posición longitudinal normalizada en el circuito, y L es 
la longitud del circuito. 
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Fig. 5.  Resultados de los parámetros S simulados para la estructura de la Fig. 


4 con rmax/amax = 0.55. 


 La Fig. 5 muestra los parámetros S simulados de la 
estructura representada en la Fig. 4 con un valor periódico 
amax constante entre los patrones fractales, correspondiente al 
coeficiente rmax/amax=0.55. Los resultados muestran que se 
mejora el comportamiento en la banda de paso, mientras que 
la banda de rechazo se deteriora con respecto a la estructura 
anterior (Fig. 3). Esto se debe a que el coeficiente ri-1/ai  
vuelve a ser inferior a 0.5 (el límite entre el filtro paso bajo y 
el reflector de Bragg) cuando nos alejamos del centro de la 
estructura. Los radios ri de las celdas fractales disminuyen 
por debajo de rmax, mientras que la distancia de separación ai 
se mantiene constante e igual a amax. 
 Con el fin de mejorar el comportamiento del filtro paso 
bajo de la estructura KFEBG en tecnología microstrip con la 
distribución Kaiser, proponemos las siguientes 
modificaciones. En vez de utilizar un periodo fijo a, 
modificamos éste de manera proporcional a los radios de las 
celdas fractales según la siguiente expresión 
 
  (3) ,,i./ra ii 2 1     5501  
 
Al mismo tiempo, se modifica el ancho de la línea microstrip 
siguiendo la siguiente distribución Kaiser 
 
  (4)    1, 0    ,iL/zTWW maxi 
 
T es la función de estrechamiento Kaiser definida en (2). 


Gracias a la variación de ai, esta estructura es casi un 20% 
más compacta que la anterior. En la Fig. 6, podemos observar 
el efecto de esta distribución tanto en la parte de las patrones 
fractales como en la parte de la línea microstrip. 
 La Fig. 7 representa la respuesta en frecuencia simulada 
de la estructura de la Fig. 6 con Wmax = 2 mm. Podemos 
observar que las prestaciones han mejorado 
considerablemente con respecto a aquellas estructuras 
KFEBG de la Fig. 3 y Fig. 5. La atenuación simulada en la 


banda de rechazo se mantiene por debajo de 80 dB hasta una 
frecuencia de casi 8 GHz. En la banda de paso, la nueva 
estructura conserva las prestaciones de la estructura con 
distribución Kaiser y periodo constante (Fig. 5), con un leve 
rizado de S21 en comparación con la estructura KFEBG 
simple (Fig. 3), y un valor pequeño en cuanto al coeficiente 
de reflexión. 
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Fig. 7.  Resultados de los parámetros S simulados y el parámetro S21 medido 


experimentalmente  para la estructura de la Fig. 6. 


 Con el fin de comprobar experimentalmente la validez de 
nuestras simulaciones, hemos fabricado la nueva estructura 
(Fig. 6) y hemos medido sus parámetros S con el analizador 
vectorial 5071B (300 kHz – 8 GHz) de Agilent. La conexión 
entre el analizador de redes y la estructura de la Fig. 6 se 
llevó a cabo mediante un sistema que realiza la transición 
coaxial-microstrip (Anritsu 3680K). La estructura se fabricó 
en un material de Arlon (AD1000). Este sustrato tiene una 
constante dieléctrica r  = 10.2 (tg = 0.0023 a 10 GHz), un 


espesor h = 0.635 mm, y un espesor de cobre t = 17.5 m. 
 Los resultados de las medidas están representados en la 
Fig. 7 juntos con las simulaciones. Las medidas confirman las 


 







  


 


características de un filtro paso bajo con una alta atenuación 
en la banda de rechazo y un leve rizado en la banda de paso. 
La diferencia en las magnitudes entre los resultados 
simulados y medidos es debido a que no se consideraron las 
pérdidas del conductor y del material durante las 
simulaciones, y por potro lado, a las prestaciones del sistema 
de medida (errores de las medidas de los parámetros S con el 
analizador de redes y errores de repetibilidad con la 
transición coaxial-microstrip). 
 


IV. CONCLUSIONES 


En este artículo, hemos utilizado la primera iteración del 
fractal de Koch y la hemos aplicado a una forma hexagonal 
para obtener estructuras de gap electromagnético (KFEBG) 
en tecnología microstrip de una dimensión. Estas estructuras 
permiten superar el límite superior del coeficiente r/a = 0.45 
que se puede conseguir con estructuras EBG microstrip 
estándar. Para coeficientes r/a > 0.5,  las estructuras KFEBG 
se comportan como un filtro paso bajo. Para mejorar el fuerte 
rizado en la banda de paso y la atenuación en la banda de 
rechazo de la respuesta de este filtro paso bajo, hemos 
aplicado una distribución Kaiser a los patrones fractales de 
Koch, así como a la distancia que separa dichos fractales, y a 
la anchura de la línea microstrip. Una ventaja adicional de 
esta modulación, es que el tamaño del dispositivo se reduce. 
Los resultados de simulación se han comprobado 
experimentalmente con la fabricación y medida de una 
estructura real. 
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Resumen—A design strategy for different geometries of ta-
pered transitions from microstrip lines to dielectric substrate
integrated waveguides (SIW) is described in this paper. The
design technique consists on obtaining a good starting point for
the length and final width of the transition. Next both parameters
are optimized at the same time until a good design with minimum
reflection in the frequency band of interest is obtained. This
technique has been applied to the design of transitions whose
impedance variation follows some mathematical expression, some
of them from the classical theory of lines impedance matching.


I. INTRODUCCIÓN


Hace aproximadamente diez años se propuso la guı́a de
ondas integrada en sustrato dieléctrico (Substrate Integrated
Waveguide o SIW) [1]. Esta guı́a de ondas está formada por
dos filas paralelas de vı́as metálicas, las cuales están insertadas
en un sustrato cubierto también por metal. Este dispositivo se
comporta como una guı́a de ondas en un circuito impreso.
Si el diámetro de los postes y la distancia entre ellos son
elegidos adecuadamente, la energı́a que se escapa entre los
postes es despreciable. Sin embargo, para conectar circuitos
activos o para medir los parámetros circuitales de este tipo
de dispositivos, es necesario acceder con algún tipo de lı́nea
de transmisión planar, tales como la lı́nea coplanar o la lı́nea
microtira.


L


W


Fig. 1. Guı́a de ondas integrada en sustrato con transiciones a lı́nea microtira.


En los últimos años se puede apreciar en la comunidad
cientı́fica un interés creciente en el desarrollo de métodos
rápidos y precisos para el diseño de transiciones de baja
reflexión desde lı́neas planares, especialmente lı́nea microtira,
a guı́as SIW. Prueba de ello son los muchos artı́culos que
tratan este tema, como por ejemplo [2], [3], [4]. En [5] se


propone una ecuación genérica para el diseño de la anchura
W de la transición rectilı́nea de lı́nea microtira a SIW (ver fi-
gura 1). Este valor de W , no obstante, se obtiene analizando la
transición mediante un circuito equivalente muy simplificado.
De esta forma se puede obtener un diseño para la transición
de forma casi analı́tica y muy rápidamente, pero al no utilizar
simuladores de onda completa no se tienen en cuenta todos los
fenómenos electromagnéticos de forma rigurosa y por tanto
el resultado no es el mejor posible. En el extremo opuesto
está la estrategia de diseño basada en una optimización ciega
(sin valores iniciales para los parámetros de diseño W y L)
mediante un simulador de onda completa, que corre el riesgo
de quedarse atrapada en mı́nimos locales y no alcanzar el
mejor diseño posible.


En este trabajo se ha diseñado la transición buscando
primero un buen punto inicial para los parámetros de diseño
(L y W ), y posteriormente se han refinado esos valores
iniciales de forma conjunta. Esta técnica de diseño se ha
aplicado al diseño de transiciones de lı́nea microtira a SIW
con diferentes patrones de variación de la impedancia, la
mayorı́a de ellos los que se pueden encontrar en la biblio-
grafı́a clásica de circuitos adaptadores de impedancia [6]. Los
resultados obtenidos muestran que para todas las geometrı́as
de transición se consiguen muy bajas reflexiones en la banda
de frecuencia de interés. Una de las transiciones diseñadas con
esta técnica ha sido fabricada y en la sección de resultados se
muestra una comparación entre la simulación y las medidas.


II. GEOMETRÍA DE LA TRANSICIÓN


Los parámetros de diseño de una transición son la longitud
L y la anchura W . Pero la transición no tiene por qué ser
rectilı́nea y variar la anchura de la lı́nea microtira de forma
lineal como lo hace en la figura 1 (como sucede en la mayorı́a
de contribuciones cientı́ficas publicadas hasta la fecha, véase
por ejemplo [5]). En este trabajo se pretende explorar nuevas
posibilidades para la geometrı́a de la transición.


Si obviamos el salto al final de la transición de lı́nea
microtira a SIW, y nos quedamos sólo con la parte en
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Tabla I. Expresiones para la variación de la impedancia


geometrı́a microtira de la transición, y utilizando las ecua-
ciones que relacionan los parámetros fı́sicos de la lı́nea
microtira con su impedancia (http://wcalc.sourceforge.net/cgi-
bin/microstrip.cgi), podemos reducir la transición a un proble-
ma clásico de adaptación de una lı́nea de impedancia Z2 a otra
de impedancia Z1 (ver figura 2). Normalmente o bien Z1 o Z2


serán de 50 Ω según sea la transición de entrada o de salida
(ver figura 1).


Z1


Z2


L


W


Fig. 2. Posición de las impedancias Z1 y Z2


Utilizando la aproximación de pequeñas reflexiones (válida
sólo para modos TEM), se puede obtener el factor de reflexión
de la estructura de la figura 2 mediante la siguiente expresión
[6].
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En [6] se proponen diferentes expresiones teóricas de
variación de la impedancia desde Z1 a Z2 a lo largo de la
transición, y que proporcionan muy baja reflexión en un cierto
ancho de banda, ya que la reflexión nula se puede conseguir
tan sólo en un conjunto discreto de puntos en frecuencia.
En la tabla I se muestran las expresiones para la variación


de impedancia propuestas en [6] (variaciones exponencial,
triangular y Klopfenstein) junto con otras nuevas propuestas
en este trabajo (coseno y tangente hiperbólica).
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Fig. 3. Variación de Z1 = 90 Ω a Z2 = 50 Ω para diferentes geometrı́as de
la transición


5 10 15 20 25 30


−60


−40


−20


βL


R
efl


ex
ió


n
(d


B
)


Exponencial
Triangular
Klopfenstein
Coseno
Tanh


Fig. 4. Reflexión de la transición microtira a microtira de la figura 2.


La figura 3 muestra la variación de la impedancia a lo
largo de la transición para cada una de las expresiones de la
tabla I suponiendo unos valores de Z1 = 90 Ω y Z2 = 50 Ω
y una transición de longitud L = 10 mm. Y la figura 4
muestra el factor de reflexión de cada una de las transiciones
calculado mediante la aproximación de pequeñas reflexiones
(ecuación 1). Se puede observar en esta gráfica cómo varı́a el
comportamiento de la reflexión bien fijando la longitud L de
la transición y variando la frecuencia (y por tanto la constante
de fase β), o bien fijando la frecuencia y variando la longitud
L. Como se puede observar cada transición tiene un comporta-
miento distinto y presenta diferentes ventajas e inconvenientes
con respecto las demás. Si fijamos la frecuencia, vemos







como la variación exponencial de la impedancia es la que
proporciona el primer nulo de reflexión para una transición
más corta, pero en cambio mantiene valores de reflexión muy
altos aunque aumentemos la longitud. En el otro extremo
la variación en forma de tangente hiperbólica proporciona
valores muy bajos de reflexión pero para transiciones de
mucha longitud.


En cualquier caso la reflexión de la figura 4 es para la
estructura de la figura 2, donde no se ha tenido en cuenta
el salto de lı́nea microtira a SIW. Este salto modificará el
factor de reflexión sustancialmente y como se verá en la
siguiente sección los valores de la figura 4 servirán sólo para
establecer un valor inicial para la longitud L que luego se
verá modificado al minimizar la reflexión teniendo en cuenta
también el salto de lı́nea microtira a SIW.


III. ESTRATEGIA DE DISEÑO


La estrategia de diseño que se ha seguido consiste en las
siguientes tres fases.


A. Valor inicial de W


En primer lugar se utiliza la expresión cerrada de [5] para
obtener un valor inicial para la anchura W que minimiza la
reflexión desde una lı́nea microtira de anchura W a la SIW. A
continuación se utiliza un simulador comercial (HFSS) para
realizar (tomando como punto inicial el valor de W obtenido
anteriormente) un análisis paramétrico a la frecuencia central
variando W hasta encontrar el valor que minimiza la reflexión.


B. Valor inicial de L


Una vez fijada la anchura W se decide qué geometrı́a de
transición utilizar (exponencial, triangular, etc.), y se busca
en la figura 4 y para la frecuencia central de trabajo (y el
correspondiente valor de β) el valor de L que se corresponde
con el primer mı́nimo, ya que ese valor será el que nos
proporcione una transición con bajas reflexiones más corta.
La obtención de este punto inicial es analı́tica.


A continuación se utiliza HFSS para realizar otro análisis
paramétrico esta vez variando sólo la longitud de la transición
L hasta minimizar las reflexiones.


C. Optimización conjunta de W y L


Utilizando como punto inicial los valores de W y L
descritos anteriormente, se realiza una optimización con HFSS
en la que se varı́an W y L a la vez hasta conseguir los valores
óptimos que minimizan la reflexión con el simulador de onda
completa.


Una vez terminado el diseño, se valora la bondad del mismo
simulando una estructura como la de la figura 1, en la que hay
una transición de entrada con los valores óptimos obtenidos
de W y L, un tramo de SIW vacı́o, y la misma transición a la
salida. Para simular esta estructura se segmenta en tres partes
(transición de entrada, guı́a SIW, y transición de salida). Se
calculan las matrices de parámetros de dispersión multimoda-
les de cada segmento, y se enlazan con el método eficiente
descrito en [7]. Los parámetros circuitales de las transiciones
de calculan con HFSS, y los de la guı́a SIW con el método
hı́brido acoplo modal y método de los momentos altamente
eficiente descrito en [8]. Los parámetros de dispersión están
referidos a guı́as de onda rectangular cuya anchura es la


anchura de la guı́a equivalente a la de la SIW (ver [9]).
Para conseguir unos resultados precisos ha sido necesario
considerar 5 modos guiados en los accesos e incluir un par
de postes de la guı́a SIW en el segmento que incluye a la
transición.


IV. RESULTADOS


La nueva estrategia de diseño se ha utilizado para diseñar
transiciones para un filtro de frecuencia central f0 = 11 GHz
y un ancho de banda de BW = 600 MHz en tecnologı́a
SIW y con un sustrato RO4003(tm). La anchura de la lı́nea
microtira para 50 Ω a la frecuencia central y para este tipo
de sustrato es de 3,64 mm. Utilizando las aproximaciones
de [5] el valor inicial para W es 2,9096 mm. El análisis
paramétrico con HFSS proporciona los resultados que se
muestran en la figura 5, donde se puede apreciar que el valor
de W que minimiza las pérdidas es W=5 mm. La impe-
dancia para esta anchura de lı́nea microtira es Z1 = 40,7 Ω
(http://wcalc.sourceforge.net/cgi-bin/microstrip.cgi).
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Fig. 5. Análisis paramétrico con HFSS para determinar W


Una vez obtenido el valor inicial de W , se acude a la gráfica
de la figura 4 y se busca para cada geometrı́a de transición
el valor de β L para el cuál se produce el primer mı́nimo.
Se despeja el valor de L y se toma como punto inicial para
realizar un análisis paramétrico con HFSS y obtener el valor
de L que minimiza la reflexión.
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Fig. 6. Reflexión de los diseños obtenidos para las diferentes formas de
transición







Finalmente se realiza una optimización a partir de los
valores iniciales de W y L en la que se refinan simultánea-
mente los dos parámetros. La figura 6 muestra la reflexión
de las distintas geometrı́as de transición diseñadas con este
procedimiento. Se puede observar que en todos los casos se
consiguen valores muy bajos de reflexión, siendo la transición
con variación de impedancia con forma triangular la que
mejores resultados proporciona.


Etapa Simulaciones Puntos Multimodal


Cálculo de W inicial 30 3 No


Cálculo de L inicial 20 51 No


Optimización de L y W 10 3 No
Análisis Final 1 51 Si


Tabla II. Simulaciones realizadas en cada fase del diseño.


La tabla II muestra el número de simulaciones de HFSS
empleadas en cada fase del proceso de diseño, el número
de puntos de frecuencia utilizados en cada simulación, y el
carácter (multimodal o no).
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Fig. 7. Esquema del circuito fabricado. εr = 3,55, Lµs = 1,5 mm, wsiw =
10,767 mm, l = 19,5 mm, wµsf = 13,6325 mm, wµs0 = 3,65 mm,
d = 1,5 mm, S = 3 mm


Fig. 8. Circuito fabricado.


Para verificar la nueva estrategia de diseño ésta se ha aplica-
do al diseño de una transición clásica de forma rectilı́nea. Se
pretende que esta transición opere a la frecuencia central de
11 GHz con un ancho de banda de 600 MHz, y adapte la lı́nea
microtira a una guı́a SIW con postes de diámetro d = 1,5 mm
separados S = 3 mm. La distancia entre centros de las paredes
de la guı́a SIW es wsiw = 10,767 mm (ver figura 7). Con
estos datos la técnica de diseño proporciona unos valores
óptimos para la transición rectilı́nea de Lµs = 1,5 mm y
wµsf = 13,6325 mm. Con el objeto de comprobar experi-
mentalmente la bondad del diseño, se fabrica un circuito con


las transiciones de entrada y salida diseñadas, y un tramo de
l = 19,5 mm de la guı́a SIW vacı́a (ver figuras 7 y 8).


La figura 9 compara la simulación del circuito con HFSS y
las medidas. Se puede observar una buena coincidencia entre
simulación y medidas.
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Fig. 9. Comparación entre simulación con HFSS y medidas. σ = 5,813·107


tg(δ) = 0,0027


V. CONCLUSIONES


En este trabajo se presenta una nueva estrategia de diseño
para transiciones de lı́nea microtira a guı́a integrada en sustra-
to dieléctrico. La estrategia de diseño utiliza un simulador co-
mercial de onda completa, y para guiar el proceso de diseño y
minimizar el número de simulaciones, primero busca un valor
inicial para la anchura, luego un valor inicial para la longitud,
y finalmente optimiza ambos parámetros conjuntamente. Se
ha aplicado con éxito esta nueva técnica a varias geometrı́as
de transiciones, siendo la geometrı́a triangular la que mejores
resultados proporciona. Para validar la estrategia de diseño, se
ha aplicado también a la geometrı́a clásica rectilı́nea y se han
comparado los resultados de las simulaciones con medidas.
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Abstract— This paper presents the design of a W-band ra-
diometer with a beam-scanning antenna system for imaging
purposes. Images with a temperature resolution on the order
of 1 ◦K and a spatial resolution of 4 cm are obtained with
this system at 1 m stand-off distance. A comparison of the
imaging performance between indoor and outdoor environments
is presented. Moreover, the results at W-band are compared
with infrared images of the scene to assess the concealed object
detection capabilities of the system.


I. INTRODUCTION


Millimeter wave passive imaging is emerging as an alter-
native technique to X-Ray scanners for detecting concealed
objects through obscurants as clothes or luggage bags. In
passive imaging no radiation is emitted by the system and
therefore the imaging process is harmless to the human being.
In the millimeter and sub-millimeter wave bands, spatial
resolutions on the order of the centimeter are achieved with
relatively small antenna systems. Moreover, clothes can be
penetrated by millimeter wave radiation revealing the hidden
objects behind them.


The radiometer presented in this paper works in the 94
GHz atmospherical window. In this frequency band there are
many commercial RF components available, simplifying the
construction of the system. Furthermore, a large available
bandwidth reserved for radiometric purposes is available in
the W-band, allowing a reduction in the required integration
time and therefore speeding up the acquisition of the image.


A parabolic reflector in a pan-tilt scanner has been inte-
grated in the radiometer in order to perform passive imaging
at a standoff distance of 1 meter. The aim of this paper is to
show the main characteristics of the complete system, as well
as its imaging performance. Moreover, a comparison among
the results obtained in the indoor and the outdoor radiometric
scenarios is carried out.


II. RADIOMETER DESIGN AND PERFORMANCE


The radiometer consists on a heterodyne receiver with a 64
dB of gain and a local oscillator frequency of 91 GHz. Figure
1 shows a photograph of the complete system, where both the
radiometer and the antenna system are shown. The complete
radiometer, with the exception of the 10 MHz reference, is
contained in a thermal controlled box. A proportional-integro-
differential controller, 3 heating resistors and 2 cooler fans
are used to perform the temperature control. The structure of
the receiver and signal treatment is described in the following
points.


Fig. 1. Photograph of the W-band passive imaging system.


A. W-band RF stage


The first component of the RF chain is an isolator with
1.5 dB of losses and 20 dB of isolation. The aim of this
component is to prevent the noise generated by the LNA to be
radiated to the measured scene. The radiation of noise from
the radiometer is reflected at the measured scene and disturbs
the measurement of the apparent temperature of the imaged
object. However, the 1.5 dB of losses at the beginning of
the receiver chain drastically increases the noise factor of the
receiver, thus increasing the system noise temperature. Figure
2 presents the receiver schematic of the radiometer with a
detailed specification of the main components.


The isolator is followed by two LNAs with a total gain
of 64 dB from 85 GHz to 95 GHz, and a noise figure of 5
dB. The amplified RF signal is mixed using a double-balanced
mixer with a 91 GHz local oscillator (LO) signal with 8 dB of
conversion losses. Since no RF filter is placed to eliminate one
of the sidebands, a double-sideband conversion is performed
by the mixer.


B. Local oscillator generation


The local oscillator signal is the result of multiplying
a 10 MHz reference signal provided by a oven-controlled
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Fig. 2. Receiver schematic and hardware components of the TPR.


crystal oscillator. The first multiplication by a value of 23.7
is performed by a frequency synthesizer based on a voltage
controlled oscillator (VCO) with a phase-locked loop (PLL),
producing an output frequency of 237 MHz. A phase-locked
oscillator (PLO) follows the synthesizer and multiplies the
signal by 64 giving a output frequency of 15.16 GHz. In order
to clean the spurious tone created by the PLO at the output half
frequency, a high pass filter based on two Ku band coaxial-
to-waveguide transitions in a “through” configuration is used.


Finally the 15.16 GHz tone coming from the filter is
multiplied by 6 using a W-band multiplier. As a result, a 91
GHz frequency tone is obtained with 10 dBm of power and
used as a LO of the system.


C. Baseband signal


The power of the signal downconverted by the mixer is
detected using a linear RMS power detector. The output
voltage of the power detector is proportional to the input
RMS voltage with the following relation V out = 7.7V inRMS .
The RF bandwidth of the power detector goes from near
DC to 3 GHz, whereas the video bandwidth is fixed to 1
KHz. The output voltage is sampled each 500µs by a 16-
bit analog-to-digital converter and the result is transferred to a
microcontroller. A configurable sample averaging is performed
by the microcontroller being the result transmitted to the PC.


D. Radiometric sensitivity


The radiometric sensitivity of the radiometer has been
characterized and is described by the equation 1. Where TA is
the antenna temperature, TR is the receiver noise temperature,
BRF is the RF effective noise bandwidth of the system and τ
is the integration time.


∆T =
TA + TR√
BRF · τ


(1)


The antenna temperature is approximately 300 ◦K and de-
pends on the imaging scene. The radiometer noise temperature
TR is obtained from the calibration of the system and has a
value of 2925 ◦K. It includes the effect of noise introduced by


Fig. 3. Radiometer sensitivity depending on the integration time.


the isolator, introduced by the first LNA and the phase noise
contribution of the local oscillator. BRF has been measured
obtaining a value of 3 GHz. Figure 3 presents the radiometric
resolution of the system depending on the integration time.
Usually, 70 ms of integration time are used to acquire the
images with the radiometer yielding a radiometric resolution
of 0.22 ◦K.


III. ANTENNA SYSTEM


A. System description


Figure 4 shows a photograph of the antenna system with
a description of the main components. It is based on a 90 ◦-
offset parabolic reflector with a diameter of 100 mm and an
effective focal length of 152 mm. The reflector is fed by a
conical horn antenna placed at 192 mm. It should be pointed
out that the feeder is placed further away than the focal point
of the reflector in order to focus at 1 meter distance instead of
focusing at the infinite. A pan-tilt scanner that is able to aim
in azimuth and in elevation angles by using two servo motors
is used to acquire raster images.


B. Simulation results


The radiation pattern of the reflector fed by the horn antenna
has been simulated using physical optics. Figure 5 shows
the simulated E-plane and the H-plane cuts of the radiation
pattern. The resulting beamwidth is 2.28 ◦ that is translated
into a pixel dimensions of 4x4 cm at 1 meter standoff distance.


The beam efficiency has been calculated using the equation
2 where U(θ, φ) is the radiation pattern of the reflector fed by
the horn and θb is half of the beamwidth of the antenna. This
calculation gives the ratio of power received by the imaged
pixel over the total power received.


beam efficiency =


∫ θb
0


∫ 2π


0
U(θ, φ) sin θdθdφ∫ π


0


∫ 2π


0
U(θ, φ) sin θdθdφ


(2)


The beam efficiency computed using the simulated results
of the radiometer antenna system is 94%. This value should
be close to 100 % in order to prevent radiometric errors in the







Fig. 4. 90 ◦-offset reflector in a pan-tilt scanning system.
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Fig. 5. Radiation pattern of the antenna system.


measurement of the image caused by sidelobes of the radiation
pattern or spillover at the reflector.


IV. INDOOR IMAGING


An indoor image from a person carrying a toy gun on the
waist has been acquired. Figure 6(a) shows the reconstructed
radiometric image with 100x40 pixels of the person. The toy
gun and the belt buckle are recognizable as well as the mobile
phone carried on the pocket. The integration time used to
acquire the image is 70 ms per pixel with a total acquisition
time of 7 minutes. The image has 19 ◦K of dynamic range,
being the apparent temperature of the background at 295 ◦K.
The apparent temperature of the person is around 305 ◦K.
Equation 3 shows the relation between emissivity, reflectivity
and transmissivity [1].


(a) Image acquired with the W-band
radiometer


(b) Image acquired with an IR
camera


Fig. 6. Indoor radiometric and infrared images of a person with a
concealed toy gun under a T-shirt.


e+ r + t = 1 (3)


The transmissivity of the imaged objects like the person
skin or the toy gun is negligible [2]. Therefore the apparent
temperature of an object at the scene will depend mainly on
its reflectivity and its emissivity. In the case of the skin, both
emissivity and reflectivity have a value of 0.5 at 100 GHz.
Therefore, the apparent temperature of the person skin in the
image will depend on the mean value between its physical
temperature and the reflected brightness temperature of the
environment. The metal surface of the gun, however has a
reflectivity value of 1, thus only reflecting the environmental
brightness temperature. As a result of the low contrast of the
scneario, a noisy image is obtained and the gun is detected but
hard to identify. Nevertheless, the contrast level of the image
can be enhanced by using external illumination [3][4].


Since the image has been acquired in an inhomogeneous
scenario with a non-controlled environmental brightness tem-
perature, the image presents different apparent temperature for
different parts of the skin. Figure 6(b) shows an infrared image
of the same scene described in this section, however it is taken
from another point of view. The toy gun is still recognizable
in this image since only a thin T-shirt nearly transparent to
millimeter wave and infrared radiation is worn by the person.
Further indoor experiments have been carried out wearing the
object under a thick jacket in which the radiometer is still able
to detect the concealed toy gun whereas the infrared camera
is not.


V. OUTOOR IMAGING


Figure 7(a) presents a 100x50 pixels image of a person with
a concealed toy gun as in figure 6(a) but in this case the image
has been acquired in an outdoor environment. In the outdoor
environment the dynamic range of the image is around 200







(a) Image acquired with the W-band
radiometer


(b) Outdoor Scene


Fig. 7. Outdoor scene and radiometric image of a person with a
concealed toy gun under a T-shirt.


◦K with a background apparent temperature of approximately
100 ◦K.


The image has been obtained in a roof of a building with an
inclined metallic plate that reflects the sky as shown in figure
7(b). Therefore the background of the image has the same
brightness temperature as the sky. A temperature gradient of
around 50 ◦K is observed in the body. This effect is due to
the incidence angle of the radiometer at the person.


For negative incidence angles, that is when aiming below
the waist of the person, the body is reflecting the floor of the
roof that is around 310 ◦K of physical temperature. Hence,
this part of the image appears warmer due to the contribution
of the building and the surroundings. Nevertheless, for pos-
itive incidence angles the body reflects the sky reducing the
apparent temperature of this part of the body. Furthermore,
for high incidence angles there is a distortion caused by the
projection of the beam on the body and by the displacement
of the focus of the reflector. This distortion is clearly observed
in the image as a stretched neck.


The toy gun appears with an apparent temperature of around
240 ◦K since it reflects partially the sky. The high contrast of
the image compared with the radiometer sensitivity provides a
clean image compared with the much noisy image presented
in section IV. The smooth edges and the uniformity of the
image provide a better the detection and identification of the
object.


VI. CONCLUSIONS


In this paper the design of W-band radiometer with a
beam-scanning system has been described. Moreover, the
main differences between indoor and outdoor passive imaging
have been presented with examples of each situation. The
radiometer sensitivity is enough to detect a concealed toy gun
under a T-shirt in an indoor environment. However due to
the low contrast of the image the identification of the object
is hard to achieve. In the outdoor environment, where the


contrast is clearly higher than the radiometric sensitivity the
smooth edges and the clean image allows both detection and
identification of the concealed object. In order to speed up the
acquisition time, an integrated array of receivers [5][6] should
be implemented in order to reduce mechanical movements.
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RESUMEN 
El concepto de ‘metamaterial’ irrumpió con notable 


fuerza en el ámbito de la ingeniería con el nuevo siglo. La 
razón de ello fue la demostración experimental de que se 
podían construir medios artificiales con valores de ε y μ 
simultáneamente negativos en el margen de los GHz [1]. El 
experimento de Smith et al. [1] se basó en los trabajos 
previos de Pendry et al. [2, 3] en los que mostraba el camino 
para obtener por separado valores de ε y μ negativos, y 
despertó un inusitado interés en las propiedades de la 
electrodinámica en medios doblemente negativos, analizadas 
más de tres décadas antes por Veselago [4]. Desde el punto 
de vista de ingeniería, las aplicaciones reales de esta ‘nueva’ 
electrodinámica se vieron impulsadas notablemente con la 
aparición en 2001 del denominado enfoque de ‘línea de 
transmisión’ [5], que recurre al concepto de línea de 
transmisión artificial para emular los fenómenos de 
propagación asociados a la propagación en líneas de 
transmisión con medios doblemente negativos. De esta 
manera se obviaba la necesidad de disponer de tales medios 
y, al mismo tiempo, se eliminaban algunas de las importantes 
restricciones que tenían gran parte de sus realizaciones, tales 
como reducido ancho de banda y elevadas pérdidas. 


 
En el caso de guías de onda, este enfoque fue adoptado 


de forma implícita por Marqués et al. [6] en su experimento 
seminal en el que conseguían propagar señales a través de 
una guía de onda por debajo de su frecuencia de corte 
insertando anillos resonantes que proporcionaban valores 
negativos de μ. En este experimento los valores negativos de 
ε estaban asociados al comportamiento del modo TE 
dominante por debajo de su frecuencia de corte. En 2005, 
Esteban et al. [7] propusieron una versión dual del 
experimento anterior que empleaba una estructura de hilos 
conductores para obtener valores negativos de ε y modos TM 
al corte para emular valores negativos de μ. Este enfoque 
permitió reducir notablemente las pérdidas y aumentar 
considerablemente el ancho de banda. No obstante, esta 
estructura resulta difícil de fabricar, lo que ha limitado su 
empleo en aplicaciones reales de ingeniería. También en 
2005, Eshrah et al. [8] propusieron otra tecnología diferente 
para obtener propagación ’backward’. En este caso se trataba 
de una guía con una de sus caras corrugadas, estando las 
corrugaciones rellenas de material dieléctrico. El esquema 


conceptual en términos de ‘metamateriales’ era bastante 
simple: la propagación del modo dominante se interpretaba 
en clave de circuito equivalente paso alto, mientras que las 
corrugaciones rellenas de dieléctrico introducían la requerida 
impedancia serie que permitía obtener una respuesta paso-
banda. Aunque la estructura tampoco es fácil de construir, 
presenta la ventaja de dejar libres tres de las cuatro caras de 
la guía, lo que facilita la construcción de, por ejemplo, 
ranuras sobre ellas.     


 
De las muchas aplicaciones propuestas para la 


propagación ‘backward’  en guías de ondas destaca la 
posibilidad de construir antenas cuyo haz principal puede 
orientarse modificando la frecuencia de la señal (‘beam-
scanning’). No hay muchas realizaciones de este concepto en 
guías de onda y sólo recientemente se ha propuesto una 
metodología de diseño específica para el caso de ranuras 
longitudinales en la cara ‘ancha’ de la guía [9]. Esta 
metodología recupera la teoría clásica de diseño de antenas 
de ranura propuesta por Elliott [10] y la adapta a las 
características de propagación ‘backward’. Con ella ha sido 
posible diseñar una innovadora antena que permite una 
orientación de ±30º del haz principal con niveles apreciables 
de ganancia y adaptación en la banda 8,25-10,50 GHz. Esta 
antena de ranura es un ejemplo más de que la introducción 
del concepto de ‘metamaterial’ ha inspirado nuevas 
aplicaciones en ingeniería, aunque haya que reconocer que 
tales aplicaciones no emplean ningún tipo de ‘metamaterial’. 
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ANÁLISIS MODAL DE COMPONENTES


PASIVOS BASADOS EN GUÍAS CIRCULARES
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Resumen—In this paper, the full-wave analysis of passive
devices with circular and arbitrarily-shaped waveguides is consi-
dered. In order to implement an accurate and fast analysis tool,
the well-known Boundary Integral-Resonant Mode Expansion
(BI-RME) method has been accordingly extended. Standard
circular waveguides are used for the resonant mode expansion,
whereas the arbitrary contour is defined by any combination
of straight, circular and elliptical segments, thus allowing the
exact representation of the most widely used geometries. The
proposed algorithm extends the previous implementations of the
BI-RME method, either based on rectangular waveguides for
the mode expansion, or those based on circular waveguides but
only considering straight segments for defining the perturbed
contour.


I. INTRODUCCIÓN


El análisis de componentes pasivos de microondas en


tecnologı́a guiada se ha llevado a cabo tradicionalmente


mediante la segmentación de la estructura en bloques simples:


secciones de guı́a, discontinuidades, uniones planares, etc. [1].


En lugar de considerar la estructura completa, es más sencillo


y computacionalmente más eficiente analizar los diferentes


bloques de forma independiente, combinándolos al final para


obtener la respuesta completa del componente.


Los principales métodos de análisis de estructuras guiadas


empleados en la actualidad se dividen en dos grupos. Por un


lado están las técnicas que resuelven ecuaciones integrales


aplicando diferentes algoritmos, como el método de los mo-


mentos (MoM) [2]. Por otro lado están las técnicas basadas


en la discretización espacial, como el método de elementos fi-


nitos (FE) [3] o el método de diferencias finitas en el dominio


del tiempo (FDTD) [4]. Las técnicas pertenecientes al primer


grupo resuelven, generalmente, problemas de autovalores no


lineales, por lo que su coste computacional es relativamente


alto si se desean considerar un gran número de modos. Por su


parte, las técnicas pertenecientes al segundo grupo resuelven


problemas algebraicos de gran tamaño, computacionalmente


menos exigentes pero que necesitan un gran número de


iteraciones para obtener resultados convergentes, además de


tener unos mayores requerimientos de memoria y uso de CPU


para mallar adecuadamente la estructura. Además de estos


dos grupos, también existen los llamados métodos hı́bridos,


aquellos que combinan técnicas de ambos grupos, como por


ejemplo la combinación de mode-matching con elementos


finitos (MM-FE) [5].


En este artı́culo se propone la extensión del método Boun-


dary Integral - Resonant Mode Expansion (BI-RME) en 2D


[6]. Este método resuelve una ecuación integral combinando


el método de los momentos con una expansión de modos


resonantes, y conduce a un problema de autovalores lineal


de tamaño moderado. El carácter lineal del problema supone


una ventaja importante respecto a los métodos que resuelven


problemas de autovalores no lineales, puesto que el coste


computacional del análisis es menor. Además, el tamaño mo-


derado del problema presenta ventajas respecto a los métodos


de discretización, ya que implica menores requerimientos de


almacenamiento y procesado.


La extensión propuesta en este artı́culo consiste en ampliar


el tipo de segmentos que pueden ser utilizados para definir


la estructura arbitraria. La publicación inicial de este método


[6] consideraba únicamente el uso de segmentos rectos para


definir la estructura. Posteriormente, se extendió el método


para permitir utilizar arcos circulares y elı́pticos utilizando


como estructura resonante una guı́a rectangular [7]. En este


artı́culo se pretende extender el método también a arcos circu-


lares y elı́pticos pero utilizando una guı́a circular como base


para la expansión resonante. Esta extensión permitirá analizar


estructuras guiadas basadas en guı́as circulares de manera más


rápida y precisa que la anterior implementación basada en


guı́as rectangulares [7].


II. TEORÍA


El objetivo principal del método BI-RME es obtener la carta


modal de una guı́a arbitraria como la que puede verse en la


Fig. 1. Adicionalmente, se pueden obtener los coeficientes de


acoplo entre la guı́a arbitraria y el contorno exterior circular


utilizando la formulación de [8], con un coste computacional


añadido mı́nimo.


El método, según se puede encontrar explicado en la


literatura [6], parte de la expresión del campo eléctrico en


un punto genérico del espacio r dentro de S0:


E (r) = −jηk−


∫


σ


Ge (r, s
′, k) ·Jσ (l


′) dl′ (1)


donde s
′ indica un punto fuente sobre σ, k = ω


√
ǫµ,


η =
√


µ/ǫ, Ge es la función diádica de Green bidimensional
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Fig. 1. Guı́a arbitraria bajo análisis dentro de un contorno circular.


de tipo eléctrico para el resonador de sección circular y Jσ


es la densidad de corriente sobre la lámina.


Partiendo de (1), se separa la función diádica de Green en


una parte regular, una parte singular y una serie rápidamente


convergente de modos resonantes. A continuación se aplica


el método de los momentos segmentando la densidad de


corriente Jσ en una serie de funciones base parabólicas


definidas a trozos (wj(l) = al2 + bl+ c).
Tras aplicar este procedimiento, la resolución del problema


se reduce a resolver un problema de autovalores lineal [6].


A. Resolución de modos TM


Para resolver los modos TM es necesario resolver un


problema de autovalores lineal clásico. Las matrices que lo


involucran contienen, en su mayor parte, integrales regula-


res que pueden ser calculadas numéricamente. Sin embargo,


también existe una matriz que involucra la función escalar de


Green para resonadores bidimensionales de sección circular


g, la cual debe ser tratada analı́ticamente para poder integrar


la singularidad que presenta, cuya expresión puede verse en


[6]. En concreto, las componentes de esta matriz (denominada


L
′) tienen la siguiente expresión:


L′


ij =


∫


σ


∫


σ


wi(l) g(r, r
′) wj(l


′) dl dl′ (2)


Para tratar la doble integral de (2), primero se separa la


función de Green g en una parte regular y otra singular.


La parte regular se integra utilizando técnicas estándar de


integración numérica. Por lo que respecta al término singular,


la doble integral que lo involucra se debe separar en dos


integrales de lı́nea. Por una parte, la integral sobre coorde-


nadas primadas se calculará analı́ticamente, resolviendo la


singularidad. A continuación, la integral sobre coordenadas


no primadas se integrará numéricamente. Por tanto, la mayor


dificultad radica en resolver la integral de lı́nea que involucra


el término singular, cuya expresión es:


L′


sing(l) =


∫


σ


ln
(


R2
)


wj(l
′) dl′ (3)


donde R es la distancia entre punto de fuente r
′ y de


observación r.


Para independizar la integral de (3) del tipo de tramo,


se van a parametrizar todas las funciones que intervienen


en su cálculo según un parámetro t. Este parámetro se


definirá adecuadamente para cada tipo de tramo, de forma


que (3) se convierta en un sumatorio de integrales realizadas


en el intervalo [−1/2, 1/2].
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Fig. 2. Tramo circular.


1. Arcos Circulares: En la Fig. 2 se pueden ver las varia-


bles necesarias para definir un arco circular. Para parametrizar


este arco según el parámetro t se deben aplicar las siguientes


relaciones:
x = x0 + r cosϕ(t)


y = y0 + r sinϕ(t)


ϕ(t) = ϕ1 +∆ϕ (t+ 0,5) (4)


donde r es el radio del arco y ∆ϕ = ϕ2 − ϕ1.


Con esta parametrización, el diferencial de longitud es


dl′ = r∆ϕdt′. Además, el término lnR2 se puede descom-


poner en una parte regular y en otra singular como:


lnR2 = ln


[


(x− x′)2 + (y − y′)2


∆ϕ2 (t− t′)2


]


+ln
[


∆ϕ2(t− t′)2
]


(5)


Por tanto, la integral singular a resolver analı́ticamente es:


L′


sing(t) = r∆ϕ


∫ 1/2


−1/2


ln
[


∆ϕ2(t− t′)2
]


wj(t
′) dt′ (6)


Dado que las funciones base son parabólicas definidas en


cada intervalo [−1/2, 1/2], la integral (6) posee solución


analı́tica. Esta solución puede encontrarse en el Apéndice I


de [7].


2. Arcos Elı́pticos: En la Fig. 3 se pueden ver las variables


necesarias para definir un arco elı́ptico, junto con el sistema


de coordenadas (u,v) orientado con los ejes de la elipse. Los


puntos de la elipse en este sistema de coordenadas son:


u = a cos η(t)


v = b sin η(t)


η(t) = η1 +∆η(t+ 0,5) (7)


donde a y b son los semiejes mayores y menores de la elipse


y ∆η = η2 − η1.


El diferencial de longitud en este caso tiene la siguiente


expresión:


dl′ = a∆η
√


1− e2 cos2 η(t′) dt′ (8)


donde e (e =
√


1− b2/a2) es la excentricidad de la elipse.


Siguiendo un procedimiento análogo al de los tramos


circulares, el término lnR2 se puede separar en una parte


regular y otra singular. La integral en la que interviene la


parte singular es:


L′


sing(t) = a∆η


∫ 1/2


−1/2


γ(t′) ln
[


∆η2(t− t′)2
]


wj(t) dt′ (9)
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Fig. 3. Tramo elı́ptico.


donde γ(t) =
√


1− e2 cos2 η(t). Para resolver (9), se debe


aplicar una nueva división


L′


sing = L′


s−r + L′


s−s (10)


donde


L′


s−r = a∆η


∫ 1/2


−1/2


(


1−
γ(t)


γ(t′)


)


× ln
[


∆η2(t− t′)2
]


wj(t)γ(t
′) dt′ (11a)


L′


s−s = a∆ηγ(t)


∫ 1/2


−1/2


ln
[


∆η2(t− t′)2
]


wj(t
′) dt′


(11b)


La integral que aparece en (11a) es regular ya que


ĺımt→t′(1 − γ(t)/γ(t′)) = 0, aunque el término logarı́tmico


sea singular puesto que ĺımx→0 x
α lnx = 0 para todo α > 0.


Por su parte (11b) es equivalente a (6) y puede resolverse


analı́ticamente.


B. Resolución de modos TE


Para resolver la carta modal de modos TE de la guı́a


arbitraria, es necesario resolver un problema de autovalores


lineal generalizado. En este caso, las matrices que contienen


funciones singulares son:


Cij =


∫


σ


∫


σ


g(r, r′)
∂wi(l)


∂l


∂wj(l
′)


∂l′
dl dl′ (12)


Lij =


∫


σ


∫


σ


wi(l)wj(l
′) t̂(l) ·Gst (r, r


′) · t̂(l′) dl dl′


(13)


donde Gst es la parte solenoidal de la función diádica de


Green para resonadores de sección circular, cuya expresión


puede encontrarse en [6], y t̂ es el vector tangente al contorno


definido como puede verse en la Fig. 1.


Como puede verse, (12) es similar a (2), por tanto, el


procedimiento para resolver la integral singular es idéntico al


seguido en la sección anterior para resolver las componentes


singulares de la matriz L
′. Sin embargo, en este caso hay que


tener en cuenta que en vez de funciones base parabólicas,


aparecen las derivadas, que son funciones triangulares.


Por su parte, el cálculo de la matriz L requiere que se trate


la singularidad que presenta la diádica Gst. La parte singular


de ésta se puede expresar como:


G
sing


st =
1


8π


[


C ln(R2) r̂r̂′ − S ln(R2) φ̂̂φ̂φr̂′


+ S ln(R2) r̂φ̂′̂φ′̂φ′ + C ln(R2) φ̂̂φ̂φφ̂′̂φ′̂φ′


]


(14)


Agrupando (14) con los vectores tangentes t̂ que aparecen


en (13) y aplicando la misma separación de la integral doble


en dos integrales de lı́nea explicada en la sección anterior, se


tiene que la integral singular a resolver para los modos TE


es:


Lsing =


∫


σ


wj(l
′) ln


(


R2
)


(


t̂ · t̂′
)


dl′ (15)


Parametrizando las funciones base, el término lnR2, el


diferencial de longitud y los vectores tangentes según el tipo


de segmento, se obtienen expresiones para (15) equivalentes a


las de las integrales singulares de los modos TM. La presencia


de vectores tangentes, por su parte, añade los términos seno y


coseno a las integrales. Sin embargo, este hecho no impide que


se puedan resolver las integrales singulares de forma analı́tica.


Estas soluciones se pueden encontrar, una vez más, en el


Apéndice I de [7].


III. RESULTADOS


Para validar el código que implementa la teorı́a presentada,


se han analizado varias estructuras, comparando los resultados


con la literatura. En primer lugar se ha analizado el polariza-


dor en guı́a circular propuesto en [9] y que puede verse en la


Fig. 4.


Fig. 4. Polarizador en guı́a circular.


Como se puede ver en la Fig. 5, los resultados obtenidos


con el algoritmo implementado son altamente coincidentes


con los resultados medidos del prototipo fabricado, tanto para


la polarización horizontal como para la vertical.
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Fig. 5. Respuesta del polarizador en guı́a circular.







En segundo lugar se ha analizado el filtro de modo dual


presentado en [10]. Está formado por irises elı́pticos que pro-


porcionan acoplos de entrada y salida ası́ como acoplos entre


las dos cavidades del filtro, además de tornillos triangulares


que permiten ajustar la frecuencia de los modos ortogonales


dentro de cada cavidad ası́ como proporcionar acoplo mutuo.


El análisis de esta estructura puede verse en la Fig. 6. La


respuesta obtenida ha sido comparada satisfactoriamente con


la respuesta del prototipo medido y con la respuesta simulada


en el artı́culo original [10]. En dicho artı́culo se hace uso


de una implementación del método BI-RME basada en guı́as


rectangulares (introduciendo una formulación diferente para


la resolución de la ecuación integral que reduce el tiempo de


cálculo). Como puede verse, la respuesta real del dispositivo


se aproxima más a la obtenida con el algoritmo basado en


guı́as circulares que al anterior algoritmo.


Fig. 6. Respuesta del filtro de modo dual de [10].


Por último, se ha propuesto el diseño de un filtro en modo


dual con la estructura presentada en la Fig. 7. En este caso,


los irises de entrada y salida son rectangulares, el iris central


tiene forma de cruz y los tornillos de acoplo son cuadrados.


Las secciones de guı́a circular tienen 11,7 mm de radio y


22,74 mm de largo. Los irises rectangulares de entrada y


salida (9,15 mm × 2 mm) tienen un grosor de 1 mm. Las


dos secciones de tres tornillos tienen un grosor de 2 mm y


los tornillos una anchura de 2 mm. Las longitudes de los


tornillos de la primera sección son de 2,43 mm, 1,56 mm
y 1 mm respectivamente, estando localizados a 0◦, 45◦ y


90◦. Las longitudes de la segunda sección son 2,43 mm,


1 mm, 1,56 mm, estando localizados en 0◦, 270◦ y 315◦


respectivamente. El iris en forma de cruz tiene un grosor de


1 mm, con el brazo vertical de 3,81 mm y el horizontal de


6,47 mm de largo, ambos de ancho 1 mm.


Fig. 7. Filtro de modo dual.


Utilizando el algoritmo presentado, el diseño obtenido


puede verse en la Fig. 8, comparando la respuesta con el al-


goritmo rectangular. Para obtener los resultados convergentes


que pueden verse en dicha figura, el algoritmo basado en guı́as


circulares ha invertido 79 s en analizar la estructura completa,


mientras que el algoritmo basado en guı́as rectangulares ha


invertido 479 s en un PC Intel Core 2 Quad @ 2.83GHz.
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Fig. 8. Respuesta del filtro en modo dual diseñado.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha presentado la extensión del método


de análisis modal BI-RME a arcos circulares y elı́pticos


utilizando una expansión resonante sobre una guı́a circular.


Para probar la precisión del método, varios componentes han


sido analizados con éxito, y sus respuestas comparadas con


la literatura. Como se ha demostrado, el algoritmo propuesto


ofrece una clara ventaja sobre el anterior algoritmo basado


en guı́as rectangulares, para analizar componentes basados en


guı́as circulares.
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Abstract— In this paper, artificial neural networks (ANNs) for 


modelling reflectarray periodic element is evaluated. A 


reflectarray antenna based on a 3-layer stacked patch element is 


chosen. Every element in the reflectarray must shift the phase of 


the reflection coefficient a given amount to obtain the prescribed 


radiation diagram. Different shifts are obtained from different 


geometrical configuration of the reflectarray element. Then, 


optimizing a whole reflectarray involves a large number of full 


wave electromagnetic (EM) computations. ANNs are found to 


represent the complex reflection coefficient of the reflectarray 


element as a function of the geometrical parameter, the incident 


angle and the frequency. A good agreement is achieved between 


the ANN outputs and the EM solver solutions by Method of 


Moment (MoM). Using ANNs in place of full wave EM 


simulation is proposed for reducing the time in optimization 


purposes.  
  


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años, se ha desarrollado un interés 
creciente en las antenas reflectarrays impresas (RA), [1]. Las 
antenas RA son estructuras planas que pueden emular el 
funcionamiento de antenas reflectoras parabólicas o 
conformadas con características mejoradas, tales como 
menor peso y mayor facilidad de fabricación. En general, las 
antenas RA consisten en una serie de elementos que se 
disponen en forma de rejilla. Para su análisis, normalmente 
se asume periodicidad local, de forma que cada elemento se 
pueda analizar en un ambiente periódico. Sin embargo, para 
el diseño de un RA se necesitan miles de simulaciones EM 
hasta conseguir la optimización de cada elemento según las 
prescripciones dadas, lo que consume una gran cantidad de 
tiempo.  


Las redes neuronales artificiales (ANNs, [2]) han sido 
usadas de manera satisfactoria como potentes herramientas 
en el modelado EM. Se pueden considerar como sistemas 
interpoladores no lineales que, una vez entrenados, pueden 
proporcionar la salida a cualquier entrada dentro del rango 
del espacio de muestras. Con este cometido, podemos 
encontrar ejemplos de su uso en la literatura, i.e. 
caracterización de filtros [3], modelado de FET [4] o diseño 
de antenas de parche [5]. Además, uno de los aspectos 
positivos del uso de ANNs es que su tiempo de respuesta tras 
el entrenamiento es casi despreciable. 


La idea tras este artículo es tratar de sacar provecho de 
los beneficios de las ANNs para acelerar el proceso de 
optimización de las antenas RA. La Sección II expone un 
resumen de las características básicas de un RA y detallará el 
elemento RA que se tomará en consideración. En la Sección 
III comentamos los parámetros básicos de las ANNs y 
describiremos la estudiada en este artículo. La Sección IV 
muestra los resultados obtenidos. Finalmente, en la Sección 
IV se discuten algunas conclusiones y se comenta parte del 
trabajo futuro.  


II. ANTENAS REFLECTARRAY 


Como se ha mencionado, las antenas RA consisten en un 
número elevado de elementos reflectores dispuestos en forma 
de rejilla, periódica y plana, que es iluminada por una bocina. 
El objetivo global es obtener un cierto diagrama de radiación 
definido de antemano, lo que es equivalente a obtener un 
coeficiente de reflexión específico para cada elemento de la 
estructura plana. Por tanto, cada elemento debe proporcionar 
un desfase determinado. Es decir, aunque cada elemento se 
estudia considerando periodicidad local, cada elemento es 
diferente, ya que debe proporcionar una desfase, en general, 
diferente. Este desfase se obtiene mediante el ajuste de 
algunos parámetros geométricos considerados libres, como la 
dimensión de algún parche o de alguna línea. 


En la literatura se pueden encontrar recogidos varios tipos 
de elementos de RA. En nuestro caso, el elemento RA está 
compuesto por 3 parches apilados, [6], ver Fig.1. La banda 
de trabajo es 11-14 GHz. El tamaño de la celda periódica es 
dx=dy=13mm, la constante dieléctrica es 1.07 en la dirección 
x y 1.05 en la dirección y para las tres capas separadoras, de 
altura t=3mm. Los parches están impresos sobre Metclad 
MY1 217, de 127–µm (εr = 3.2 tanδ = 0.004). Más detalles se 
pueden encontrar en [7]. Dejamos seis parámetros libres, ai y 
bi, que regularán el comportamiento en fase del elemento 
RA.  







  


 


 
Fig. 1: Elemento RA de 3 capas usado en este estudio. Seis parámetros 


geométricos se dejan libres para diseño; dx=dy=13mm; t=3mm; 
x
ε =1.07; 


y
ε =1.05. 


Además de ai y bi , la frecuencia y el ángulo de incidencia 
se deben considerar, ya que cada elemento es iluminado con 
un ángulo distinto por la bocina alimentadora. El efecto del 
ángulo de incidencia se tiene en cuenta por medio de las 
componentes en x e y del vector de onda, kx y ky  


 
( ) ( )ϕθ cossinkok x =    (1) 


( ) ( )ϕθ sinsinkok y =    (2) 


εµπ oofk o 2=     (3) 


 
Donde ( )ϕθ ,  representa el ángulo de incidencia; f, la 


frecuencia; ε o , la permitividad dieléctrica; µo , la 


permeabilidad magnética.  
Las salidas de la caracterización del elemento RA son las 


componentes co- y contra- polar del coeficiente de reflexión 
complejo (módulo y fase), para las direcciones x e y: Rxx, 
Ryx, Ryy, Rxy . Rxy se refiere a coeficiente de reflexión del 
campo eléctrico en la dirección x, con incidencia en y.  


Para optimizar cade elemento RA de la antena,  
tendremos que encontrar los tamaños de los parches que 
cumplan mejor los requisitos de fase a diferentes frecuencias 
para, finalmente, conseguir el diagrama de radiación 
definido. Teniendo en cuenta que la optimización mediante 
ensayo-error necesita simulaciones EM de onda completa, y 
que la antena RA tiene en torno a 4000 elementos, reducir el 
tiempo de análisis representa una mejora considerable en el 
tiempo de optimización total. 


III. REDES NEURONALES ARTIFICIALES 


Las redes neuronales artificiales, ANNs, son herramientas 
matemáticas ampliamente usadas como interpoladores. Las 
ANNs consisten en un conjunto de neuronas interconectadas. 
Cada neurona tiene entradas y una salida, y computa una 
operación matemática simple. Por ejemplo, una combinación 
lineal de las entradas seguida de una operación no lineal, ver 
Fig. 2. Las neuronas se organizan en capas.  


 


 
Fig. 2: Diagrama funcional de una neurona. 


Dependiendo de cómo se interconecten las neuronas, 
tendremos distintas topologías de ANNs. En nuestro caso, 
tomaremos una red basada en el perceptrón multicapa (MLP, 
[8]). En redes MLPs, las neuronas de una capa ofrecen sus 
salidas a las neuronas de la capa siguiente. Recíprocamente, 
las neuronas de cada capa reciben como entradas las salidas 
de la capa anterior. Las conexiones entre neuronas tiene 
pesos asociados, Fig. 3  


 
Fig. 3: ANN con estructura multicapa. 


Como método de aprendizaje usaremos la 
retropropagación. Supongamos un set de entrenamiento (x, y)  
donde x es un vector de entrada, y es el vector de salida 
asociado y n, la salida de la red para la entrada x. El 
algoritmo de retropropagación actualiza los pesos entre capas 
basándose en el gradiente de la función error 


 


2
),(


2


1
yxwnE −=     (4) 


 
Donde n(w, x) es la salida de la ANN para un vector de 


entrada x, y para todos los pesos de las conexiones, w. Tras el 
proceso de entrenamiento, el algoritmo minimiza la función 
error. 


El proceso de entrenamiento es un método iterativo para 
obtener los mejores pesos. En este trabajo, el set de muestras, 
(x, y), se obtiene mediante MoM, [9]. De este set de 
muestras, unas serán tomadas para entrenamiento, y el resto 
para validación de la respuesta, en términos de precisión y 
generalización. El criterio de parada está basado en el error 
cuadrático medio. 


Otros parámetros importantes para definir una ANN son 
el número de capas y el de neuronas en cada capa, el número 
de iteraciones al entrenar y la tasa de aprendizaje. Estos 
parámetros se establecen, en la mayoría de los casos, a partir 
de la experiencia. 
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Una vez que la ANN está entrenada, el tiempo de 
respuesta es despreciable comparado con el tiempo necesario 
para simulaciones de onda completa.  


IV. RESULTADOS 


Para comprobar la mejora de usar ANN en lugar de 
MoM, vamos a simular el comportamiento del elemento RA 
mediante ANN. En este caso, consideramos algunas 
relaciones entre las dimensiones de los parches para reducir 
la complejidad del problema, sin perder generalidad. El 
factor de aceleración se define como la relación entre el 
tiempo necesario para una ejecución MoM y el tiempo 
necesario para una ejecución ANN. Prestaremos atención al 
tiempo de entrenamiento, a los requisitos de memoria y a la 
topología de la ANN. La plataforma hardware utilizada es un 
ordenador con procesador Intel Xeon E5405, a 2GHz , con 
24GB de memoria RAM. 


La relación entre el parche 1 (el más cercano al plano de 
masa) y el parche 2 es 0.9; la relación entre el parche 1 y el 
parche 3 es 0.7. Los parámetros geométricos, ai and bi , van 
de 6mm a 12.3mm. El rango del ángulo de incidencia es 


]º30,º0[∈θ , ]º180,º0[∈ϕ . Los parámetros de salida son los 


coeficientes de reflexión complejos de la  co- y contra- polar, 
en las direcciones x e y: Rxx, Ryx, Rxy, Ryy . En la práctica,  
fase y módulo se consideran de manera independiente. 


Como espacio de muestras tomaremos las salidas para 
una porción discretizada del rango de entrada. La 
discretización de entrada es como sigue: 200 pasos para ai y 
bi; 14 pasos para θ ; 22 pasos para ϕ .  


Se ha obtenido una ANN para cada parámetro de salida. 
Las Figuras 4-7 muestran los resultados. Cada punto del eje x 
representa un vector de entrada. En el eje y, representamos 
los valores de salida para cada muestra de entrada, obtenidos 
mediante ANN y mediante MoM. En la Fig. 4, está 
representado el módulo de Rxx frente a una amplio set de 
vectores de entrada. Las salidas para ANN y para MoM se 
superponen casi exactamente. La Fig. 5 muestra la fase de 
Rxx. De nuevo, las salidas de la ANN y del MoM coinciden 
con bastante exactitud. La Fig. 6 muestra el módulo de Ryx. 
Se observa una buena concordancia para valores mayores de 
-35dB. Los valores inferiores tienen poca repercusión en el 
diagrama de radiación. La Fig. 7 muestra la fase para Ryx. 
Debemos puntualizar que aunque el módulo de la 
componente contrapolar YX tiene un comportamiento 
resonante, éste es reproducido fielmente por la ANN. Los 
saltos que apreciamos en cada figura, especialmente en las 
fases, son producidos por las variaciones en el ángulo de 
incidencia. Estos saltos no se deben confundir con los saltos 
de 180º que se observan en la Fig. 7 como consecuencia de 
comportamientos resonantes. 


La ANN utilizada en los tres casos es una MLP, de 3 
capas, con 20 neuronas por capa. El número de entradas es 8, 
ya que hemos generado una red para cada una de las 
frecuencias de interés (inicial, central, final) de la banda. El 
número de salidas es 1. 


 


 
Fig. 4: Módulo de Rxx. Las salidas de MoM y de ANN están solapadas. 


 
Fig. 5: Fase de Rxx. Las salidas de MoM y de ANN están solapadas. 


 
Fig. 6: Módulo de Ryx.  
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Fig. 7: Fase de Ryx. 


Cada ejecución del MoM tarda  67.08×10-3  segundos. 
Obtener el set de muestras tarda sobre 230 horas 
(#[a]×#[b]×#[θ ]×#[ϕ ] = 200×200×14×22, donde #[] se 


refiere a “número de puntos de discretización”). Entrenar la 
ANN tarda unos 210 segundos por epoch. Para un 
entrenamiento de 200 epochs, el tiempo total es de 240 horas. 
El tiempo de respuesta de la ANN tras el entrenamiento es de 
5.17 ×10-6 segundos. Por tanto, el factor de aceleración es de  
11.769×103 aproximadamente. 


Resultados similares se obtienen para Ryy and Rxy. 


V. CONCLUSIONES 


 Los resultados encontrados demuestran que las salidas 
del método EM pueden ser obtenidas de manera precisa por 
una ANN bien entrenada. El factor de aceleración puede ser 
utilizado de manera ventajosa en la optimización de las 
antenas RA. De hecho, el factor de aceleración de 11769 
supone una aceleración casi igual del proceso de 
optimización. Además, el tiempo de obtención del set de 
muestras se puede reducir significativamente por medio de 
diferentes técnicas.  


Una vez que el elemento RA está caracterizado por una 
ANN, dicha ANN se puede usar de nuevo tantas veces como 
se quiera, sin necesidad de volver a entrenar ni de realizar 
más simulaciones EM, incluso para diferentes diseños de 
antenas.  
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Abstract- In this paper, the performance of the main MIMO 


codifications proposed for Digital Video Broadcasting Next 


Generation for Handhelds (DVB-NGH) will be exposed and its 


performance will be checked in different propagation conditions. 


The different Multiple-Input Multiple-Output (MIMO) schemes 


will be compared to conventional Single-Input Single-Output 


(SISO) systems and also Single-Input Multiple-Output (SIMO). 


All the proposed codifications show a high capacity gain over 


SISO and SIMO schemes. 


I. INTRODUCCIÓN 


Aumentar la tasa de datos o régimen binario  en sistemas 


limitados en potencia, ancho de banda y complejidad es un 


objetivo muy ambicioso. Para conseguirlo se pueden 


implementar los denominados sistemas MIMO (Multiple 


Input Multiple Output), es decir, usar múltiples antenas tanto 


en transmisión como en recepción. El uso de sistemas MIMO 


implica un aumento de la capacidad del canal. Los primeros 


trabajos sobre el tema llevados a cabo por Winters [1], 


Foschini [2] y Telatar [3] hicieron que se despertara un gran 


interés sobre las técnicas MIMO apareciendo a continuación 


numerosas investigaciones sobre este tema para caracterizar 


los aspectos teóricos y prácticos asociados a los canales 


inalámbricos MIMO. 


La alta eficiencia espectral asociada a los canales MIMO 


se basa en que un canal con suficiente diversidad ofrece 


caminos independientes de transmisión y de recepción para 


cada antena. En sistemas MIMO la capacidad aumenta de 


forma lineal con min (𝑀,𝑁), donde M representa el número 


de antenas transmisoras y N el número de receptoras. De esta 


manera es posible superar la capacidad máxima teórica de los 


sistemas SISO.  


Este artículo pretende analizar el rendimiento de algunas 


de las codificaciones MIMO más eficientes. Este estudio se 


llevará a cabo en el marco del futuro estándar para 


comunicaciones móviles Digital Video Broadcasting – Next 


Generation Handheld (DVB-NGH). 


El resto de artículo se estructura de la siguiente manera, 


en el apartado II se realiza una breve introducción sobre 


sistemas MIMO genéricos. En el apartado III se describen las 


principales técnicas de codificación MIMO para DVB-NGH. 


Seguidamente, en los apartados IV y V se describe el entorno 


de simulación utilizado, mientras que en el apartado VI se 


presentan los resultados obtenidos. Para finalizar, en el 


apartado VII se presentan las principales conclusiones 


obtenidas del estudio llevado a cabo.   


II. SISTEMAS MIMO 


Hoy en día los sistemas de comunicaciones inalámbricos 


presentan un rendimiento muy elevado debido a la madurez y 


estudio de las técnicas de transmisión y codificación de 


datos. Claros ejemplos son los estándares de la familia 


802.11(a, b, g, n), 802.16 (WiMax) o los estándares de 


telefonía móvil UMTS (Universal Mobile Telephone 


System). Como punto de referencia de última generación se 


puede tener el ya existente LTE (Long Term Evolution). En 


este estándar se apuesta por una de las técnicas más 


prometedoras en cuanto al aumento de capacidad de sistemas 


inalámbricos se refiere, este tipo de tecnologías se conoció en 


un principio como “smart antenna technologies” y que ahora 


son más comúnmente conocidas como MIMO. En los 


últimos años los estudios en este campo han sido numerosos, 


pero estas tecnologías se encuentran todavía en un estado de 


inmadurez desde el punto de vista de implementación 


práctica, por lo que el estudio de las mismas es necesario 


para que lleguen a ser un denominador común a la mayoría 


de los estándares del futuro. 


En la Fig. 1 se puede observar un sistema MIMO 


genérico, en el cual se tienen M antenas transmisoras y N 


antenas receptoras. 
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Fig. 1. Sistema MIMO genérico 


Como se puede apreciar en la Fig. 1 las distintas señales 


transmitidas se propagan por lo que se podría considerar 


como distintos canales de propagación desde cada una de las 


antenas transmisoras hasta las antenas receptoras. El sistema 


puede modelarse en este caso como:  


𝑦 = 𝑯𝑥 + 𝑛                                      (1) 


Donde y será un vector de dimensiones Nx1 que 


represente la señal recibida en el receptor, H una matriz NxM 


que represente al canal de propagación, x un vector Mx1 que 


represente la señal transmitida y n un vector Nx1 que 


represente el ruido de las antenas receptoras. La matriz H se 


puede escribir como: 


 
ℎ11 ⋯ ℎ1𝑀


⋮ ⋱ ⋮
ℎ𝑁1 … ℎ𝑁𝑀


                               (2) 







 


 


Donde hij  es la respuesta del canal entre la j-ésima antena 


transmisora y la i-ésima antena receptora. Esta matriz de 


canal se puede interpretar como una muestra instantánea del 


canal inalámbrico para una frecuencia determinada y un 


instante de tiempo dado. Cuando se produce multitrayecto 


con dispersión de retardo, H varía en función de la 


frecuencia. De la misma manera, si existe dispersión 


Doppler, los elementos de H varían con el tiempo.  


Las principales ventajas que supone el uso de sistemas 


MIMO y que producen la mejora en rendimiento del sistema 


son las que se mencionan a continuación. 


Ganancia de matriz: al tener varias antenas transmisoras y 


receptoras se puede llevar a cabo la recombinación de las 


señales recibidas de forma que resulte en un aumento de la 


SNR efectiva. También haciendo uso del conformado de haz 


se puede aprovechar este tipo de ganancia en los 


transmisores. 


Ganancia por diversidad: en un canal inalámbrico la 


potencia se dispersa en el tiempo, frecuencia y espacio. Esto 


lleva a desvanecimientos que pueden hacer que se pierda la 


información, los sistemas MIMO ofrecen al receptor 


diferentes visiones de la señal transmitida a través de enlaces 


independientes, lo que hace más robusta la transmisión. La 


codificación de los datos hace que se aproveche esta 


diversidad de manera óptima. 


Ganancia por multiplexión: La ventaja principal de los 


sistemas MIMO es el aumento en el flujo de datos de salida, 


que no ofrecen los sistemas SIMO (Single Input, Multiple 


Output) y MISO (Multiple Input, Single Output). A este 


aumento se refiere como ganancia por multiplexión. 


III. DVB-NGH 


Debido a los cambios producidos en las tecnologías en 


los sistemas de comunicaciones, el Proyecto DVB (Digital 


Video Broadcasting) comenzó a realizar un estudio para 


investigar sobre la posibilidad y viabilidad de concebir un 


nuevo estándar de comunicaciones en Junio del año 2007, 


pero el proyecto llamado a ser el sucesor de DVB-H fue 


archivado. La principal causa de esto fue el esfuerzo 


realizado para conseguir la versión híbrida terrestre/satélite 


de DVB-H, DVB-SH. Un año después, los resultados de 


dicho estudio fueron publicados en [4]. En dicho informe se 


planteaban dos posibles puntos de partida para el nuevo 


estándar DVB-NGH, DVB-SH y DVB-T2, siendo este 


último el elegido como base del sistema DVB-NGH. 


En noviembre de 2009 el grupo DVB publicó el "call for 


technologies" para un nuevo sistema (DVB-NGH) que 


pretende actualizar y reemplazar a DVB-H en la transmisión 


digital para dispositivos móviles. Según el calendario 


previsto, el estándar se pretende que esté finalizado a finales 


de 2011 y los dispositivos preparados en 2013. 


Como principal novedad, el nuevo estándar incluirá 


técnicas MIMO para mejorar la robustez y/o mejorar la 


capacidad de transmisión de DVB-T2. 


En este apartado se expondrán los principales esquemas 


de codificación MIMO propuestos para DVB-NGH, esto es, 


MIMO 2x2 (dos antenas transmisoras y dos antenas 


receptoras) y polarización cruzada para las antenas. Debido a 


que DVB-NGH está pensado para frecuencias por debajo de 


900MHz, el uso de polarización cruzada permite situar las 


antenas en la misma torre de transmisión sin tener que 


separarlas una gran distancia. 


En todos los casos se seguirá la siguiente nomenclatura, 


𝑆1 y 𝑆2 representan símbolos normalizados QAM de cada 


constelación para los dos flujos MIMO y 𝑋1y 𝑋2 representan 


los símbolos MIMO codificados. 


A.  Alamouti 2x2 


Propuesta en [5], el objetivo es el de obtener una mayor 


robustez en un sistema MIMO 2x2, para ello se sigue el 


siguiente esquema de transmisión: 


 
𝑋1


𝑋2


𝑋3


𝑋4
 =  


𝑆1 −𝑆2
∗


𝑆2 𝑆1
∗                                  (3) 


En la ecuación anterior la columna indica la frecuencia de 


transmisión y la fila la antena por la que se transmitirá la 


información. 


B.  Enhanced Spatial Multiplexing (eSM) 


Propuesta en [6] para conseguir ganancia en multiplexión 


para canales incorrelados y robustez para los canales 


correlados. El esquema de codificación a seguir el siguiente: 


 


 
𝑋1


𝑋2
 =


1


 1+𝑎2
 
1 𝑎
𝑎 −1


  
𝑆1


𝑆2
                        (4) 


Donde el parámetro “a” toma los valores: 


 


𝑎 =  
( 2 + 3 +  5)/( 2 + 3 −  5)  𝑝𝑎𝑟𝑎𝑄𝑃𝑆𝐾


( 2 + 4)/( 2 + 2)               𝑝𝑎𝑟𝑎 16 − 𝑄𝐴𝑀
      (5) 


C.  Rotated Spatial Multiplexing (rSM) 


Esta técnica es una extensión de las constelaciones 


rotadas [7] usadas en DVB-T2 [8]. El retraso cíclico aplicado 


en la técnica original no es necesario, se lleva a cabo un 


intercambio entre las componentes real e imaginaria tras la 


rotación. 


 
𝐼1
𝐼2
 =  𝑒


𝑗𝜃 0
0 𝑒𝑗𝜃


  
𝑆1


𝑆2
                           (6) 


 


 
𝑋1


𝑋2
 =  


𝑅𝑒 𝐼1 + 𝐼𝑚(𝐼2)


𝑅𝑒 𝐼2 + 𝐼𝑚(𝐼1)
                        (7) 


 


En las expresiones anteriores 𝐼𝑗  representan señales 


intermedias y 𝜃 el ángulo de rotación de la constelación, que 


se corresponde con los ángulos seleccionados para DVB-T2. 


IV. ENTORNO DE SIMULACIÓN 


A.  Modelo de sistema 


A la hora de poder cuantificar las mejoras de rendimiento 


que aportan los códigos espacio frecuenciales, teniendo en 


cuenta que el estándar DVB-NGH se encuentra todavía en 


fase de creación, se ha tomado como base una cadena entera 


de transmisión y recepción basada en DVB-T2. Esta cadena 


de transmisión es la usada por el proyecto DVB para validar 


los sistemas que cumplen con el estándar DVB-T2, conocida 


como Common Simulation Platform [9]. Esta herramienta 


está programada haciendo uso de Matlab y conforma un 


punto de partida inmejorable para adaptarla y cumplir con las 


características del futuro estándar DVB-NGH.  


En la Fig. 2 se puede observar el esquema de la cadena de 


transmisión usada para las simulaciones El principal cambio 


en el modelo es la adición de la funcionalidad de MIMO.  
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Fig. 2. Esquema del sistema de transmisión adaptado para 


DVB-NGH 


La Fig. 2 representa dos flujos de transmisión, es decir, 


representa el caso MIMO 2x2, pero podría encontrarse con 


que a partir del bloque MIMO se producen cualquier número 


de flujos. Todos los entrelazadores se sitúan detrás del 


bloque MIMO para que cada flujo tenga toda la protección 


que estas técnicas ofrecen ante errores en ráfaga tanto en 


tiempo como en frecuencia. Además de estos cambios que 


afectan a la estructura general del transmisor se hace uso de 


unas tasas de código para el LDPC más bajas que las 


existentes para DVB-T2, como son 1/4, 1/3 y 2/5. 


B.  Modelo de canal 


Para poder evaluar el rendimiento de los códigos espacio 


frecuenciales propuesto en el marco de DVB-NGH es 


necesario llevar a cabo un modelado de los canales más 


representativos que se encontrará el sistema en la realidad. 


Debido a esto, durante el desarrollo del estándar se creó un 


subgrupo, dentro del grupo orientado al estudio de las 


técnicas MIMO, dedicado al modelado de canal.   


La principal tarea de este grupo consistió en llevar a cabo 


distintas campañas de medidas en diferentes entornos para 


obtener datos que permitan el modelado de las condiciones 


de propagación. Como resultado de estas campañas y tras el 


pertinente procesado de la información obtenida, se obtienen 


los modelos de canal que se presentan en [10], que serán los 


utilizados en este estudio. 


Como características principales del modelo de canal 


cabe  destacar que se trata de un modelo de canal de 8 taps al 


cual además se le añaden efectos como el del giro de 


polarización y asimetría de potencia en las dos 


polarizaciones. Se utilizan frecuencias de dispersión Doppler 


de 33.3 Hz y 194.8 Hz (correspondientes a velocidades de 60 


y 350 km/h para la frecuencia de portadora de 600 MHz), 


definidas como representativas de movimientos vehiculares 


de baja y alta velocidad por el grupo de estandarización. 


Los modelos pretenden ser representativos de la banda 


UHF (aproximadamente entre 500 y 1000 MHz). 


V. COMPARACIÓN DE RENDIMIENTO 


Con el fin de comparar las prestaciones de las distintas 


codificaciones MIMO presentadas en el apartado II se hará 


uso de la capacidad de canal. La Teoría de la Información 


define la capacidad de canal como la máxima tasa de datos 


para la que se puede obtener una tasa de error arbitrariamente 


pequeña. La capacidad se mide en bits por segundo y hercio, 


en el caso de sistemas OFDM como es DVB-NGH la 


capacidad se puede aproximar por el número efectivo de bits 


por portadora, es decir, el número de bits de información 


promedio por portadora, para ello hay que tener en cuenta las 


sobrecargas que implican los bits de paridad de los códigos 


correctores (LDPC y BCH) así como las que introducen los 


distintos tipos de pilotos. 


A la hora de comparar SISO y MIMO se ha de tener en 


cuenta una serie de factores para que esta comparación sea 


justa. En primer lugar la potencia transmitida en todos los 


esquemas debe ser la misma, en las simulaciones presentadas 


en este artículo está normalizada a la unidad. También se ha 


de tener en cuenta que se hace uso de un esquema de antenas 


con polarización cruzada, en el caso de un sistema SISO esto 


produce pérdidas ya que parte de la potencia se pierde por el 


desfase en la polarización. En el caso MIMO esto no afecta 


ya que la potencia que pierde una polarización se transfiere a 


la otra. Esto hace que un mismo nivel de C/N para MIMO 


necesite una mayor potencia de ruido que en el caso de SISO. 


Por este motivo, las curvas de capacidad presentadas en este 


artículo se representan frente a la inversa de la potencia de 


ruido y no frente a la C/N. Cabe destacar que este mismo 


criterio ha sido el adoptado por el grupo de trabajo de MIMO 


en el módulo técnico encargado de la definición del nuevo 


estándar DVB-NGH. 


VI. RESULTADOS DE SIMULACIÓN 


Las simulaciones se han realizado haciendo uso de los 


medios de propagación definidos en IV B y los siguientes 


parámetros de configuración del sistema: tamaño de la FFT 


de 4k, intervalo de guarda de 1/4, tasas de código 1/4, 1/3, 


2/5 y 1/2, constelaciones QPSK y 16-QAM estimación de 


canal ideal. 


Se busca una BER de 10
-5


 para cada uno de los distintos 


puntos de configuración del sistema, tras el decodificador 


LDPC, con el fin de trazar la curva de capacidad del mismo 


para una codificación determinada. 


A.  Resultados para 33.3 Hz de Doppler 


En esta primera serie de simulaciones se configura la 


transmisión con una frecuencia Doppler máxima de 33.3 Hz 


(correspondiente a una velocidad de movimiento de 60 km/h 


para la frecuencia de portadora de 600 MHz). 


 


 


Fig. 3. Resultados de simulación para 33,3 Hz de Doppler 
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Fig. 4. Detalle de la diferencia de rendimiento entre 


codificaciones MIMO para 33.3 Hz de Doppler 


Como se puede apreciar en la Fig. 3, cualquiera de las 


codificaciones propuestas presentan una ganancia 


considerable con respecto al caso de un sistema tradicional 


SISO, e incluso sobre un sistema con diversidad en recepción 


como es el caso de SIMO. En el detalle de la Fig. 4 se puede 


apreciar cómo la diferencia entre los distintos códigos MIMO 


es pequeña, en la Tabla 1 se presenta numéricamente esta 


diferencia mostrando la ganancia de la codificación rSM 


frente a las demás para 1,18 bits por celda. 


 


33,3 Hz Doppler bits por celda: 


 


1,18 


Codificación rSM eSM Alamouti SIMO SISO 


Ganancia rSM (dB) 0 0,1 0,3 1,8 9,3 


Tabla 1. Ganancia de la codificación rSM frente a otras 


configuraciones para 1,18 bpc y 33.3 Hz de Doppler 


B.  Resultados para 194.8 Hz de Doppler 


En esta segunda serie de simulaciones se configura la 


transmisión con una frecuencia Doppler máxima de 194.8 Hz 


(correspondiente a una velocidad de movimiento de 350 


km/h para la frecuencia de portadora de 600 MHz). 


 


 


Fig. 5. Resultados de simulación para 194.8 Hz de Doppler 


 


Fig. 6. Detalle de la diferencia de rendimiento entre 


codificaciones MIMO para 194.8 Hz de Doppler 


Como se ve en la Fig. 5, para 194.8 Hz de Doppler se 


puede apreciar un comportamiento similar al obtenido para 


33.3 Hz de Doppler. Al igual que en el subapartado anterior 


se presenta numéricamente la ganancia de la codificación 


rSM en la Tabla 2. 


194,8 Hz Doppler bits por celda: 


 


1,18 


Codificación rSM eSM Alamouti SIMO SISO 


Ganancia rSM (dB) 0 0,2 0,4 1,9 8,6 


Tabla 2. Ganancia de la codificación rSM frente a otras 


configuraciones para 1,18 bpc y 194.8 Hz de Doppler 


VII. CONCLUSIONES 


En este artículo se han introducido las principales 


codificaciones MIMO presentadas para DVB-NGH. Con 


todas ellas se consigue una notable ganancia en capacidad con 


respecto al sistema SISO tradicional, más de 9 dB en el caso 


de 33,3Hz de Doppler. Con respecto a sistemas SIMO se 


obtienen ganancias cercanas a los 2 dB. 


Se ha podido comprobar cómo la diferencia entre las 


distintas codificaciones MIMO son muy pequeñas (de a lo 


sumo 0,4 dB), por lo que para realmente decidir entre ellas 


sería necesario probar distintos escenarios de propagación con 


el fin de discernir cuál de ellas ofrece un mejor rendimiento 


medio. 
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Dynamic Spectrum Management (DSM) is the application of multi-user 
communications’ signal processing to the problem of cross-talking transmission 
paths.   DSM has been used with significant success in binders of cross-talking DSL 
circuits, and is a predecessor to dynamic spectrum access in wireless 
transmission.  This talk will focus on the methods used for the 3 standardized 
levels of DSM, which address (1) outages and transmission-path stability, (2) 
politeness and adaptive power-spectra control, and (3) coordinated vector (or 
multiple-input, multiple-output) removal of crosstalk noise.   DSM thus provides 
signal-processing opportunities in integrated circuits and network-management 
software that will be described. 
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Resumen—In this paper we present a comparative study of
the most common confidence measures employed in continuous
speech recognition tasks. Four different measures were
implemented and tested over the TC-STAR database: word
posterior probability, filler models using all-phone networks,
language model n-grams and acoustic stability. The results are
presented using two evaluation parameters AUC (Area Under
Curve) and CER (Classification Error Rate) and using DET
(Detection Error Trade-off) curves. As we will see, the best
confidence measure is achieved using word posterior probability.
Finally, a combination of all measures is done applying neural
networks which reduces 5.69 % the relative error.


I. INTRODUCCIÓN


El proceso de reconocimiento, tal y como se conoce actual-
mente, resulta ser un proceso puramente estadı́stico por el cuál
son seleccionadas una serie de palabras que se caracterizan por
ser más probables frente al resto de opciones para una señal
de entrada dada. Esto no implica que las palabras selecionadas
hayan sido exactamente las palabras pronunciadas por el
locutor, sino que por diferentes motivos (un mal entrenamiento
de los modelos acústicos o lingüı́sticos, mala pronunciación,
demasiado ruido en la señal de entrada ...) existe la posibilidad
de que la transcripción de alguna palabra sea incorrecta.


En este punto cobran importancia las medidas de confianza
(confidence measure, CM), ya que su función principal es la de
asignar a una palabra mal reconocida un valor de confianza
bajo, y por contra asociar un valor elevado de confianza a
palabras acertadas. Esta funcionalidad tiene varias utilidades.
Entre ellas se puede destacar la indicación al usuario de los
posibles errores originados en el reconocimiento, ası́ como
también la posible asistencia al reconocedor en procesos de
adaptación.


Las diferentes técnicas utilizadas para implementar un
sistema de medida de confianza se pueden agrupar en tres
grandes categorı́as [1], que se detallan a continuación:


1) Medidas de confianza usando predictores basados en
caracterı́sticas del reconocedor (predictor features).
La información utilizada en estos métodos corresponde
a la obtenida en el proceso de reconocimiento, tal
como la probabilidad del modelo del lenguaje o la
probabilidad acústica de cada palabra.
Entre este tipo de medidas se pueden mencionar las
basadas en los n-gramas del modelo del lenguaje uti-
lizado en el reconocimiento [2] o las basadas en la
estabilidad acústica para distintos valores del peso del
modelo del lenguaje [3]. Ambas son objeto de estudio


en posteriores lı́neas. Cabe también citar otras medidas
como las basadas en la densidad de hipótesis [3]; en un
preprocesado morfosintáctico de la lista N-best[4]; en
la información mutua [5] o en una lista N-best auxiliar
(“exemplar N-best list”) [6].


2) Medidas de confianza basadas en probabilidad a
posteriori. Los valores de confianza en esta medida son
calculados una vez finalizado el proceso de transcrip-
ción, utilizando para ello la expresión presentada en la
ecuación (1).


Ŵ = argmax
P (O/W)P (W)


P (O)
(1)


Los diferentes métodos enmarcados en este grupo se
diferencian básicamente en el modo de calcular el
valor de la probabilidad de observación P (O). Ası́,
destacan las CMs que emplean probabilidades a pos-
teriori basadas en listas N-best [3] y las que utilizan la
probabilidad a posteriori haciendo uso de Filler Models
y Transformation Models [7].


3) Medidas de confianza basadas en verificación de
palabras (utterance verification). Este tipo de técnicas
se llevan a cabo a través de un test de hipótesis. La
ecuación (2) define este método en el que existe una
hipótesis nula (H0), una hipótesis alternativa (H1) y un
umbral de decisión (τ ).


P (O/H0)


P (O/H1)


H0


≷
H1


τ (2)


La probabilidad de la hipótesis alternativa puede
obtenerse mediante una red libre de fonemas[8] o
empleando una distancia fonética de la palabra [9].


El objetivo de este trabajo es realizar un estudio de las
CM más utilizadas y que proporcionan mejores rendimientos
en el campo de reconocimiento de habla continua. Por ello,
se estudian cuatro medidas de las anteriormente mencionadas
que están basadas en:
• la probabilidad a posteriori utilizando listas N-best


(WPP).
• un contraste de hipótesis empleando como hipótesis


alternativa una red de fonemas libres (APN).
• los n-gramas del modelo del lenguaje (NLM).
• la estabilidad acústica (ACS).







Además de estas CM’s, se desarrolla otra (NNC) em-
pleando para ello redes neuronales [10] con las cuatro CM’s
estudiadas como entrada de dicho clasificador.


Con el fin de realizar dicho estudio se describe en primer
lugar el marco experimental sobre el que se analizan las
CM. A continuación, se desarrollan las bases teóricas para
cada CM estudiada y su implementación, ası́ como la
combinación de estas utilizando redes neuronales. Una vez
obtenida cada medida, en la sección V se muestran los
resultados obtenidos con objeto de comparar las prestaciones
de cada una para finalmente realizar unas breves conclusiones.


II. MARCO EXPERIMENTAL


A. Sistema de reconocimiento


En este trabajo se ha empleado el reconocedor de voz
desarrollado en la Universidad de Vigo. Sus caracterı́sticas
principales son las siguientes: emplea un algoritmo tipo
Viterbi sı́ncrono con paso de testigos, aplicando un segundo
pase para extracción de listas N-Best. Se emplearon mo-
delos de semifonemas de dos estados, con parametrización
MFCC E D A.


B. Bases de datos


La base de datos empleada es la TC-STAR run 3 [11].
Está formada por sesiones del parlamento europeo en es-
pañol (Europea Parliament Plenary Session, EPPS ) y por
sesiones del parlamento español (Spanish Parliament Plenary
Session, PARL). Cada una de las sesiones consta de tres
partes bien diferenciadas con objetivos distintos en lo que a
reconocimiento se refiere. La primera se corresponde con los
datos de entrenamiento utilizados para construir los modelos
acústicos y lingüı́sticos. La segunda pertenece a la base de
desarrollo con la que se obtiene el mejor punto de trabajo para
cada medida. Por último, está la base de datos de evaluación
con la que se evalúa realmente el rendimiento de la CM
en el punto óptimo anteriormente calculado. Las tasas de
reconocimiento obtenidas para este experimento fueron del
19.05 % de WER (Word Error Rate) para la parte de desarrollo
y del 22.69 % para la parte de evaluación.


C. Criterios de evaluación


Los parámetros con los que se evalúan las medidas son tres.
Por un parte existe el criterio gráfico de las curvas detection
error trade-off (DET) a través de las que se representa el
rendimiento de las CMs. Esta gráfica bidimensional representa
la tasa de falsa aceptación (número de la palabras incorrectas
clasificadas como correctas entre número total de palabras
erróneamente reconocidas) frente a la tasa de falso rechazo
(número de la palabras correctas clasificadas como incorrectas
entre número total de palabras correctamente reconocidas).


Otro parámetro utilizado es el área por debajo de la curva
(area under curve, AUC), el cual indica con un solo valor la
forma de la curva DET. Ası́, una CM con buenas prestaciones
se asocia con un valor bajo de este parámetro y por lo
tanto con bajas tasas de falsa aceptación y falso rechazo. Por
último, la tasa de error de clasificación (classification error
rate, CER) representa el tercer parámetro empleado. Este se
calcula como se muestra en la ecuación (3), y representa
el porcentaje de palabras correctamente etiquetadas por la


CM. La principal desventaja del parámetro CER radica en
su dependencia con el porcentaje de palabras reconocidas
correctamente e incorrectamente.


CER =
falsa aceptación+ falso rechazo


num. de palabras reconocidas
(3)


III. MEDIDAS DE CONFIANZA (CM)
El propósito de esta sección es mostrar los fundamentos


sobre los que se sustenta cada una de las CM a analizar.
Por ello, a continuación se expone para cada una de ellas los
contenidos más importantes.


A. WPP


La probabilidad a posteriori se calcula en este caso uti-
lizando listas N-best en las que aparecen N hipótesis para un
número finito de tramas y cada una de estas hipótesis contiene
un conjunto de palabras.


La medida de confianza para cada palabra w es calculada a
partir de la probabilidad a posteriori de aquellas hipótesis en
las que se encuentre la palabra. Este proceso se ve reflejado
en la ecuación (4).


MCWPP (w{j,i}) =


N∑
k=1


δ(w{k, i}, w{j, i}) ·
P (O|Hk) · P (Hk)


P (O)
(4)


donde w{j, i} se corresponde con la palabra situada en
la posición i de la hipótesis j-ésima Hj . La función
δ(w{k, i}, w{j, i}) devuelve un 1 si las palabras w{k, i} y
w{j, i} son iguales. En caso contrario el valor obtenido es
0.


La aproximación de P (O) utilizada en este método se
corresponde con la probabilidad de que el vector de ob-
servaciones O sea generado por cualquiera de las hipótesis
existentes en la lista N-best, tal y como queda representado
en la ecuación (5),


MCWPP (w{j,i}) = (5)∑N
k=1 δ(w{k, i}, w{j, i}) · P (O|Hk)α · P (Hk)β∑N


k=1 P (O|Hk)α · P (Hk)β


siendo α y β el peso asignado al modelo acústico y al
modelo del lenguaje respectivamente.


B. APN


Esta medida se concibe como un test de hipótesis, donde
la hipótesis nula H0 hace referencia al conjunto de modelos
utilizados en la decodificación y como hipótesis alternativa H1


se emplea el conjunto de fonemas más probables sin ninguna
restricción del lexicón. Este planteamiento se ve reflejado en
la ecuación (6) donde P (O/λr) corresponde a la probabilidad
de que el vector de observaciones O sea generado por λr
(conjunto de modelos con restricciones en el espacio de
búsqueda) y P (O/λl) representa la probabilidad de que O
sea originado por λl (conjunto de modelos sin restricciones).


P (O/λr)


P (O/λl)


H0


≷
H1


τ (6)







Las distintas probabilidades mostradas se manejan habitual-
mente en unidades logarı́tmicas, por ello la expresión anterior
se transforma en la ecuación (7). En ella también se normaliza
el resultado por el número de tramas T que ocupa la palabra
reconocida, eliminando ası́ la dependencia temporal de la
medida.


MCAPN (w) =
P (O/λr)− P (O/λl)


T
(7)


C. NLM


La idea básica de este método es emplear información
extraı́da del modelo de lenguaje estadı́stico para cuantificar
la corrección de una palabra dada. La idea es comprobar si
la palabra tiene sentido lingüı́stico dentro del entorno de la
frase completa que ha sido reconocida. Empleando un modelo
de lenguaje tı́pico, basado en trigramas, esto puede hacerse
comprobando si los trigramas formados por la palabra actual
wi y las dos anteriores (wi−1 y wi−2) han sido observados
en la fase de reconocimiento. En caso contrario se puede
comprobar si los bigramas formados por la palabra actual y
la anterior han sido observados o no. En caso de que ninguno
de los trigramas o bigramas hayan sido observados, se puede
concluir que la palabra es poco fiable desde el punto de vista
lingüı́stico.


El primer paso para cacular esta CM consiste en obtener
el valor de conf(i) como se describe a continuación:


• conf(i) = 1,0 si existe el trigrama {wi−2, wi−1, wi}.


• conf(i) = 0,8 si no existe el trigrama {wi−2, wi−1, wi}
pero sı́ existe el bigrama {wi−2, wi−1} y el bigrama
{wi−1, wi}.


• conf(i) = 0,6 si no existe el bigrama {wi−2, wi−1} y
sı́ existe {wi−1, wi}.


• conf(i) = 0,4 si no existe el bigrama {wi−1, wi} pero
sı́ existe el bigrama {wi−2, wi−1} y el unigrama {wi}.


• conf(i) = 0,3 si no existe ningún bigrama de los
anteriores y existen los unigramas {wi−1} y {wi}.


• conf(i) = 0,2 si existe el unigrama {wi} pero
el unigrama {wi−1} no se ha visto en la fase de
reconocimiento.


• conf(i) = 0,1 si el unigrama {wi} es completamente
desconocido.


El siguiente paso, con el que logra el valor de confianza de
la palabra wi, consiste en calcular el mı́nimo de un promedio
utilizando tres ventanas alrededor wi tal y como se muestra
en la ecuación (8).


MC(i)NLM (wi) = (8)


min( conf(i− 2) · conf(i− 1) · conf(i),


conf(i− 1) · conf(i) · conf(i+ 1),


conf(i) · conf(i+ 1) · conf(i+ 2) )


D. ACS


El principio de la estabilidad acústica trata registrar los
cambios en el reconocimiento tras aplicar diferentes pesos
del modelo del lenguaje en el proceso de decodificación. La
idea subyacente de esta medida es la de asignar valores altos
de confianza a aquellas palabras que se repiten en la salida de
los diferentes reconocimientos realizados. Más concretamente,
para el cálculo de esta medida de confianza se deben seguir
los siguientes pasos:
• Realizar el reconocimiento con un factor de escala del


modelo de lenguaje de referencia βref para obtener
la mejor primera frase w


Mref


1 , compuesta por Mref


palabras (w1, w2, ..., wMref−1, wMref
).


• Realizar otra vez el reconocimiento con N diferentes
factores de escala (β1, ..., βN = [(1− γ) · βref · · · (1 +
γ)·βref ]) obteniendo para cada caso la mejor frase wM1


1 ·
· · wMN


1 .
• Alinear todas las opciones calculadas en el paso anterior


(wM1
1 · · · wMN


1 ) respecto a wMref


1 .
• Calcular la frecuencia relativa de una palabra en una


posición determinada a lo largo de todas las opciones
(wM1


1 · · · wMN
1 ).


• Finalmente, calcular la medida de confianza utilizando
la ecuación (9), donde Ln() representa la palabra en la
posición n resultante tras la alineación de las dos frases
y δ() es igual a 1 sı́ y solo sı́ las dos opciones de entrada
son iguales.


MCACS(wn) =
1


N
·
N∑
n=1


δ(wn, Ln(w
Mref


1 , wMn
1 )) (9)


IV. COMBINACIÓN DE MEDIDAS DE CONFIANZA (NNC)


Como última fase de este trabajo se realiza una
combinación de las cuatro CM descritas en la sección
anterior. El clasificador se desarrolla utilizando redes
neuronales. Dicha red es del tipo multicapa con propagación
hacia adelante (feed-forward) empleando como aprendizaje
supervisado el algoritmo de propagación hacia atrás
(backpropagation). Se emplean 4 nodos en la capa de entrada
y en la capa oculta y 1 nodo en la capa de salida. La función
de activación de los distintos nodos es sigmoide para la capa
oculta y lineal para las restantes.


V. RESULTADOS


Como se mencionó anteriormente, el rendimiento de cada
CM y de NNC se analiza en este documento mediante una
representación gráfica (curva DET) y también a través de dos
valores (AUC y CER).


La figura Fig. 1 muestra las curvas DET para cada una
de las medidas implementadas sobre las bases de datos de
evaluación de EPPS y de PARL. Para el caso de WPP y
ACS, un problema tı́pico es que no es posible calcular la
curva DET para todo el rango de puntos [3]. Por esta razón







es más conveniente emplear como comparación el parámetro
CER.
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Fig. 1. Representación de las curvas DET de cada CM implementada.


La Tabla I muestra los valores de CER y de AUC obtenidos
utilizando las bases de datos de evaluación de EPPS y de
PARL. Cabe mencionar que el valor de CER no se corres-
ponde con el óptimo de esta base de datos, sino que primero
se calcula el punto óptimo de trabajo en la base de datos
de desarrollo para a continuación conocer el valor de CER
correspondiente a este punto óptimo en la base de datos de
evaluación.


Analizando el valor de CER de la Tabla I obtenido para
cada CM se deduce que la mejor medida es WPP, como
cabrı́a imaginar desde un principio, aunque es notorio el valor
de CER que se consigue con la medida ACS, la cual se sitúa
bastante cerca de la mejor. Con el siguiente parámetro, APN,
se consigue un CER más lejano al mejor que es idéntico
al valor obtenido con NLM. La razón por la que coinciden
ambos valores se debe a que el valor óptimo de CER en la
base de datos de desarrollo se corresponde en ambos casos con
una falsa aceptación del 100 %, es decir, al existir tan pocas
palabras erróneas el mejor valor de CER para estas medidas es
considerar este tipo de palabras como palabras correctamente
reconocidas. Respecto al valor obtenido con NNC, se aprecia
a simple vista la mejorı́a introducida con la combinación de
las CM’s descrita con anterioridad. Se consigue reducir un
1.15 % el valor de CER respecto a la mejor CM implementada
(WPP).


En la segunda columna de la Tabla I se muestran los valores
obtenidos de AUC para cada CM. Para las medidas WPP y
ACS no se calcula este parámetro ya que, como se expuso
anteriormente, la curva DET no está completa y por lo tanto
el valor de AUC calculado no es correcto. Examinando las
medidas restantes, se obtienen los resultados esperados tras
la representación de la Fig. 1. De nuevo NNC destaca por
sus buenas prestaciones.


VI. CONCLUSIONES


En este documento se han estudiado diferentes medidas,
demostrando que la mejor medida se corresponde con WPP.


CER [ %] AUC [ %]
WPP 20.19 -
ACS 20.30 -
APN 23.14 33.77
NLM 23.14 38.89
NNC 19.04 20.75


Tabla I. Valores de CER y AUC de cada CM implementada.


También se muestran los buenos resultados de ACS aunque
son ligeramente peores que los de la anterior medida. La
APN y la NLM resultan ofrecer los peores rendimientos de
las CM analizadas. Esta consecuencia se explica teniendo
en cuenta la información utilizada para cada medida. Por
un lado, APN utiliza solamente la información acústica del
reconocimiento y por otro lado NLM emplea la información
lingüı́stica. Por último, utilizando una combinación de las
cuatro medidas anteriores se muestra que se obtienen mejores
rendimientos que utilizándolas individualmente. La reducción
del error relativo conseguido utilizando NNC asciende al
5.69 %. Un motivo por el que este valor no se incrementa
más se debe a que las diferentes CM comparten información
acerca del error en el reconocimiento.
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Abstract- In this paper, an educational software tool is 
developed to be used in radiowave telecom subjects. This tool is 
fully implemented in Matlab, and the Beafroming, MUSIC and 
SAGE algorithms are programmed in order to study their 
performance in both ideal and real propagation environments. 
With this tool, the student can easily generate radio channel 
realizations by configuring the number of antennas, 
contributions, angles of arrival and departure, etc…, and then 
applying the previous algorithms to extract the double 
directional MIMO channel (Angle of Arrival, Angle of 
Departure, Amplitude and Delay). This tool is of high interest to 
study radio-propagation in MIMO channels.  


I. INTRODUCCIÓN 


Uno de los sectores de la industria que más crecimiento 
ha experimentado en los últimos años ha sido el mercado de 
las comunicaciones móviles [1]. La rápida evolución sufrida 
por las comunicaciones inalámbricas y la creciente demanda 
generada de aplicaciones móviles ha aumentado la necesidad 
de conseguir tanto mayores coberturas como mejores 
calidades de servicio. Por otro lado para implementar nuevos 
servicios se requieren enormes velocidades de datos, que 
cubran las necesidades de las futuras generaciones de 
sistemas de radio móviles. Este incremento en el tráfico 
exige que operadores y fabricantes doten a sus redes de la 
capacidad suficiente. 


 Uno de los medios empleados para realizar estas mejoras 
es emplear arrays de antenas (múltiples antenas). Su uso, 
combinado con técnicas de codificación específicas, puede 
mejorar el funcionamiento móvil radio en términos de 
capacidad y velocidad de datos. La utilización de estos 
aparatos tanto en el transmisor como en el receptor 
constituye lo que se denomina un sistema MIMO (Multiple-
Input Multiple-Output) y permite alcanzar grandes tasas de 
transferencia comparado con los sistemas tradicionales [2].  


Los sistemas MIMO, se presentan entonces como una 
tecnología emergente que resulta de gran interés como 
contenido en los nuevos planes de estudio. Dentro de las 
diferentes disciplinas dentro de las telecomunicaciones, la 
propagación radio resulta de gran interés para el diseño de 
terminales, caracterización radio e implementación de 
algoritmos de procesado de señal. En concreto resulta de 
interés el caracterizar la respuesta del canal doble direccional 
[3] para conocer cómo se propagan las ondas 
electromagnéticas.   


El objetivo de artículo es presentar una herramienta 
docente donde se han implementado los algoritmos 
Beamforming, MUSIC y 2-D Unitary ESPRIT,  para la 
estimación del ángulo de llegada (DOA), el ángulo de salida 
(DOD), la amplitud y el retado de las diferentes 
contribuciones para sistemas de múltiples antenas. En ella los 
alumnos podrán aplicarla a diferentes canales radio  para 
poder evaluar sus prestaciones. 


Este artículo se organiza como sigue: en la sección II se 
formula el modelo de canal MIMO utilizado, mientras que en 
la sección III presentan las diferentes técnicas de estimación 
implementadas. En la sección IV se presenta la herramienta 
docente, en la sección V se muestran varios ejemplos y se 
concluye en la sección VI con las conclusiones de este 
trabajo. 


II. FORMULACIÓN 


Este apartado describe el modelo empleado en un canal 
MIMO utilizando arrays ULA (Uniform Linear Array) tanto 
en recepción como en transmisión.  


Se considera un medio físico real, y se asume que los 
arrays de transmisión y recepción se encuentran lo 
suficientemente alejados entre sí como para considerar la 
condición campo lejano, con lo que cada una de las 
contribuciones presenta un frente de onda plano. Por otro 
lado vamos a establecer que la propagación se produce en el 
plano horizontal, y sólo estimaremos el ángulo azimut 
(horizontal). La extensión de este modelo a un medio real 3-
D considera también el ángulo de elevación, pero estimar este 
parámetro supone complicar la implementación de los 
algoritmos, y queda fuera de los objetivos de la herramienta. 
Esto se hace por simplicidad y porque desde el punto de vista 
docente es más evidente y rápida la aplicación en 2D. 


La matriz de transferencia H del canal MIMO relaciona el 
vector de excitación del array de transmisión u(n) con el 
vector de respuesta obtenido en el array de recepción y(n) de 
la siguiente forma 


( ) ( )y n u n H         (1) 


La matriz de transferencia H está formada por la 
superposición de las respuestas de los dos arrays y se define: 
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Siendo los parámetros k   y k , respectivamente, los 


ángulos de salida y llegada de la señal k-ésima. Cada 
“camino” de propagación se encuentra afectado por una 


ganancia compleja kb . El vector ( )Rx ka  constituye el 


vector recibido por el array de recepción en la dirección k . 


El vector ( )Tx ka  es el vector respuesta del array de 


transmisión correspondiente a una señal emitida desde la 


dirección k . Asumiremos que tenemos m transmisores y n 


elementos receptores, con lo que la matriz de transmisión 
(H) es una matriz nxm. 


El objetivo consiste en estimar los ángulos de salida y 
llegada, el retardo de propagación y la potencia de las 
distintas contribuciones a partir de la matriz de transferencia 
H. Existen muchos algoritmos para estimar estos parámetros, 
y el problema versará en sectorizar la matriz apilando sus 
columnas, ya que de esta manera separamos los ángulos de 
salida de los de llegada. Utilizando el operador vectorizar 
queda: 
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Así que podremos calcular con cada algoritmo cada uno 
de los parámetros de (3) como veremos en el siguiente 
apartado. 


III. ESTIMACIÓN DEL CANAL DOBLE-DIRECCIONAL 


Podemos clasificar las técnicas de estimación de 
parámetros en dos categorías principales: las aproximaciones 
basadas en el espectro y los métodos paramétricos [4,5]. En 
los primeros métodos se construye una función del espectro 
dependiente de los parámetros de interés. Las localizaciones 
de los máximos de la función en cuestión se toman como las 
direcciones de llegada estimadas. Las técnicas paramétricas, 
por otro lado requieren una búsqueda simultánea de todos los 
parámetros de  interés. Estas últimas a menudo conducen a 
estimaciones más precisas, aunque a costa de pagar un 
importante aumento computacional. 


A.  Métodos Basados en el espectro 


Dentro de estos métodos distinguiremos aquellos basados 
en técnicas beamforming y aquellos basados en el subespacio 
(MUSIC). 


La idea principal del beamformer 2-D es que la energía 
que se propaga sobre un canal MIMO en cada instante se 
encuentra concentrada en una dirección de llegada y en una 
dirección de salida. Esto se puede expresar como 


( ) ( )Hy t w h t   donde w  es el vector de pesos que resalta 


un camino particular de propagación con sus respectivos 
ángulos. Dadas las muestras y(1), y(2), …, y(N) la potencia 
en estas técnicas se mide como: 
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Donde ˆ
hR  es la matriz de covarianza de H. Distintas 


aproximaciones para el vector de pesos w llevan a distintos 


tipos de técnicas Beamforming. Aquí se presenta el algoritmo 
Beamforming convencional, que constituye una extensión 
natural del análisis espectral de Fourier clásico. El vector de 
pesos utilizado en este algoritmo para maximizar la potencia 
de la señal en un determinado camino de propagación es el 
siguiente: 
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donde ( , )a   es el vector de direcciones del canal MIMO. 


De esta forma obtenemos el espectro beamforming clásico: 
ˆ( , ) ( , )


( , )
( , ) ( , )


H
h


BF H


a R a
P


a a


   
 


   
       (6) 


 El espectro queda como una función de los parámetros 
DOD y DOA, y muestra los picos en las localizaciones que 
resultan con máxima potencia. En la práctica la resolución de 
este algoritmo depende del tamaño de los ángulos 
introducidos como   y  . 


El algoritmo MUSIC (Multiple Signal Classification) se 
basa en las propiedades de la descomposición en autovalores 
de la matriz de covarianza. La señal y el ruido se consideran 
ortogonales. La idea del algoritmo es encontrar K vectores 


( , )a    que sean lo más ortogonales posibles al ruido nE . El 


subespacio de señal se estima a partir de descomposición en 


autovalores de la matriz de covarianza estimada hR . 


Finalmente podemos definir el espectro de señal generado por 
el algoritmo MUSIC con la siguiente ecuación: 
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B.  Métodos Paramétricos 


Los métodos basados en el espectro son atractivos desde 
el punto de vista computacional, sin embargo no siempre 
llegan a alcanzar la suficiente precisión. En particular para 
escenarios que encierran señales altamente correladas el 
comportamiento de estos métodos puede resultar insuficiente. 
Una alternativa es aprovechar aún más las posibilidades del 
modelo de datos con el que trabajamos, mediante los 
llamados métodos paramétricos para el tratamiento de arrays. 
Estos algoritmos más potentes han sido también extendidos 
para aplicarlos a la búsqueda de parámetros en el canal 
MIMO. 
 Los primeros dos métodos de este tipo se basaron en el 
principio de máxima verosimilitud (ML, Maximum 
Likelihood), cuya idea principal es que el mejor modelo es 
aquél que sea más consecuente con los datos observados. Dos 
suposiciones distintas sobre las señales del emisor han 
llevado a dos aproximaciones del principio ML [6]. La 
técnica DML (Deterministic Maximum Likelihood) asume 
que las formas de onda de las señales son  determinísticas 
pero desconocidas y el ruido se modela como blanco y 
gaussiano. La segunda aproximación la constituye el método 
SML (Stochastic Maximum Likelihood). Éste se obtiene 
modelando las señales de la fuente y el ruido del receptor 
como procesos aleatorios gaussianos. 


La estimación de parámetros de señal mediante la técnica 
de la invarianza rotacional (ESPRIT, Estimation of Signals 
via Rotacional Invariante Technique) se introdujo en 1986, y 







  


 


rápidamente se convirtió en un algoritmo muy potente debido 
a su simplicidad. Este algoritmo requiere que el array esté 
configurado como ULA, ya que explota una propiedad de 
esta configuración que es la invarianza translacional. 
 Últimamente ha aparecido una nueva versión de este 
algoritmo el Unitary ESPRIT, el cual realiza la extensión del 
anterior a arrays multidimensionales, y se puede aplicar en 
arrays centrosimétricos [7]. 
 Todos estos algoritmos han sido programados, y se ha 
seleccionado el Unitary ESPRIT para formar parte de la 
herramienta. La aproximación matemática empleada se puede 
encontrar en [8], así como el resto de algoritmos 
paramétricos.  


IV. PRESENTACIÓN DE LA HERRAMIENTA 


En esta sección vamos a presentar la herramienta  docente 
realizada en MatLab con el objetivo de implementar los 
algoritmos Beamforming convencional, MUSIC y 2-D 
Unitary ESPRIT comentados en la sección anterior, y de esa 
forma que el alumno de forma visual observe gráficamente 
los resultados que se obtienen con cada uno de ellos. Es decir, 
se han implementado en la aplicación dos algoritmos clásicos 
basados en el espectro, y uno paramétrico, para que se 
observen claramente sus diferencias. 


El lenguaje de programación escogido para programar 
nuestra herramienta ha sido el proporcionado por Matlab, y 
en concreto la aplicación de entornos visuales.  


 
Figura 1- Pantalla de Introducción del software docente 


 
Para acceder al software se ha desarrollado una interfaz de 


introducción desde la que seleccionaremos el entorno sobre el 
que queremos trabajar (Figura 1). El programa permite bien 
generar canales ideales como utilizar medidas reales 
obtenidas con un equipo de medidas MIMO (disponible en el 
grupo de investigación SiCoMo de la UPCT). En este trabajo 
nos centraremos en un entorno ideal simulado, ya que 
generalmente las medidas reales son más complejas de 
analizar, y pierden muchas veces su labor didáctica. 
 Centrándonos en los entornos simulados, y accediendo al 
mismo nos encontramos con la pantalla mostrada en la figura 
2. Esta pantalla se ha desarrollado con el objetivo de poder 
comprobar el comportamiento teórico de los algoritmos 
Beamforming convencional, MUSIC y 2-D Unitary ESPRIT, 
y para ello simula un sistema MIMO completo 
permitiéndonos seleccionar desde el número de elementos de 
los arrays hasta el ruido del canal. 
 El programa utiliza como parámetros de entrada 
 Nº antenas tx -  número de sensores que constituyen el 


array de transmisión. 


 Nº antenas rx -  número de sensores que constituyen el 
array de recepción. 


 Nº de snapshots -  número de muestras  o instantes de 
señal que vamos a tomar  de las señales presentes en el 
canal 


 Frecuencia de Muestreo – la frecuencia, en Hertzios a la 
que deseemos muestrear. 


 DODs – los ángulos de salida  de las señales que 
introducimos en el canal. 


 DOAs – los ángulos de llegada  de las señales que 
introducimos en el canal. 


 Retardos de las señales –  retardos ( en segundos) que 
deseamos asignar a cada una de las señales que 
introducimos en el sistema 


 SNR – relación señal a ruido en dBs de las señales 
 Potencia de ruido del canal – introducimos la potencia 


del ruido en  watios 


 
Figura 2- Pantalla de entorno simulado 


V. RESULTADOS 


En este apartado vamos a mostrar los resultados para una 
simulación donde se ha generado el siguiente sistema : 
nº antenas 


tx 
nº antenas 


rx 
nº 


snapshots 
f .  


muestreo 
(Hz) 


BW 
(Hz) 


f. señales 
(Hz) 


4 4 100 100e6 10e6 2.45e9 


DODs 
(grados) 


DOAs 
(grados) 


Retardos 
(s) 


SNR 
(dB) 


Pot. 
Ruido 
(W) 


 


-20,30, 50 -40,0,10 10,8,0 20,20,20 0.2  


Tabla I: Parámetros de la simulación 
Vemos que se trata de un sistema MIMO 4x4 donde se 
trabaja a 2.45GHz, en un ancho de banda de 100MHz. El 
canal consiste en 3 contribuciones cuyos ángulos de salida 
son -20º, 30º y 50º, y los ángulos de llegada -40º, 0º y 10º 
respectivamente. Todas las contribuciones tienen una señal a 
ruido de 20dB 
Con todo esto podemos mostrar la señal generada. Por 
ejemplo en la figura 3 vemos las señales generadas en 
amplitud, Angulo de salida y retardo. 


 







  


 


Figura 3- Señal Generada 
A continuación aplicamos el Beamforming convencional y 
obtenemos como resultado la figura 4.  


 
Figura 4- Resultado Beamforming 


 
Vemos que las dos componentes con DOD positivo que están 
bastante juntas no son capaces de ser resueltas correctamente. 
Así que aplicamos MUSIC y obtenemos el siguiente 
resultado: 


 
Figura 5- Resultado MUSIC 


 
En este caso sí que hemos sido capaces de obtener las tres 
contribuciones.  Finalmente aplicamos SAGE (Figura 6) y 
observamos que la solución en este caso no son mapas 
espectrales sino soluciones que minimiza el algoritmo SAGE 
(nube de puntos). Al ser señales exponenciales obtendremos 
un conjunto de soluciones, donde la máxima probabilidad de 
detección las hemos marcado con círculos azules. Se observa 
que los resultados son similares (en SAGE, figura 6, el eje de 
ordenadas está invertido, por eso aparece la imagen simétrica 
a la figura 5.) 
 


 
Figura 6- Resultado SAGE 


VI. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado una herramienta 
doncente donde se han implementado los algoritmos 
Beamforming Conventional, MUSIC y 2-D Unitary ESPRIT, 
existentes para el procesado de arrays de canales MIMO con 
el fin de poder estimar los DOD y DOA de los arrays de 
transmisión y recepción, así como la potencia y el retardo de 
las distintas contribuciones. 


Esta herramienta, desarrollada en el lenguaje de 
programación de MatLab, nos permite observar y comparar el 
comportamiento de los algoritmos en distintos escenarios. 
 La herramienta consta de dos entornos distintos, entorno 
simulado y entorno real. En el primero el usuario puede 
generar un sistema MIMO completo, variando cualquiera de 
los parámetros que lo constituyen. En el segundo los 
algoritmos se aplican a  conjuntos de datos obtenidos de 
medidas reales. Por lo tanto podemos obtener una visión 
bastante completa del comportamiento de los algoritmos a 
nivel teórico y a nivel real. 


Al realizar distintas simulaciones en el entorno simulado 
el alumno concluye que el algoritmo Beamforming presenta 
la ventaja de que se puede aplicar directamente sobre la 
matriz de covarianza estimada y la desventaja de tener una 
resolución muy baja, que le impide distinguir dos 
contribuciones muy cercanas entre sí.  


Por otra parte, el algoritmo MUSIC tiene un 
comportamiento muy eficiente en entornos ideales con SNR 
altas y, siempre que el ruido y las señales estén 
suficientemente incorrelados, pero depende demasiado del 
número de instantes de muestreo empleados y de la potencia 
de las señales, lo que puede hacer que se pierdan 
contribuciones, o que se confundan con el ruido del canal. 


 Finalmente, el algoritmo 2-D Unitary ESPRIT resulta el 
más potente de los tres proporcionando un comportamiento 
correcto con las distintas características probadas. 
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Since 1960, in which the invention of the laser took place, the optical technology has been 


developed in many application areas such as industry manufacturing, communications, health, 


metrology and even entertainment. In the field of telecommunications, the improvement of 


the optical fibre fabrication processes has enabled nowadays long-haul optical communication 


networks operating at bit rates exceeding tens of Tbit/s in a single optical fibre and using a 


single optical source. Moreover, a significant progress in developing new materials and 


fabrication processes has been made during the last two decades, which has allowed emerging 


a number of photonic devices able to implement advanced functionalities beyond light 


generation. Photonic functions such as electro-optical and opto-electronic conversions, light 


wave amplification, spectral filtering as well as frequency conversion, wavelength switching 


and spectral conjugation have been successfully proven. 


Photonic integration on different platforms (silicon, III-V and II-VI alloys) aimed at 


miniaturization and cost reduction of optical components has attracted much interest during 


the last five year. Furthermore, the enormous development of silicon photonics is allowing to 


mitigate the so called electronic bottleneck in different application fields like high-


performance computing and network-on-a-chip, thus enabling tens of Gbit/s on chip 


communications. 


In the meantime, photonics has been proposed to implement many RF/microwave functions 


aimed at improving the overall performance as well as sometimes enhancing size, weight and 


power consumption. This field of knowledge is known as Microwave Photonics, in which 


photonics is not simply pretending the RF/microwave technology functions. In order to identify 


which RF functionalities make sense to be implemented using photonics one needs to know 


the fundamentals of both technologies. So, to understand the pros and cons of photonics and 


microwaves a list of specific characteristics of both technologies is reviewed in this work. 


The big mismatch in wavelength range (>10-4) between photonics (around one micron) and 


microwaves (around one centimeter) originates many of the advantages of using photonics 


against using microwaves to implement some specific functionalities. As there are several 


functionalities that are based on the wavelength at which the wave propagates through a 


device, e.g. phase shifters or delay lines. Delays as accurate as 1 ps may be generated and 


controlled using photonics, which is rather difficult employing microwave technology.  


It is also well known that manufacturing photonic devices (integrated or using fibre-optic 


technology) require much higher accuracy than microwave devices, which is also due to the 


much shorter optical wavelengths. When precise control of optical phase is required 


integrated photonics is more convenient against fibre-optic technology as the manufacturing 


tools may currently achieve minimum feature sizes about few nanometers. The difficulty of 







controlling the optical phase when lightwaves propagate through fibre-optic links has been 


overcome by using intensity modulation and direct detection schemes. Coherent detection in 


fibre-optic networks requires very precise control and excellent stability of the optical 


frequency of local oscillator lasers, which makes very costly and much more complex coherent 


communications in photonics than in microwave receivers. 


Another significant difference in communicating at optical wavelengths (about 193 THz in 


vacuum) or at microwave wavelengths is that the instantaneous bandwidth for the latter is 


much narrower. In optical communications the information bandwidth is limited by the 


electro-optical and opto-electronic converters, which currently is about 100 GHz. This means 


that instantaneous bandwidth about 100 GHz may be optically processed, which is nowadays 


unbelievable for RF processing equipments. 


Further details will be explained in talk by pointing out advantages and drawbacks of photonics 


and microwaves to implement specific functionalities at system level, device level and material 


level. 
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Abstract–  Coupled-line sections loaded with a short-circuited stub
have been used as dual-frequency quarter-wave impedance
transformers working at two uncorrelated frequencies. Design
rules are known only for the homogeneous dielectric case. A simple
pre-optimization approach for the case of non-homogeneous
dielectric is presented in this work. On the other hand, the
customary short-circuited stub requires the use of technologically
involved via-holes. The properties and potential advantages of the
coupled-line section terminated in an open-circuited stub are
herein analyzed.


I. INTRODUCCIÓN


El aumento del uso de sistemas multi-banda está impulsando
el diseño de dispositivos que realicen funciones de procesado de
señal (filtrado, acoplamiento, etc.) en varias bandas de
frecuencia de manera simultánea. En un artículo reciente Li et
al. [1] presentan uno de estos dispositivos: un  divisor de
potencia tipo Wilkinson capaz de proporcionar una distribución
de potencia prefijada a dos frecuencias incorreladas. Parte
fundamental de su diseño es una sección de líneas acopladas
cargada mediante un stub terminado en cortocircuito, cuya
misión es funcionar como transformador de impedancia en 8/4
a dos frecuencias. Aunque el artículo citado proporciona las
normas para el diseño de tal elemento, lo hace tan solo para el
caso de que se utilicen líneas acopladas con dieléctrico
homogéneo y no hace referencia a cómo compensar la presencia
de velocidades modales distintas en sistemas con dieléctrico no
homogéneo, como en el caso de la línea microstrip, ni aclara la
necesidad de terminar el stub en cortocircuito.


En la presente comunicación se introduce una estrategia de
pre-optimización de la sección cargada, utilizable de forma
eficaz en sistemas de dieléctrico no homogéneo, y se analiza
una topología alternativa a la de [1], con el stub en circuito
abierto, comparando su comportamiento, de forma que pueda
elegirse aquella que resulte más conveniente en una
determinada aplicación.


II. LA SECCIÓN ACOPLADA CARGADA CON STUB EN
CORTOCIRCUITO


La Fig. 1 representa esquemáticamente la estructura de
pistas de una sección acoplada, realizada en tecnología planar
de dieléctrico homogéneo, con un plano de simetría
longitudinal. Utilizando la pareja de modos par e impar es
posible establecer circuitos equivalentes como los indicados en
la Fig. 2 y, a partir de ellos, calcular los parámetros imagen
(impedancia imagen y factor de propagación) de la estructura
considerada como un cuadripolo, que resultan ser


(1)


(2)


y cuya variación con la longitud eléctrica se da en la Fig. 3. En
ella puede apreciarse la posibilidad de obtener un mismo valor de
impedancia acompañado de retardos de fase de B/2 para dos
longitudes eléctricas (es decir dos frecuencias) situadas
simétricamente respecto del valor B/2.


Fig. 1. Sección acoplada terminada en stub en cortocircuito.


Fig. 2. Circuitos equivalentes para excitación par e impar.


III. EFECTO DE LA DISPERSIÓN MODAL


Si el dieléctrico en el que se realiza el dispositivo no es
homogéneo las longitudes eléctricas de la sección acoplada son
distintas para los modos par e impar, y los resultados anteriores
no aplican. El cálculo de los parámetros imagen conduce a
gráficas como la de la línea de trazos de la Fig. 4, en la que puede
apreciarse la presencia de una banda eliminada en las







proximidades del centro de la que sería la banda de paso si el
dieléctrico fuese homogéneo. Esta situación altera la simetría de
la curva y dificulta, cuando no hace imposible, un diseño
adecuado del dispositivo.
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Fig.3.  Impedancia y factor de propagación. - Stub en cortocircuito


Pero resulta sencillo hacer desaparecer esta banda eliminada
si se tiene en cuenta el comportamiento de las impedancias par
e impar en el caso de dieléctrico homogéneo, la primera de las
cuales presenta un cero y la segunda un polo para 2=B/2. Si se
admite que las longitudes físicas de la sección acoplada (Ra) y el
stub que carga (Rs) son distintas, es posible obligar al
cumplimiento simultáneo a la frecuencia central de la banda (f0)
de las relaciones


(3)


que constituyen un sistema de dos ecuaciones con dos
incógnitas que ha de resolverse numéricamente. Aunque esta
estrategia no garantiza el cumplimiento de la adaptación y el
retardo a las frecuencias de interés, proporciona un excelente
punto de partida para la posterior optimización del circuito.


Consideremos por ejemplo el caso de una sección diseñada
para proporcionar 50S y un retardo de fase de B/2 a 1 y 1.8
GHz. Para una impedancia del modo par de la sección acoplada
de 45S se ha de tomar el valor 24.1S para la impedancia del
modo impar y el de 26.4S para la del stub. Si se implementa el
conjunto sobre Arlon (permitividad relativa 10 y espesor 50
mils), se han de tomar w=2.16mm y s=0.23mm para la anchura
y separación de pistas en la sección acoplada y ws=3.6mm para
la anchura del stub, y las longitudes físicas que cumplen la
condición de equilibrio a 1.4GHz resultan ser de 20.5mm para
la sección acoplada y 19.5mm para el stub. La impedancia
imagen de la sección así compensada se muestra en línea


continua en la Fig.4, donde se comprueba que se ha recuperado
el comportamiento del caso de dieléctrico homogéneo. Tras una
optimización con ADS las longitudes óptimas resultan ser
Ra=20.43mm y  Rs=17.80mm. La mascara del circuito se da en la
Fig. 5 y su respuesta en las Figs. 6 y 7. Nótese la presencia de un
importante número de discontinuidades que no han sido tenidas
en cuenta en el diseño preliminar basado en el modelo circuital.
Su implementación y la reflexión medida se muestran el las Figs.
8 y 9. ,
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Impedancia no compensada y compensada
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hm


Fig. 4. Impedancia con y sin compensación.


Fig.5.  Pistas para simulación ADS.


Fig. 6. Resultados de la simulación con ADS - Reflexión.


Fig.7.  Resultados de la  simulación con ADS - Retardo de fase.







Fig. 8. Dispositivo medido.
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Fig.9. Reflexión medida


IV. USO DEL STUB TERMINADO EN CIRCUITO ABIERTO


La necesidad de terminar el stub en cortocircuito obliga al
uso de conexiones a masa, con la consiguiente complicación
tecnológica. Introduce, ademas, una indeterminación en la
longitud verdadera del stub, debida a la dificultad de establecer
la posición exacta del plano de referencia del cortocircuito, a la
que es muy sensible la compensación de longitudes eléctricas
requerida para un correcto funcionamiento de la sección.


Cabe preguntarse por ello si existe una solución al diseño
basada en un  stub terminado en circuito abierto, que resolvería
estos problemas de realización. Es inmediato obtener que, en tal
caso, la equivalencia circuital es la de la Fig. 10, siendo ahora
los parámetros imagen


(4)


(5)


y su variación con la longitud eléctrica, para dieléctrico
homogéneo, la representada en la Fig. 11.


Fig. 10. Circuitos equivalentes para excitación par e impar – Stub
abierto.
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     Fig. 11. Impedancia y factor de propagación – Stub en abierto.


De las figuras anteriores cabe destacar:


a) La posibilidad de obtener un diseño análogo al del caso de
stub en corto, si bien a costa de duplicar la longitud del circuito,
y
b) La conveniencia de usar este tipo de estructura para el caso de
que la impedancia característica buscada sea baja, en
contraposición al caso de stub en cortocircuito, más adecuado a
impedancias características altas.


En el supuesto de dieléctrico homogéneo el diseño con stub
abierto para una impedancia imagen Z00 y un retardo de fase de
B/2 a dos frecuencias f1 y f2, exige tomar 


(6)


(7)







siendo


(8)


la longitud eléctrica de la sección y el stub a la frecuencia
central de la banda y Z0p un parámetro en el diseño.


De nuevo en este caso la existencia de diferentes
velocidades de fase para el modo par y el impar aconseja el uso
de una estrategia de pre-optimización, que corresponde ahora al
cumplimiento simultáneo de la pareja


(9)


Tomemos como ejemplo en este caso una sección de 35.35S
que produzca un retardo de B/2 a las frecuencias de 1 y 1.5
GHz. Tomando el valor de 75S para la impedancia del modo
par se requieren 48.66S para la del modo impar y 49.64S para
la del stub. Para el sustrato ya mencionado se han de tomar
w=0.73mm y s=0.84mm para la anchura y separación de pistas
en la sección acoplada y ws=1.23mm para la anchura del stub.
Las longitudes físicas que cumplen la condición de equilibrio a
1.25GHz resultan ser 50.1mm para la sección acoplada y
39.9mm para el stub. La optimización con ADS de las
longitudes de sección acoplada y stub conduce en este caso a
Ra=47.31mm y  Rs=45.1mm y la nueva máscara se presenta en la
Fig. 12, siendo su respuesta la de las gráficas de la Fig.13. Debe
notarse que las longitudes Ra y Rs no constituyen elementos de
optimización suficientes como para conseguir cumplir las
especificaciones de impedancia y retardo de fase a las
frecuencias especificadas, lo que indica la necesidad de una
optimización más refinada que la utilizada en nuestro ejemplo.


Fig. 12. Pistas para el caso de stub en abierto


Fig.13. Simulación ADS - Stub abierto


V. CONCLUSIONES


La sección acoplada terminada en stub, utilizada como
transformador en 8/4 a dos frecuencias, puede implementarse
tanto con el stub terminado en cortocircuito como en circuito
abierto, siendo la primera opción aconsejable para impedancias
características altas y la segunda, de tamaño doble que aquella,
más adecuada para impedancias características bajas. En ambos
caso una estrategia sencilla permite seleccionar las longitudes
físicas de la sección acoplada y el stub de manera que, en
presencia de dispersión modal,  se equilibre la estructura a la
frecuencia central de la banda. Esto hace los tiempos de
optimización sensiblemente más cortos que la utilización habitual
de la longitud obtenida a partir del valor cuadrático medio de las
permitividades modales efectivas.
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Abstract—In this paper an efficient numerical tool for the
analysis of printed antennas is proposed. This tool is based on the
finite element method and on a technique called Multipurpose
Admittance Matrix previously developed by the authors. The
method allows the CAD of printed devices which shape can
be continuously modified. Numerical example demonstrating the
efficiency, robustness and versatility of the proposed technique
will be presented.


I. INTRODUCCIÓN


En las últimas décadas, se ha dedicado mucho esfuerzo
en el dominio del electromagnetismo computacional para el
desarrollo de nuevas herramientas software de análisis de
dispositivos electromagnéticos. En este trabajo el interés se
centra en desarrollar nuevas técnicas basadas en el método de
los elementos finitos [1] para el análisis de dichos dispositivos.


En concreto, se propone una nueva estrategia para analizar
y diseñar antenas impresas, cuyo bajo perfil y peso las hace de
gran interés en el área de las comunicaciones. Esta estrategia
se ha desarrollado basándose en el método de los elementos
finitos y la técnica de la Matriz de Admitancia Multipropósito
‘MAM’ que es una herramienta desarrollada en nuestro grupo
de investigación, que permite el análisis y simulación mediante
el método de los elementos finitos de una estructura en la
que hay partes de la geometría cuyas condiciones de contorno
no son conocidas a priori. La técnica ‘MAM’ se presentó
por primera vez en [2] como una técnica para el diseño de
superficies conductoras impresas y se extendió después a otras
aplicaciones como el análisis de estructuras periódicas [3] o
la optimización de perfiles de antenas [4].


El proceso para plantear la técnica que pretendemos pre-
sentar en este trabajo, empieza por definir una estructura
que contiene superficies en las que el campo tangencial se
expresa como una expansión de modos (puertas modales)
que se utilizarán para excitar o cargar el dispositivo y para
describir la región de radiación en caso de antenas, y otras
(puertas artificiales) en las que este campo se expande como
un sumatorio de funciones base vectoriales de tipo pice-wise
(PCWs), definidas sobre un mallado triangular, que coinciden
con las empleadas en elementos finitos en 2D. En la Fig. 1
se muestra un ejemplo sencillo, cuya red equivalente puede


verse en la Fig.2,en el que nos apoyaremos para describir el
método propuesto. Se trata de una sección de guía circular en
la que se han definido dos puertas modales, Γ1 y Γ2 en los
extremos, y dos puertas artificiales con mallados idénticos, γ1


y γ2 en una sección intermedia. El análisis de esta estructura
mediante el método propuesto en [2] proporciona una matriz
de admitancia generalizada (MAM) que relaciona las cuatro
puertas calculada en toda la banda de frecuencias de interés.
Obviamente la conexión entre sí de las correspondientes
puertas artificiales de esta matriz proporciona la matriz modal
de la sección de guía.


Modal Port Modal Port 
1 2


Artificial Port Artificial Port 21


Figure 1. Estructura con puertas modales y puertas artificiales
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Figure 2. Red equivalente de la estructura multipuertas anterior


Supongamos ahora que se quiere insertar un parche con-
ductor entre las puertas γ1 y γ2 como se muestra en la







Fig. 3. Para ello se genera un mallado 2D que contenga
el parche y a continuación se proyectan los campos de las
puertas γ1 y γ2 en la nueva malla (malla de las puertas γp1 y
γp2 ), cortocircuitando los grados de libertad correspondientes
al área ocupada por el parche conductor. Esto requiere la
construcción de una matriz que permita el cambio de base
a la del nuevo mallado de las puertas, generando dos nuevas
puertas artificiales que incluyen el parche. La interconexión
de estas dos nuevas puertas proporciona la matriz modal de la
sección de guía incluyendo el parche.
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Figure 3. Inserción del parche de una antena dentro de la estructura anterior


II. FORMULACIÓN


En el dispositivo de la Fig. 1 la función de transferencia
matricial que relaciona los coeficientes de las expansiones
de los campos eléctricos tangenciales con los de los campos
magnéticos tangenciales en las puertas correspondientes se
escribe, de acuerdo con los resultados de la formulación de
la técnica MAM presentada en [2], de la forma siguiente:
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Iγ13


Iγ24
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)
·
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V γ13


V γ24


 (1)


donde se ha supuesto que el campo magnético tangencial
en las puertas artificiales γ1 y γ2 se ha expresado en términos
de las funciones PCWs,


−−−−→
ψPCWs
i , de la forma:


−→
Ht |γ=


NPCWs∑
i


−−−−→
ψPCWs
i .IPCWs


i (2)


siendo (iΓ, Iγ) los coeficientes del campo magnético, y
(vΓ, V γ) los coeficientes del campo eléctrico en las puertas
modales y artificiales tal como se indica en la Fig. 2.


En la expresión (1) dγ = diag(Id1, Id2, d1, d2)


donde d1ki = d2ki =
´
γ
(n̂ ×


−−−−→
ψPCWs
k ) ·


−−−−→
ψPCWs
i dS, e Id1,


Id2 son matrices identidad.


Por otro lado, el campo magnético tangencial en las puertas
artificiales, γp1 y γp2, que incluyen el parche se puede expresar


utilizando las nuevas funciones base
−−−→
ψMRs
j correspondientes


a su mallado como:


−→
Ht |γp=


NMRs∑
j


−−−→
ψMRs
j .IMRs


j (3)


Expresando este mismo campo en la base correspondiente
a las puertas γ1 y γ2, y estableciendo la igualdad de ambas
expansiones en la región común, γp1, γp2, se tiene:


−→
Ht |γp=


NPCWs∑
i


−−−−→
ψPCWs
i .IPCWs


i =


NMRs∑
j


−−−→
ψMRs
j .IMRs


j (4)


y de aquí obtenemos:〈
ψPCWs
i


〉 {
IPCWs
i


}
=
〈
ψMRs
j


〉 {
IMRs
j


}
(5)


Si en la ecuación precedente, multiplicamos por el término
n̂ × ψPCWs


k , e integramos sobre la superficie de las puertas
γp1, γp2, obtendremos las ecuaciones:


δ · IPCWs = ξ · IMRs (6)


donde los elementos de la matriz δ son:


δ1ki = δ2ki =


ˆ


γp


(
n̂× ψPCWs


k


)
.ψPCWs
i dS (7)


y los de la matriz ξ son:


ξ1kj = ξ2kj =


ˆ


γp


(
n̂× ψPCWs


k


)
.ψMRs
j dS (8)


A partir de (6) obtenemos:


IPCWs = δ−1 · ξ · IMRs (9)


En nuestro ejemplo estamos considerando dos puertas
modales y dos artificiales por lo que la ecuación total para
el cambio de base será:
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 (10)


con dγp = diag (Id, Id, δ1, δ2) y R = diag (Id, Id, ξ1, ξ2).


Realizando un desarrollo similar para el campo eléctrico, es
decir, si se utilizan las mismas bases vectoriales que para el
campo magnético:


−→
Et |γp=


NPCWs∑
p


−−−−→
ψPCWs
p .V PCWs


p (11)


−→
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q (12)







igualando ambas expansiones enγp1 y γp2 y procediendo de
manera análoga al caso del campo magnético, se obtiene:
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 (13)


Finalmente, introduciendo las expresiones (10) y (13) en (1)
y después de algunas manipulaciones algebraicas queda:
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con YMR =
(
RT ·R


)−1 ·RT · dγp · d−1
γ · Y · d−1


γp ·R
que corresponde a la matriz del dispositivo original in-


cluyendo el parche, Fig. 3.


Obsérvese que en esta expresión la matriz Y corresponde
al dispositivo sin modificar, es decir en nuestro caso sin el
parche, y su cálculo requiere la resolución de un problema 3D
a todas las frecuencias de interés, mientras que el resto de los
términos requieren el cálculo sobre mallados 2D, dando lugar
a matrices muy dispersas e independientes de la frecuencia.
En el método propuesto la matriz Y se calcula solo una vez y
se almacena, mientras que el resto de los cálculos se realizan
para cada nueva geometría del parche.


III. DISEÑO Y RESULTADOS NUMÉRICOS


Para probar la viabilidad de la técnica propuesta, hemos
analizado una antena microstrip cuadrada situada en cavidad
metálica de sección también cuadrada y alimentada mediante
línea strip, tal como se representa en la Fig. 4. En primer
lugar se analiza la estructura sin el parche definiendo una
superficie con puertas artificiales donde más adelante inser-
tamos el mallado que define el parche tal como se muestra
en la Fig. 5. En esta figura también se muestra la semiesfera
utilizada en la aplicación del método de los elementos finitos
para caracterizar el semi-espacio de radiación. Se obtiene a
continuación la matriz de admitancia multipropósito ’MAM’
correspondiente a esta estructura. Luego se inserta el mallado
2D, Fig. 6, que contiene el parche utilizando la técnica
presentada en este trabajo. Finalmente se obtiene la matriz
de admitancia multipropósito de la estructura incluyendo el
parche en las puertas γp1 y γp2. La conexión entre sí de estas
puertas artificiales proporciona la matriz modal de la antena
impresa.
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Figure 4. Antena impresa para analiza con la nueva técnica, L1 = L2 =
4 cm, l1 = l2 = 2,5 cm, l0 = 3,2 cm, d = 0,75 cm,h1 = h2 = 0,159 cm,
w = 0,4 cm, εr1 = εr2 = 2,22
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Figure 5. Geometría de la estructura antes de insetar el parche. L1 = L2 =
4 cm, h = 0,318 cm, w = 0,4 cm, εr1 = εr2 = 2,22
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Figure 6. Perfil 2D del parche. l1 = 4 cm, l2 = 2,5 cm.


En la Fig. 7, se muestra el coeficiente de reflexión de esta
antena obtenido mediante la aplicación de la técnica presen-
tada anteriormente comparado con el resultado del análisis de







esta antena mediante el uso del método de los elementos finitos
[5] y donde se puede comprobar la validez de la presente
técnica.


Finite Element 


Proposed technique 


Figure 7. Coeficiente de reflexión en función de la frecuencia


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha presentado una técnica que se basa
en el método de elementos finitos y la técnica MAM para el
diseño y análisis de antenas impresas. Los resultados obtenidos
nos permiten concluir que su eficiencia es adecuada para ser
utilizada como herramienta de análisis en procesos de Diseño
Asistido por Ordenador de antenas impresas y otros circuitos
de microondas.
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Abstract- Different rules establish the necessity of realizing 
electromagnetic field measures to compute the amount of 
energy that human beings receive. In this paper we show a 
classification of electromagnetic level samples in an area 
through artificial neural networks. Exactly, we apply 
feedforward multilayer networks to distinguish the area where 
the levels are higher and therefore must be taken into account 
when assessing the dosimetry in the human. The results that are 
shown also include the transfer of the border to a Geographical 
Information System to identify those more sensible spaces. The 
use of this technique reveals great efficiency in classification and 
generalization of data, even when they belong to several periods 
of time. In our case, we study medium frequency band, 
obtaining a very low error in classification (less than 10 %). 


I. INTRODUCCIÓN 
Existen diferentes normativas a nivel nacional e 


internacional que regulan los límites de exposición 
electromagnética a diferentes frecuencias; en ellas se indican 
cuáles son los umbrales para los distintos parámetros que se 
pueden evaluar [1-3]. El procedimiento e instrumentación de 
medida deben estar perfectamente establecidos [4]. Por tanto, 
para cumplir las normativas es necesario realizar 
certificaciones y/o mediciones rutinarias en diferentes puntos 
de interés (haciendo especial mención a los considerados 
‘espacios sensibles’), para así poder justificar que los niveles 
experimentales obtenidos están dentro de un rango 
permisible. 


Si se extrapola el concepto de medida puntual a un 
muestreo reglado más extenso, dentro de una cierta área de 
interés, se obtiene un mapa de medidas. Para poder delimitar 
zonas o dibujar fronteras en dichos mapas, en base 
estrictamente a las medidas experimentales disponibles, se 
requiere un clasificador de datos que posibilite diferenciar 
con cierta robustez regiones. Dentro de la ‘minería de datos’ 
se engloban diferentes técnicas que permiten clasificar 
señales; cada clasificador goza de ciertas ventajas pero 
también lastra algunos inconvenientes. Algunos ejemplos de 
métodos aplicables a la clasificación o agrupación de datos 
son: inferencia bayesiana, técnicas de clustering, o redes 
neuronales, siendo estas últimas las que utilizaremos [5, 6]. 


Las redes neuronales artificiales (Artificial Neural 
Networks, ANN) se pueden definir como unas máquinas que 
emulan el comportamiento del sistema nervioso de los 
animales. Básicamente constan de una serie de neuronas 
interconectadas en una red, e interaccionan para producir, 


ante una entrada, un estímulo de salida [7]. Las ventajas de 
las que goza su utilización son: tener la habilidad de 
aprender, crear su propia representación de información, ser 
tolerante a fallos, tener arquitectura paralela y generalizar 
ante nuevas entradas [8]. Entre las diferentes tipologías de 
redes neuronales, se destaca la del perceptrón multicapa 
(Multilayer Perceptron, MLP) que es muy apta para clasificar 
patrones, especialmente aquellos que no son linealmente 
separables [9]. 


El objeto del presente trabajo es clasificar regiones de 
diferentes niveles de campo electromagnético en un área de 
cobertura determinada. Para ello se utilizarán redes 
neuronales basadas en MLP. De este modo se puede acotar la 
zona concreta que supera o no ciertos niveles marcados en 
las normativas al respecto; asimismo se puede constatar qué 
espacios sensibles y/o núcleos urbanos se encuentran dentro 
del perímetro de interés, simplemente georreferenciando la 
frontera en un sistema de información geográfico 
(Geographic Information System, GIS). El hecho de marcar 
fronteras es apropiado no ya para saber si se superan o no 
ciertos niveles, sino también para por ejemplo, analizar 
aspectos tales como: el aumento de la potencia de 
transmisión de ciertos transmisores, la reubicación de 
transmisores ya existentes, o la inclusión de nuevos 
transmisores en la zona. En particular, evaluaremos los 
niveles de radiodifusión en onda media, ya que pueden viajar 
largas distancias debido a que su propagación es 
principalmente vía onda terrestre e ionosférica [10]. Además, 
en la zona seleccionada se encuentran tres transmisores con 
altas potencias de emisión y que distan escasos kilómetros 
entre sí. 


Las medidas del campo eléctrico se realizaron mediante 
análisis espectrales en diferentes temporadas. Para el 
procesamiento computacional de los datos se han aplicado 
técnicas de redes neuronales y en la presentación de los 
resultados georreferenciados se ha utilizado un sistema GIS. 


II. MATERIALES Y METODOLOGÍA 


A.  Muestreo y medición de niveles 
El estudio se ha realizado en una zona de 150 x 150 km2, 


en cuyo centro se encuentran tres transmisores de 
radiodifusión de onda media con las características que se 
detallan en la Tabla 1. 







  


 


 


F (kHz) PRAV (kW) Coordenadas 
(UTM H30, WGS84) 


774 60 212162; 4360771 
900 10 212281; 4372677 


1107 25 212400; 4360659 
Tabla 1. Frecuencia, potencia radiada aparente respecto a una antena vertical 


corta y coordenadas de los transmisores de onda media en la zona de 
muestreo. 


Se realizaron dos campañas de medida diurnas: 
- Una primera, llevada a cabo en la primavera de 2008, con 


un área de 40 x 40 km2, donde el muestreo efectuado fue de 
tipo sistemático-aleatorio, dividiendo el área en una malla de 
5 x 5 km2 y tomando dentro de cada una de ellas una muestra 
siempre que fuese accesible [11]. En total se midieron 57 
puntos. 


- Una segunda, llevada a cabo en el otoño de 2010, con el 
área global especificada anteriormente y 92 puntos medidos, 
pero siguiendo un muestreo en coronas circulares en torno a 
los transmisores, haciendo más abordable el cubrir dicha 
zona, y caracterizando perfectamente el comportamiento de la 
señal.  


Las medidas fueron realizadas con un analizador de 
espectros, marca Agilent y modelo E4402B (rango de 
frecuencias 9 kHz−3 GHz, y rango dinámico 
−153, +30 dBm), y una antena monopolo, con rango de 
frecuencias 0.001−30 MHz. Los espectros se colectaron en el 
rango de frecuencias 0.5−1.7 MHz (seleccionando un 
resolution bandwidth de 10 kHz), con la antena situada a 
1.5 m de altura sobre el suelo. La duración de las medidas fue 
de seis minutos, recabando el espectro máximo durante este 
tiempo de acuerdo a las recomendaciones del Electronic 
Communication Committee [12]. 


Una vez colectados los espectros, las señales de voltaje V 
(en dB V) detectadas con el analizador fueron convertidas a 
campo eléctrico EF (en dBV m−1) para cada frecuencia, de 
acuerdo con la ec. (1), 


 퐸 = 퐴퐹 + 푉 + 퐿   (1) 


donde AF (en dB m−1) es el factor de antena dado por el 
certificado de calibración proporcionado por el fabricante y Lr 
(en dB) son las pérdidas del cable (despreciable a estas 
frecuencias). 


En nuestro caso se ha decidido implementar  
clasificadores que nos diferencien regiones donde los valores 
obtenidos sean superiores o inferiores  a los límites impuestos 
menos 40 dB [4]. Este umbral marca el límite de aquella zona 
que es necesario caracterizar desde un punto de vista 
expositivo, considerándose despreciable la zona donde los 
niveles no superen dicho umbral. Al trabajar con frecuencias 
inferiores a 10 MHz se han contemplado dos escenarios, el 
ligado a las corrientes inducidas y efectos de estimulación 
eléctrica, y el debido al efecto térmico. Para el primer 
escenario, el criterio impuesto se indica en la ec. (2). 


 		 ≤>			1	; 	푐표푛			푎 = 0.87  (2) 


Por otro lado, para el efecto térmico, el umbral fijado 
responde a una suma cuadrática de niveles de las distintas 
frecuencias, tal y como se indica en la ec. (3). 


 		≤>			1	; 	푐표푛			푐 = .
√ 	


  (3) 


En ambos casos, el valor de 0.87 se corresponde con el 
umbral de 87 V/m fijado en la normativa menos los 40 dB 
aludidos, F es la frecuencia (en MHz), EFi es el valor de 
campo eléctrico para cada frecuencia de estudio, y los 
sumatorios se extienden sobre las tres emisiones 
mencionadas [3]. 


B.  Redes Multicapa. Configuración seleccionada 
Las unidades básicas llamadas neuronas reciben una serie 


de entradas y proporcionan una salida en función de: las 
entradas, los pesos y el valor de bias asociados a cada una, y 
la función de trasferencia [8, 13]. En nuestro caso 
utilizaremos la función de transferencia sigmoidal, mostrada 
en la ec. (4), debido a que los datos de salida se adecúan a 
nuestros intereses (valores {0,1}). 


 푇(푧) =  (4) 


En la ec. (4), z es la variable de entrada a la función 
(sumatorio del valor de bias y los productos de las entradas 
por sus pesos) y T(z) es la salida para un z dado.  


La red multicapa está basada en la neurona simple, pero 
consta de múltiples capas, lo cual le confiere la característica 
de no ser lineal, esto es, capaz de clasificar entradas que no 
son linealmente separables [9], siendo muy idónea para el 
reconocimiento de este tipo de patrones [14, 15]. Se pueden 
distinguir las siguientes capas: de entrada, ocultas y de 
salida [8]. 


En nuestro caso se ha optado por implementar dos capas 
ocultas, cada una de ellas con 50 neuronas. El esquema 
diseñado responde pues a la Fig. 1. La red se puede clasificar 
como: 


- Multicapa, con dos capas ocultas.  
- Con alimentación hacia delante (o feedforward). 
- De aprendizaje supervisado, pues se le proporciona un 


conjunto de datos etiquetados. 
- Con retropropagación de error (o backpropagation), que 


consiste en minimizar el error en el aprendizaje por medio de 
descenso de gradiente. Concretamente se prueban dos 
variantes: el backpropagation simple y el que añade factor de 
momentum. El tipo de gradiente de descenso que se efectúa en 
nuestro caso es de tipo batch, que significa que todas las 
entradas son aplicadas a la red antes de que los pesos sean 
actualizados. 


El proceso de aprendizaje consiste pues en presentar unas 
entradas (puntos con sus coordenadas) y sus correspondientes 
salidas (los niveles etiquetados según superen o no el umbral, 
fijado en la ec. (2) o (3)), para que la red vaya modificando su 
salida mediante la modificación de los pesos y valores de bias 
[8], de modo que el error de actuación de la red se vea 
minimizado. La medida de error que se ha utilizado para 
medir la bondad de clasificación de la red es el error 
cuadrático medio dado por la ec. (5), 


 퐸 = ∑ ∑ (푑 (푝)− 푦 (푝))  (5) 


donde r hace alusión al número de neuronas de la capa de 
salida (en nuestro caso una), N computa el número de 
patrones que se le facilita a la red, d es la salida deseada para 
cada patrón en dicha capa, e y es la salida obtenida de la red 
para cada uno. 







  


 


 


 
Fig. 1. Esquema implementado de red neuronal multicapa de tipo 


feedforward. 


C.  Georreferenciación de imágenes en sistema GIS 
Una vez obtenidos los resultados de la frontera de la red 


neuronal vía programas de cálculo, se traslada dicha 
información a un GIS. De este modo se pueden identificar 
aquellos espacios o lugares sensibles englobados en el 
perímetro confinado. 


III. RESULTADOS 
Los datos que se han introducido a la red, se han dividido 


en tres clases: 
-  Datos de entrenamiento (70%), que son utilizados para el 


propio entrenamiento de la red y ajuste de los pesos. 
-  Datos de validación (15%), con ellos se calcula el error 


de validación, pudiendo controlar el proceso de 
entrenamiento. 


-  Datos de generalización (15%), usados tras finalizar la 
etapa de entrenamiento. Son datos nuevos que permiten 
comprobar cómo generaliza la red (si es capaz de predecir 
nuevos valores de salida). 


Previamente, los datos se habían aleatorizado y 
normalizado. 


En la fase de entrenamiento se han ido probando distintos 
parámetros de configuración para obtener un error lo menor 
posible, fijándose finalmente la constante de aprendizaje 
(learning rate, η) en 0.4 y la constante momentum (α) en 0.8. 
En la Fig. 2 se puede ver la evolución de los diferentes 
errores con el número de iteraciones para la configuración 
mencionada. Como se puede observar, al principio hay unos 
valores de error bastante elevados hasta que a partir de 
aproximadamente la iteración 500, el error tiende a 
estabilizarse. Concretamente, el error de entrenamiento sigue 
decreciendo lentamente, y aunque se han efectuado 4000 
iteraciones, se podría haber finalizado en torno a la mitad, 
con parecidas prestaciones. 


Una vez que se ha entrenado la red, para medir la bondad 
de la misma se han introducido los patrones disponibles 
(aunados los datos de entrenamiento, validación y test), 
simulándose las salidas y calculándose el error según la ec. 
(5), habiéndose obtenido, para el escenario de efecto térmico, 
un valor del 8.4 %, lo cual es deseable que sea tan pequeño. 
También, para determinar la robustez del entrenamiento, se 
ha procedido a realizar 5 repeticiones del mismo (con un 
total de 2500 iteraciones en cada uno), habiéndose obtenido 
nuevamente una media del error para los datos de 
entrenamiento del 7 %, y una desviación del 0.6 %. Esto nos 
reafirma el buen comportamiento de la red. 


 
Fig. 2. Variación de las performances de la red con el número de iteraciones 
en la fase de entrenamiento. Red para efecto térmico, con parámetros: η=0.4, 


α=0.8. 


Tras constatar el buen funcionamiento de la ANN, se ha 
simulado el área de interés bajo estudio, siendo las entradas 
los diferentes puntos resultantes de realizar un muestreo 
bidimensional con un distanciamiento de 80 m entre ellos. En 
la Fig. 3 se observa cómo la mayoría de los puntos 
experimentales que superan el umbral están recogidos dentro 
de la frontera dibujada. Ese perímetro nos delimita la zona 
que debe tenerse en cuenta según [4] para computar la 
exposición en esta banda de frecuencias y en esta 
demarcación (englobados todos los transmisores existentes). 
El resto es despreciable. 


Trasladando dicha frontera a un GIS se puede cotejar 
perfectamente qué localidades se encuentran en su radio de 
acción: Cáceres y Valdesalor. Es pues ahí (en esa área de 
280 km2) donde habría que incidir a la hora de controlar las 
radiaciones a las que el ser humano está expuesto. Además, 
aunque si bien es cierto que en los puntos muestreados no se 
han superado los niveles de referencia absolutos indicados en 
normativa para intensidad de campo eléctrico y magnético, sí 
habría que comprobar otra serie de parámetros, como la SAR 
(Specific energy Absorption Rate), para evitar posibles 
riesgos a la salud [3], especialmente en aquellos lugares más 
próximos a los transmisores. 


 
Fig. 3. Clasificación de muestras para efecto térmico. ANN con dos capas 


ocultas de 50 neuronas cada una; parámetros de entrenamiento η=0.4, α=0.8. 
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Al representar los datos, se pueden observar algunas 
variaciones locales entre valores próximos pertenecientes a 
temporadas distintas (véase Fig. 3), lo cual hace que nos 
percatemos de las posibles variaciones de conductividad y 
permitividad del medio, afectando a la onda de superficie que 
es a la que responde la propagación electromagnética en 
nuestras condiciones, aparte de las posibles fluctuaciones de 
potencia transmitida. Esto ha enriquecido más el proceso de 
clasificación, habiéndose considerado diferentes situaciones 
para implementar el clasificador, y por consiguiente 
intentando alcanzar una mejor generalización. 


En la Fig. 4 se ha mostrado la frontera tanto para el límite 
térmico como para el de estimulación [16] (con valores de 
errores de la red del mismo orden). Se puede observar cómo 
el área para este último criterio se amplía a 530 km2, 
incluyendo, aparte de las ya mencionadas, otras poblaciones 
aledañas (como Sierra de Fuentes, Torreorgaz y 
Torrequemada). El mapa nos ilustra cómo el área referente al 
efecto de estimulación engloba por completo al de efecto 
térmico, por consiguiente, el escenario de estimulación es el 
que delimita la zona de interés global. En otro caso donde no 
se produjera dicha situación, habría que considerar la unión 
de ambas regiones para su estudio. 


 
Fig. 4. Representación de las fronteras de las zonas de efecto térmico y 


estimulación eléctrica en GIS. 


IV. CONCLUSIONES 
En este documento se ha presentado un procedimiento 


basado en redes neuronales multicapa de tipo feedforward 
para clasificar espacialmente muestras de naturaleza 
electromagnética, sin variaciones significativas en el tiempo. 
Se ha realizado un muestreo denso, en diferentes temporadas, 
alrededor de los transmisores, y a través de las ANN se nos 
ha permitido implementar un clasificador de diferentes 
umbrales de interés con muy buenas prestaciones (errores de 
entrenamiento inferiores al 10 %, con buena generalización 
de los datos y alta velocidad de convergencia). Entre las 
ventajas del método seguido cabe destacar la utilización de 
datos exclusivamente experimentales (no interpolados), lo 
que le da más confiabilidad a los resultados. 


Concretamente se han marcado las fronteras de las 
regiones que deben considerarse a la hora de calcular la 
radiación que el ser humano recibe en onda media en un 
cierto entorno, tanto desde un punto de vista de efecto 


térmico como de estimulación eléctrica. En el mapa expuesto 
se puede comprobar cómo la superficie debida a los efectos 
de estimulación engloba a la correspondiente de efectos 
térmicos. En total un terreno de 530km2 debe considerarse a 
la hora de evaluar de manera práctica las restricciones 
básicas para nuestra zona de estudio. 


El procedimiento que aquí se ha expuesto es extrapolable 
tanto a nuevos umbrales que se quieran fijar, así como otras 
bandas frecuenciales o magnitudes a comparar, siempre y 
cuando el muestreo realizado sea consistente. 
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SEÑALES ULTRASÓNICAS
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Resumen—In this paper we compare the performances of
different variants of split-spectrum algorithms and propose some
new extensions based on the use of variable bandwidth filters
equally spaced in frequency and energy gain equalized. Signal-
to-Noise Ratio Gain factor was selected as the figure of merit
to make the comparisons among the different methods. We will
show the results obtained with our design after the analysis
of new steel alloys in collaboration with the Pacific Northwest
National Laboratory of the United States of America. Frequency
Multiplication recombination method is revealed as the best
option when combined with the new extensions.


I. I NTRODUCCIÓN


Una de las t́ecnicas de reducción de ruido estructural ḿas
utilizadas en los Ensayos No Destructivos por Ultrasonidos
(ENDU) es el algoritmoSplit Spectrum Processing(SSP),
ampliamente estudiado y con una larga trayectoria en el
campo de los ENDU [1], [2], [3]. El algoritmo SSP realiza
una descomposición tiempo-frecuencia de la señal recibida y
discrimina las zonas en las que la contribución espectral no es
homoǵenea seǵun el principio dediversidad en frecuencia[4],
todo ello mediante la insonificación del material con una señal
de banda ancha y el filtrado de la señal recibida, bien con un
banco de filtros o bien mediante la Transformada Wavelet,
tras lo que se procesan las bandas de forma no lineal hasta
conformar una combinación que aporte información sobre la
ubicacíon del posible defecto [3], [5], [6].


En este trabajo mostraremos las ventajas de aplicar el nuevo
disẽno de banco de filtros presentado en [7] basado en filtros
equiespaciados de ancho de banda variable y ecualizados en
enerǵıa combinado con los ḿetodos de recombinación más
habituales. Para ello mostraremos los resultados obtenidos tras
analizar con esta estructura diferentes especı́menes de una
nueva aleación de acero inoxidable austenı́tico desarrollada
por el Pacific Northwest National Laboratoryde los Estados
Unidos, quien en estos momentos está considerando la posi-
bilidad de utilizar nuestro algoritmo como método de control
de calidad en la fase de desarrollo de los materiales.


En la siguiente sección realizaremos un breve resumen
tanto del banco de filtros modificado que utilizaremos para
el ańalisis como de los diferentes métodos de recombinación.
En la seccíon 4 describiremos brevemente el material bajo
ańalisis aśı como el procedimiento de adquisición de datos,
para mostrar seguidamente los resultados obtenidos tras some-
ter el mismo al nuevo diseño del banco de filtros. Finalmente,
en el caṕıtulo 5 expondremos un breve resumen del trabajo y
las conclusiones ḿas interesantes.


II. PARÁMETROS DEL ALGORITMO SSP


A. El banco de filtros


Como comentamos anteriormente, en este trabajo utilizare-
mos una estructura alternativa para el banco de filtros pro-
puesta en [7], [8], [9]. Este diseño est́a basado en el banco de
filtros de ancho de banda variable descrito en [10] pero ahora
los filtros seguiŕan equiespaciados, siendo además su ancho
de banda proporcional a su frecuencia central. Además, las
bandas son ecualizadas en energı́a para mantener constante
la distribucíon espectral de energı́a de la sẽnal de entrada,
puesto esto es imprescindible para distinguir la presenciade
un posible defecto.


En el disẽno cĺasico (Fig. 1b), el ancho de banda relativoBi


a 3dB (0 < Bi < 1) del filtro de la bandai-ésima, utilizando
filtros gaussianos, puede escribirse como [10]:


Bi =
∆W · (1 + 2Rol)


L · Fci


(1)


siendo∆W el ancho de banda de inspección, L el número
de bandas,0 < Rol < 1 el solape entre bandas yFci la
frecuencia central de cada banda.


En el nuevo disẽno propuesto, el ancho de banda relativoBi


es el mismo para todas las bandas, lo que generará un exceso
de solape entre las mismas además de su ensanchamiento
progresivo (Fig. 1a). Este exceso en la correlación entre
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Fig. 1. Espectro normalizado del pulso transmitido y equivalente analizado
para un banco de filtros de 5 bandas. (a) Filtros ecualizados de ancho de
banda variable y (b) Filtros clásicos de ancho de banda constante.







bandas no es tan crı́tico para el comportamiento del detector
como lo es seleccionar adecuadamente el rango de frecuencias
que contiene información significativa del defecto [10]. De
hecho, el exceso de ancho de banda de cada filtro redunda
en una mejora de la resolución temporal y por tanto en la
capacidad de localizar los defectos con precisión.


Además, si se escogen adecuadamente los parámetros del
banco de filtros (ńumero de filtros y ancho de banda), se puede
ajustar el ancho de banda analizado de forma que se adapte
al del pulso transmitido. Por otro lado, al haber más filtros en
la parte baja del ancho de banda de inspección, esta parte del
espectro se analiza con mayor detalle, lo cual es altamente
deseable si tenemos en cuenta que según el principio de
diversidad en frecuenciaes a estas frecuencias donde mayor
informacíon permanece. Este objetivo también se consigue
mediante el ańalisis con la Transformada Wavelet, pero sin la
adaptacíon espectral ni la resolución temporal que alcanza el
nuevo disẽno.


B. Métodos de recombinación


En este trabajo consideraremos 5 métodos de recombi-
nacíon diferentes. Por un lado utilizaremos los métodos
Polarity Thresholding1 (PT) [11], [12] y Scaled Polarity
thresholding(SPT) [13], basados ambos en la observación
de la fase, y por otro los ḿetodos basados en los momentos
estad́ısticos (OS,Order Statistics) de Minimizacíon (MIN)[2],
[11] y Minimización Normalizada (NORM)[14]. Poŕultimo,
utilizaremos una modificación de otro ḿetodo OS basado en
la media geoḿetrica [15], [11] conocido como Multiplicación
en Frecuencia (MF) [7], [8], [9] que a diferencia del primero
no calcula la media del producto de las salidas de cada banda
y que se define como:


y(n) =


L∏


i=0


|zi(n)| (2)


siendo zi(n) la salida de la bandai-ésima del banco de
filtros, L el número de bandas en que se descompone el
ancho de banda de inspección e y(n) la sẽnal obtenida tras
la recombinacíon de las diferentes bandas en el instanten.


III. R ESULTADOS


A. Consideraciones previas


Los espećımenes analizados están formados por piezas
de diferentes aleaciones de aceros austenı́ticos inoxidables
soldados entre sı́ formando una estructura compuesta. Cada
esṕecimen consiste en una sección de tubeŕıa de fusíon
centŕıfuga (Centrifugally Cast Stainless Steel, CCSS) unida
mediante soldadura a una sección de fusíon est́atica (Statically
Cast Stainless Steel, SCSS) a las que se les ha añadido
artificialmente defectos de origen mecánico o t́ermico. El
tamãno de grano medio varı́a para cada espécimen, con
valores entre 1 mm y 5 mm de media. En la figura 2 se
muestra un ejemplo de la composición t́ıpica de la estructura
de las muestras analizadas, que denominaremos en este trabajo
geńericamente como APE1.


Los datos fueron adquiridos utilizando una sonda de ultra-
sonidos formada por una matriz de transductores ultrasónicos


1Se ha preferido conservar la nomenclatura en inglés de los ḿetodos de
polarizacíon para evitar que su traducción induzca a errores de interpretación.


APE 1


CCSS


SCSS


SOLDADURA


Tamaño medio de grano: 1.93 mm


Tamaño medio de grano: 1.67 mm


Tamaño medio de grano: 1.52 mm


Tamaño medio de grano: 1.77 mm


Tamaño medio de grano: Desconocido


30 mm


Fig. 2. Esṕecimen APE 1. Estructura interna tı́pica.


de onda longitudinal configurada como unphased arrayde
transductores y trabajando en modoPulso-Eco. De la matriz
de transductores, formada por 100 elementos (10 x 10), la
mitad de ellos (5 x 10) son utilizados en modo transmisión
para generar el pulso ultrasónico y la otra mitad en modo
recepcíon. De esta forma, utilizando las leyes de retardo ade-
cuadas, se puede generar un haz cuyo foco puede orientarse en
la direccíon deseada, pudiendo escanear una superficie angular
de material sin tener que mover el transductor.


La frecuencia central de los transductores es de entorno
a 500 KHz, con un ancho de banda estimado de 500 KHz
(100 % de ancho de banda). La ley de retardos fue generada
utilizando el hardware de adquisición Zetec DYNARAY system
y los datos fueron adquiridos y preprocesados (amplificación,
filtro de preblanqueado y corrección de atenuación) utilizando
el software de adquisiciónUltravision 3.1R4. Los datos fueron
adquiridos a una frecuencia de muestreo de 100 MHz en todos
los casos, registrando un total de 5200 muestras por A-scan.


Para realizar el ańalisis de la soldadura se procedió a
realizar registros lineales a lo largo de la dirección de la misma
(desplazando la sonda paralelamente al eje de la soldadura)
tomando medidas a intervalos regulares de distancia. En cada
punto de medida se realizó un barrido transversal a la sol-
dadura en posiciones angulares equiespaciadas en intervalos
de 1o entre 30o y 60o, tomando un A-scan en cadaángulo. De
esta forma, cada conjunto de medidas contiene información
sobre un volumen definido del material en torno a la zona de
soldadura. En la figura 3 se muestra un ejemplo de rastreo
de un volumen del material que describe gráficamente el
procedimiento de medida.
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Fig. 3. Esquema tipo de procedimiento de adquisición de registros.







B. Resultados experimentales


El primer paso será el de procesar diversos registros (A-
scan) con todas las configuraciones posibles y analizar los
resultados en función de cúal es la combinación que propor-
ciona una mejor ganancia en la SNR (SNRG) en función del
número de bandas. En la figura 4 se muestra los resultados
obtenidos representando la SNRG en función del ńumero de
bandas para los dos tipos de banco de filtro contemplados y
para todos los ḿetodos de recombinación.


Fig. 4. SNRG en función del ńumero de bandas para un A-scan del registro
CCSS APE1 2.5 con un defecto conocido para (a) banco de filtrosde ancho
de banda fijo y (b) ancho de banda variable respectivamente.


Como podemos observar, el método MF es en ambos
casos el que mejores resultados proporciona, en el sentido de
que consigue los mejores valores de ganancia con el menor
número de bandas posible, siendo el resultado ligeramente
más estable cuando se usa el nuevo diseño de banco de filtros.
Estas pruebas se han repetido para todos los registros tipo
APE1 de los que tenı́amos datos positivos de presencia de
defectos en localizaciones conocidas obteniendo resultados
similares.


Para comprobar la discriminación del ruido y el realce de
los ecos que son capaces de generar cada uno de los métodos,
en la figura 5 se muestra un ejemplo de salida tras la etapa
de recombinación cuando se utilizan 10 bandas. Si bien es
cierto que los ḿetodos PT y SPT son capaces de detectar
los ecos reales, en ambos casos aparecen a la salida varios
ecos falsos que darı́an lugar a falsos positivos en la etapa de
deteccíon, adeḿas de que en el caso de usar los filtros de
ancho de banda variable existe un error nada despreciable de
localizacíon del defecto. Lo mismo sucede con los métodos
basados en minimización, para los que se aprecia una sensible
mejora cuando utilizamos el nuevo banco de filtros.


Fig. 5. Ejemplo de salida tras la etapa de recombinación. De arriba a abajo
A-scan a procesar, ḿetodos MF, PT, SPT, MIN y NORM para (a) banco de
filtros de ancho de banda fijo y (b) ancho de banda variable, utilizando 10
bandas en todos los casos.


En cualquier caso, es evidente que el método MF pro-
porciona muy buenos resultados al ser capaz de discrimi-
nar completamente los defectos con un margen de decisión
muy elevado. En vista de estos resultados, la solución más
adecuada será la de utilizar el ḿetodo de recombinación de
Multiplicación en Frecuencia combinado con el nuevo diseño
del banco de filtros, consiguiendo unos valores de ganancia
bastante razonables con una complejidad muy reducida.


La figura 6 muestra una representación detallada del volu-
men de material analizado en 3D (las lı́neas negras indican los
lı́mites del ańalisis) en la que podemos apreciar claramente las
dimensiones y distribución espacial del defecto (representado
en color rojo) con una gran resolución y con ausencia total
de falsos ecos. En la figura 7 se muestra la caracterización
3D obtenida con el resto de métodos donde podemos ver
fácilmente el elevado número de falsas alarmas que aparecen
si pretendemos mantener la misma probabilidad de detección
que para el caso de Multiplicación en Frecuencia.


Fig. 6. Caracterización 3D del material APE1 CCSS 2.5 según el ḿetodo
MF con el nuevo disẽno de banco de filtros utilizando 10 bandas.


Fig. 7. Caracterización 3D del material APE1 CCSS 2.5 según los ḿetodos
(a) PT (b) SPT (c) MIN y (d) NORM con el nuevo diseño de banco de filtros
para 10 bandas.







Fig. 8. D-scan de los resultados APE1 CCSS 2.5 Inch (a) sin procesar y (b) tras ser procesadas con el nuevo banco de filtros y el método MF.


Por último, en la figura 8 se muestra un ejemplo de D-scan
obtenido de un corte longitudinal para unángulo determinado
en el que se puede comprobar la eficacia del nuevo diseño
como herramienta de detección y caracterización de defectos
si comparamos la imagen obtenida de la señal sin procesar
(Fig. 8a) con la resultante de aplicar el nuevo banco de
filtros con el ḿetodo de recombinación de Multiplicacíon en
Frecuencia (Fig. 8b).


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se han mostrado los resultados obtenidos
con una herramienta de detección de defectos por ultra-
sonidos que ha sido desarrolladaad-hoc como respuesta a
una solicitud de colaboración delPacific Northwest National
Laboratory de los Estados Unidos. El objetivo de dicha
colaboracíon era el de desarrollar una herramienta de análisis
y evaluacíon de nuevos materiales a base aleaciones de acero
que est́an siendo desarrolladas en dicho centro. La herramienta
disẽnada es capaz de realizar caracterizaciones en 3D de los
materiales con una alta resolución y tasas de probabilidad de
falsa alarma muy bajas.


Para el disẽno de la aplicacíon se ha escogido el algoritmo
Split Spectrumclásico pero utilizando un nuevo diseño de
banco de filtros basado en filtros de ancho de banda variable
ecualizados en energı́a que ha demostrado ser muy eficiente
maximizando la ganancia en la SNR con el menor número
de bandas posible. Esta reducción de la complejidad se hace
sin menoscabo de las prestaciones del método en t́erminos
de resolucíon, margen dińamico o sensibilidad. Este hecho es
aún más interesante si tenemos en cuenta que estos filtros son
más f́aciles de disẽnar y requieren de menos operaciones por
banda dado que son menos restrictivos que los usados en el
disẽno tradicional.


Tambíen se ha probado que el método de Multiplicacíon
en Frecuencia, escasamente utilizado hasta el momento, pro-
porciona los mejores valores de ganancia en la SNR, espe-
cialmente cuando se combina con el nuevo diseño de banco
de filtros. En este caso se consigue el máximo de SNRG
con la menor complejidad posible sin afectar a las excelentes
prestaciones de localización y margen dińamico del ḿetodo.


Es interesante remarcar que tanto el comportamiento de los
métodos basados en la observación de la fase (Polarity Thresh-
olding y Scaled Polarity Thresholding) como los basados
en los momentos estadı́sticos (Minimizacíon y Minimizacíon


Normalizada), mejora cuando se utiliza el nuevo banco de
filtros, especialmente con los dosúltimos.
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Abstract-. An emerging theme in next-generation access 
research includes seamless wireline-wireless convergence 
addressed by Radio-over-Fibre technologies. Optical cabling 
solutions offer the possibility for semi-transparent transport 
through the access network of the higher carrier frequency 
demands from the wireless technologies, with portable/mobile 
devices converging with photonics. In this paper selective mode 
launching schemes combined with the use of narrow linewidth 
optical sources are experimentally demonstrated to enable 
broadband RF, microwave and millimeter-wave transmission in 
short- and middle-reach distances over silica-based multimode 
optical fibres, overcoming the typical capacity in such fibre 
links. Results also show a relative good agreement between the 
theoretical model presented for the multimode optical fibre 
frequency response and the measurements obtained. 


I. INTRODUCCIÓN 
Las necesidades actuales de velocidad y cobertura en el 


mercado de los servicios de acceso de nueva generación 
indican un aún mayor despliegue de tecnologías de 
comunicaciones de alta capacidad en un futuro no muy 
lejano, incluso llegando hasta el Equipo Local de Cliente. 
Esta situación está creando en la actualidad la necesidad de 
enlaces de corta y media distancia que soporten tasas de 
datos de Gbps y 10Gbps. Junto a estas necesidades de ancho 
de banda, las redes de telecomunicación desplegadas hasta el 
usuario final, han de proveer una amplia variedad de 
servicios con diferentes características de las señales a 
transmitir. Actualmente, no existe una solución de futuro y 
con costes asumibles por los proveedores de servicios de 
telecomunicación que provea servicios de gran ancho de 
banda a los usuarios finales y diferentes tecnologías se 
encuentran en estudio: par de cobre trenzado, cable coaxial, 
tecnología inalámbrica (wireless), fibras ópticas de sílice 
(tanto en su versión monomodo, Singlemode Fibre SMF, 
como multimodo, Multimode Fibre MMF), e incluso fibras 
ópticas de plástico (Polymer Optical Fibres, POFs).  


Por otra parte, los sistemas de telecomunicación basados 
en fibras ópticas no solo permiten la transmisión de 
información a largas distancias con pocas pérdidas sino que 
también a altas tasas de datos (o con gran ancho de banda). 
Centrándonos en las fibras ópticas de sílice, las fibras 
multimodo (MMF) proveen un ancho de banda suficiente en 
despliegues de corta y media distancia a un menor coste, 


comparadas con las fibras monomodo (SMF), gracias a su 
mayor tamaño de núcleo. Además, es interesante mencionar 
que la mayoría de la fibra óptica instalada en planta, 
aproximadamente el 85%, se corresponde con fibra óptica 
multimodo de sílice según la recomendación ISO/IEC 
802.11. Por tanto, existe una gran motivación en utilizar esta 
infraestructura existente para poder soportar la creciente 
demanda de capacidad de los servicios de banda ancha.  


Otro aspecto importante a tener en cuenta en las redes de 
acceso reside en las comunicaciones inalámbricas, tanto para 
datos como telefonía móvil. La tecnología inalámbrica está 
creciendo rápidamente, estando presente la necesidad de 
interconexión de estaciones base/servidores con antenas 
mediante enlaces permanentes junto con la explotación 
futura de su capacidad mucho más allá de los estándares 
actuales. Un ejemplo es el reciente estándar IEEE802.16 
(WiMAX), tecnología dentro de las conocidas como 
tecnologías de última milla, que provee servicios de banda 
ancha hasta el usuario final operando en un rango de 
frecuencias entre 2-11GHz. Este estándar tiene entre sus 
objetivos proveer acceso fijo inalámbrico con tasas de datos 
del orden 100Mbps operando a mayores frecuencias (10-
66GHz). Todos estos servicios y estándares utilizan señales 
de radiofrecuencia (RF) que son analógicas en naturaleza y 
los sistemas basados en fibra óptica ofrecen la posibilidad de 
un transporte semitransparente de estas señales mediante la 
tecnología de Radio-sobre-Fibra (Radio-over-Fibre, RoF). 
Esta tecnología ha sido propuesta en la literatura como una 
solución para la reducción de la complejidad, coste y 
mantenimiento de estos sistemas mediante la transferencia de 
las funciones de procesado desde los Puntos de Acceso 
Remoto hasta la Oficina Central.  


Sin embargo, en general, las frecuencias utilizadas en 
estos sistemas ofrecen poco ancho de banda. Además está 
latente la existente problemática mundial de coexistencia y 
saturación del espectro radioeléctrico, particularmente en la 
banda UltraAncha (UWB) de 6GHz [1]. Por contra, la banda 
de frecuencias en torno a 60GHz, dentro del rango de las 
ondas milimétricas, ofrece muchas oportunidades puesto que, 
debido a sus pérdidas de propagación, es decir, su limitada 
cobertura, es necesaria la utilización de picoceldas y, por 
tanto, de un mayor número de puntos de acceso remotos. 







  


 


Este despliegue en picoceldas puede ser visto, a su vez, como 
una manera natural de incrementar la capacidad total del 
sistema y de mejorar el uso del espectro de frecuencias. Por 
tanto, parece necesario a corto plazo un incremento en las 
frecuencias de portadoras junto con una reducción el tamaño 
de las celdas para atender a la creciente demanda de 
capacidad en los servicios inalámbricos [2].  


Sin embargo, la capacidad potencial de transmisión en las 
fibras ópticas MMF necesita una mayor investigación para 
atender los requerimientos de tasas de datos por parte de los 
usuarios junto con la inclusión de las nuevas aplicaciones 
multimedia e inalámbricas. Es por ello necesario el 
desarrollo de un modelo de respuesta en frecuencia para las 
fibras que permita el diseño y utilización de dichas fibras en 
estas aplicaciones emergentes. De entre los trabajos 
publicados en la literatura, un método basado en la 
propagación del campo eléctrico, frente a anteriores basados 
en el flujo de potencia óptica, ha surgido, recientemente 
publicado en [3] y, previamente, en [4]. En este trabajo aquí 
presentado se muestran simulaciones teóricas y medidas 
experimentales que muestran las condiciones y capacidades 
de las redes de acceso de banda ancha basadas en fibras 
MMF.  


II. TRANSMISIÓN EN BANDA ANCHA SOBRE FIBRAS 
ÓPTICAS MULTIMODO DE SÍLICE 


Nuevas técnicas para la expansión de la capacidad de 
transmisión sobre fibras MMF son continuamente publicadas 
y demuestran que la respuesta en frecuencia de estas fibras 
no tiende a disminuir, sino que ésta posee repetidas bandas 
de paso más allá de banda base [5]. Recientemente, estas 
bandas de paso han sido utilizadas para la transmisión de 
información (analógica o digital) independiente y 
complementaria a la transmitida en banda base, permitiendo 
un incremento de la tasa de datos agregada (total) más allá de 
la capacidad típica de las fibras MMF [6, 7], junto con la 
transmisión de portadoras en el rango de las microondas y 
ondas milimétricas, en aplicaciones RoF [8, 9].  


A.  Función de transferencia de la fibra óptica MMF de sílice 
En esta sección se describe brevemente la expresión 


analítica que permite computar la respuesta en frecuencia de 
las fibras ópticas MMF de sílice, basada en el método de 
propagación del campo eléctrico. Para una mayor 
comprensión de la formulación que se presenta, los trabajos 
incluidos en [3, 4] son recomendados.  
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A partir de un desarrollo matemático complejo es posible 


obtener la función de transferencia total en radiofrecuencia, 
dada por (1), que incluye los factores principales que pueden 
afectar a la respuesta en frecuencia de un enlace basado en 
fibras ópticas MMF. De (1), la respuesta en frecuencia de un 
enlace basado en fibra óptica MMF puede dividirse en el 
producto de tres factores o términos independientes. De 
izquierda a derecha, el primer término se corresponde con la 
respuesta de un filtro paso-bajo, dependiente de la dispersión 


cromática de primer orden 2


O
β  (asumida como igual para 


todos los modos guiados por la fibra) y de 
C


σ  ,siendo el 
tiempo de coherencia de la fuente óptica, directamente 
relacionado con la anchura espectral W de la misma. El 
segundo término está relacionado con el efecto de supresión 
de portadora debido al desfase entre la banda lateral superior 
e inferior de modulación. Finalmente, el tercer término 
representa un filtro transversal fotónico de microondas [10], 
en el cual cada muestra se corresponde con un diferente 
grupo de modos m  soportados por la fibra, cuyos 
coeficientes 


mm
C , χmm  y mmG  se corresponden con la 


eficiencia de la luz inyectada en la fibra, el perfil espacial de 
los modos recibidos en el fotodetector y el coeficiente de 
acoplo modal, respectivamente. Este último término 
determina que la respuesta espectral periódica de los filtros 
transversales podría permitir un aumento en la capacidad de 
transmisión en estos enlaces, y los resultados muestran que 
las fibras multimodo ofrecen potencial para la transmisión 
más allá de su banda base, gracias a la presencia de 
resonancias y/o regiones planas en su respuesta en frecuencia 


B.  Simulaciones del modelo de la fibra óptica MMF 
Simulaciones teóricas de la respuesta en frecuencia de las 


fibras ópticas MMF respecto de diferentes parámetros se han 
estudiado con el objetico de determinar las condiciones 
óptimas para proveer un mayor ancho de banda en banda 
base en este tipo de fibras junto con el estudio del potencial 
de transmisión de banda ancha en regiones más allá de banda 
base. En esta sección se muestran algunos ejemplos 
representativos. 


Para las simulaciones se ha considerado una fibra óptica 
MMF de índice gradual con 62.5/125µm de diámetro de 
núcleo/cubierta, con núcleo de SiO2 dopado con 6.3mol-% 
de germanio (GeO2) y 0.55dB/km@1300nm de atenuación 
intrínsica. Los valores de los índices de refracción del núcleo 
y la cubierta se han aproximado mediante la función de 
Sellmeier de tercer orden, a 1300nm. El coeficiente de 
acoplo modal mmG  es definido por una función de 
autocorrelación Gaussiana con desviación rms de 


0.0009σ =  y longitud de correlación de 115ς = ⋅ a , siendo 
a el radio del núcleo. Se ha asumido una excitación de 
modos uniforme, siendo fijado el coeficiente 1 M=mmC , 
donde M es el número total de grupos modales, y una fuente 
óptica libre de chirp. 
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Fig. 1. Respuesta en frecuencia hasta 40GHz de un enlace de fibra óptica 


multimodo de 62.5/125µm de 3km de longitud en función de la presencia de 
acoplo modal (MC) y de atenuación modal (DMA). 







  


 


La Fig. 1 muestra la respuesta en frecuencia normalizada 
en dB eléctricos (dBe) de un enlace de 3km de fibra óptica 
MMF considerando o no la presencia de acoplo modal (MC) 
y de atenuación modal (DMA). En esta figura, aparte de la 
disminución del efecto de filtrado en la respuesta en 
frecuencia causada por la atenuación modal en presencia de 
acoplo modal, se pueden observar bandas de paso en 8.5GHz, 
17GHz and 25GHz junto con una respuesta plana a 
frecuencias superiores a 30GHz. Por tanto, teóricamente, 
sería posible transmitir señales en las bandas de 
radiofrecuencia, microondas y ondas milimétricas en un 
enlace de este tipo, aunque con una pequeña penalización en 
potencia. 


Por otra parte, la influencia de la anchura espectral (W) 
de la fuente óptica sobre la respuesta en frecuencia ha sido 
también analizada. En la Fig. 2 se muestra dependencia de 
dicha respuesta en el caso de utilizar un laser DFB 
(Distributed Feedback) con anchura espectral rms de 
W=10MHz, un laser FP (Fabry-Perot) con W=5.5nm y un 
LED (Light Emitting Diode) con W=30nm. El resto de los 
parámetros de simulación son iguales a los considerados para 
la figura anterior. 
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Fig. 2. Influencia de la coherencia temporal de la fuente óptica en la 
respuesta en frecuencia para un enlace de 6km de longitud. 


En la Fig. 2 se puede observar una primera resonancia a 
una frecuencia central (


1of ) de 4.5GHz y con un ancho de 
banda de 3-dB del orden de 1.5GHz para el caso de una 
fuente DFB y FP. Por otra parte, para el caso de una fuente 
LED, es decir, una fuente de gran anchura espectral, no se 
observa ninguna resonancia en la respuesta en frecuencia. 
Esto es debido al hecho de que, en este último caso, el primer 
término en (1), correspondiente al filtrado paso-bajo, domina 
sobre los otros dos. Además, se puede observar que aplicando 
una fuente DFB en el enlace, la atenuación en las resonancias 
superiores permanece en valores similares, incluso dando 
lugar a una respuesta en frecuencia plana en regiones 
espectrales por encima de 25GHz. Esta última característica 
está relacionada con el hecho de que la fibra óptica MMF se 
comporta como un filtro  transversal imperfecto.  


C.  Validación del modelo. Resultados experimentales. 
En esta sección se presentan algunos ejemplos 


significativos de medidas de la función de transferencia de la 
fibra óptica multimodo de sílice. El montaje experimental se 
muestra en la Fig. 3. Para la medida de la respuesta en 
frecuencia se ha usado un Analizador de Componentes 
Ópticos (LCA, Agilent 8703B, 50MHz – 20GHz). La fuente 
óptica es externamente modulada en intensidad con una señal 
sinusoidal de hasta 20GHz de ancho de banda de 


modulación, mediante un modulador Mach-Zehnder electro-
óptico (modelos JDSU AM-130@1300nm y JDSU AM-
155@1550nm). La salida óptica del modulador se conecta al 
enlace de fibra MMF mediante un latiguillo de fibra óptica. 
En recepción, la luz es detectada mediante un fotodiodo PIN 
de alta velocidad (modelo DSC30S de Discovery 
Semiconductors) y la respuesta en frecuencia es analizada 
mediante el LCA. Las respuestas en frecuencia medidas en 
esta sección han sido promediadas con un factor de 4 y 
calibradas respecto de las respuestas del modulador electro-
óptico externo y del fotodiodo, siendo los resultados 
experimentales obtenidos solamente atribuibles a la respuesta 
en frecuencia de la fibra óptica MMF. 
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Fig. 3. Diagrama de bloques del montaje experimental para la medida de la 


respuesta en frecuencia de un enlace de fibra óptica multimodo de sílice. 
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Fig. 4. Medida de la influencia de la anchura espectral de la fuente óptica 


en la respuesta en frecuencia de la fibra óptica multimodo. 
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Fig. 5. Medida de la respuesta en frecuencia de un enlace de fibra óptica 


multimodo de sílice de 6100m de longitud a 1550nm para diferentes 
condiciones de inyección de la luz. 


En la Fig. 4 se muestra la medida de la respuesta en 
frecuencia para un enlace de fibra óptica MMF de 6100m de 
longitud. Se puede observar como la medida para una fuente 
DFB@1550nm presenta una respuesta en frecuencia 
relativamente plana incluso a altas frecuencias, según lo 
esperado en teoría. Sin embargo, la respuesta medida para el 







  


 


caso de una fuente FP@1310nm sufre del efecto de filtrado 
paso-bajo, caracterizada por una caída de 20dB a 20GHz. 
Para el caso de fuente LED de gran anchura espectral la 
respuesta disminuye drásticamente tras unos pocos GHz. Por 
tanto, de esta figura se sugiere que la transmisión de banda 
ancha en el rango de las microondas y ondas milimétricas 
sobre fibra óptica MMF es posible mediante el empleo de 
fuentes ópticas de poca anchura espectral. 


Por otra parte, dos condiciones diferentes de inyección de 
luz se han aplicado al enlace de fibra óptica. Los resultados 
experimentales se muestran en la Fig. 5, donde se ha 
empleado una fuente óptica DFB@1550nm. Para la 
excitación central selectiva de modos (Restricted Mode 
Launching, RML) se utilizó un latiguillo de 1 metro de fibra 
óptica monomodo (SMF) para inyectar la luz desde la fuente 
óptica hasta la fibra óptica MMF. Por otra parte, para la 
excitación uniforme de todos los modos (OverFilled 
Launching, OFL) se utilizó un latiguillo de 2 metros de 
longitud de fibra óptica MMF en combinación con un 
mezclador de modos entre la fuente óptica y el enlace MMF. 
Se puede apreciar que para la condición RML, en la cual un 
número limitado de modos es inyectado en la fibra, el efecto 
de filtrado transversal se ve reducido significativamente, 
obteniéndose una respuesta en frecuencia relativamente 
plana en todo el espectro. Por tanto, la transmisión de señales 
de banda ancha en el rango de radiofrecuencias, microondas 
y ondas milimétricas es también posible limitando el número 
de modos inyectados en la fibra.  
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Fig. 6. Respuesta en frecuencia teórica y experimental de un enlace de fibra 


óptica MMF para una fuente óptica FP @1300nm. 


Finalmente, la Fig. 6 muestra una comparativa entre la 
respuesta en frecuencia teórica esperada y la obtenida 
experimentalmente. Se puede observar como las medidas de 
la respuesta en frecuencia para una condición de inyección 
OFL a diferentes longitudes de enlace presentan una buena 
concordancia con las curvas esperadas teóricamente. Estas 
medidas también muestran el efecto de supresión de las 
resonancias cuando se emplean fuentes ópticas de 
relativamente anchas anchuras espectrales. 


III. CONCLUSIONES 
La respuesta en frecuencia de la fibra óptica multimodo 


de sílice de índice gradual se ha evaluado para diferentes 
longitudes de enlace, para diferentes anchuras espectrales de 
la fuente óptica y para diferentes longitudes de onda de 
operación. Es más, dos condiciones diferentes de inyección 
de modos en la fibra (RML y OFL) han sido aplicadas. De 
los resultados obtenidos se refleja que la combinación de 
esquemas de inyección selectiva de modos junto con el 


empleo de fuentes ópticas de estrecha anchura espectral 
permite la transmisión en banda ancha de señales en el rango 
de radiofrecuencia, microondas y ondas milimétricas, 
aumentando la capacidad en este tipo de medio de 
transmisión (por encima del típico producto ancho de banda 
por longitud) mediante la obtención de regiones planas en la 
respuesta en frecuencias más allá de banda base. Las 
medidas también demuestran que estándares de transmisión 
como Gigabit Ethernet y 10-Gigabit Ethernet podrían ser 
cumplidos en enlaces de corta y media distancia mediante el 
empleo de fibras ópticas multimodo de sílice. Los resultados 
experimentales muestran una relativa buena concordancia en 
el comportamiento en frecuencia de la fibra con las curvas 
teóricas predichas por el modelo, a pesar de la multitud de 
parámetros involucrados en el modelo teórico y de las 
aproximaciones realizadas durante la formulación 
matemática. Finalmente, es importante comentar que, aunque 
es obvio que la conectividad final con el terminal tenderá a 
ser inalámbrica, la tecnología de fibras ópticas es una 
candidata muy prometedora en las redes de acceso y, 
particularmente, la tecnología de Radio-sobre-Fibra en 
combinación con fibras ópticas multimodo ofrece una gran 
posibilidad de convergencia entre comunicaciones por cable 
e inalámbricas incluso dentro de la oficina, del edificio o del 
hogar. 
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Abstract- Digital processing of sidescan sonar images 
significantly enhances the performance in recognition of seafloor 
features and underwater artifacts. These images are usually 
poor in its resolution compared with optical captured frames. 
There are different commercial solutions that can solve this 
problem, like using a high resolution multibeam sidescan sonar, 
or using a bathymetric sonar device. Present work shows an 
economical solution to avoid this kind of problem employing 
digital image processing techniques under MATLAB 
environment. The application presented here has been developed 
under user friendly philosophy, i.e., it is easy to manipulate and 
it can be operated for users at any level. Two types of sonar 
surveys: seafloor mapping and submerged target searches 
(buried or not), require different processing methods for data 
analysis that are implemented in the software. This program is 
an updated version of the previous one [1-4]. An important 
improvement is the semi-automatic recognition of man-made 
submerged objects. 


I. INTRODUCCIÓN 


Las imágenes que se obtienen a partir de sonares de 
barrido lateral de simple haz con el fin de inspeccionar el 
fondo marino, a menudo contienen grandes cantidades de 
ruido, ocultando detalles significativos y distorsionando 
otros. Una posible solución sería disponer de un equipo 
dotado con un sonar multihaz capaz de proporcionar 
imágenes de alta resolución a costa de barridos muy lentos, 
pero su alto precio limita su utilización a ciertos sectores 
como son el petrolífero o el militar. Por todo ello, es 
necesario efectuar un post-procesado de dichas imágenes, con 
el fin de reducir ese ruido y de resaltar detalles y bordes, 
haciendo más fácil su interpretación posterior. 


A raíz de la colaboración entre dos grupos de 
investigación de la Universidad de Cantabria en este campo, 
surgió una versión preliminar del software documentado en 
[1-3], el cual ha sido tomado como punto de partida para el 
desarrollo de la nueva herramienta aquí presentada. Se ha 
mejorado su interfaz gráfica, además de añadir nuevos tipos 


de filtrado y procesado de imagen, para finalmente 
desarrollar un mecanismo semiautomático de detección de 
objetos sumergidos fabricados por el hombre. Las 
herramientas e instrumentación hardware para la obtención 
de estos datos se omiten en este comunicación debido a estar 
descritas en profundidad [4-5].  


Las imágenes sonar obtenidas por estos mecanismos de 
detección remota se obtienen en color, si bien es cierto que es 
un color generado artificialmente por el software de control 
del sonar de barrido lateral proporcionado por la empresa 
fabricante del equipo (en nuestro caso Tritech). El color 
facilita que el ojo humano visualice mejor los detalles y por 
este motivo en este trabajo se ha empleado una paleta de 
color en vez de una paleta monocromática.  


Generalmente, el software de procesado de imágenes en 
color actúa por separado sobre un espacio de color tipo RGB 
(rojo, verde, azul) puesto que la inmensa mayoría de los 
equipos que capturan imágenes en color trabajan con el 
citado espacio de color, digitalizando cada una de las capas 
por separado tal como se muestra en la figura 1. 
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Fig. 1. Procesado de una imagen en color utilizando las tres capas RGB. 







  


 


 El espacio de color RGB se compone de tres capas 
básicas de colores: la capa roja R, la capa verde G y la capa 
azul B. Dado que cada capa se procesa por separado con una 
profundidad de 8 bits (256 niveles), el tiempo de proceso se 
suele multiplicar por 3 para el mismo tipo de procesado si se 
compara con una imagen  monocroma en escala de grises 
(256 niveles de gris) o con la capa Y de luminancia de una 
imagen en color en el espacio YCbCr. En el espacio de color 
YCbCr, la capa Y contiene la información monocromática de 
la imagen (al igual que la imagen de una fotografía en B/N), 
la capa Cb corresponde a la crominacia del azul y contiene la 
diferencia de las señales azul y amarilla y por último la capa 
Cr llamada crominancia del rojo contiene la diferencia de las 
señales roja  y amarilla. 
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Fig. 1. Procesado de la capa “Y” (monocromática) de una imagen en color 


tras ser convertida del espacio RGB al espacio YCbCr. 


 Actuando únicamente sobre la capa Y, dejando las capas 
Cb y Cr sin procesar, se obtiene un resultado similar al que se 
conseguiría en una imagen RGB estándar procesando cada 
una de su capas por separado pero en un tiempo tres veces 
inferior. Por esta razón y porque las componentes de color no 
aportan información adicional en cuanto a la resolución de 
las imágenes, en la nueva versión del software de procesado 
ImageEasySonar presentada en este trabajo, los autores se 
han decantado por proceder a la utilización del espacio de 
color YCbCr, en vez del RGB para las imágenes procedentes 
del sonar de barrido lateral. No obstante, el programa permite 
que el usuario seleccione el espacio de trabajo RGB, o en 
escala de grises, si lo estima oportuno. 
 La profundidad de color empleada en las imágenes es de 
24 bits (8 bits por capa), y éstas son exportadas directamente 
de los datos obtenidos por el programa de control del sonar 
de barrido lateral suministrado por el fabricante y 
almacenadas en un formato sin pérdidas por compresión, más 
concretamente el formato TIFF. De este modo se mantiene la 
calidad de la imagen original tal y como es adquirida con el 
equipo de detección remota. 
 La programación de la aplicación se ha realizado bajo un 
entorno MATLAB, debido en parte a que facilita la 
obtención de un código simple y modificable por otros 
programadores dada la cantidad de documentación al 
respecto. También se ha empleado este entorno por ofrecer la 
herramienta GUIDE, que proporciona herramientas para la 
creación de interfaces de usuario (GUI) la cual se ha 
empleado con el fin de conseguir un entorno sencillo y 
amigable para el usuario bajo la filosofía “friendly user”.  
 Se ha generado un ejecutable para entornos Windows con 
el fin de ampliar la difusión del programa, tanto para 


máquinas que empleen código de 32 bits, como para  aquellas 
que lo utilicen de 64 bits. 


II.  FILTROS DIGITALES IMPLEMENTADOS EN WINEASYSONAR 


Con motivo de facilitar la detección de objetos presentes 
en imágenes acústicas, es posible realizar un procesado 
previo a estas imágenes en las que los objetos no estén 
claramente definidos a causa generalmente del ruido que 
presentan. La versión anterior del software WinEasySonar 
desarrollado por nuestro grupo [1] contaba con 17 tipos de 
filtros de naturaleza no lineal, como por ejemplo los filtros 
CS (Compare and Selection), WMMR-MED (Weighted 
Majority of M values with Minimum Range), Volterra y 
EDGE. Para todos ellos se ha optimizado el tratamiento del 
color, y concretamente para los dos primeros, se da la 
posibilidad de seleccionar tanto el tipo como el tamaño de la 
ventana de procesado, consiguiendo de este modo diferentes 
resultados dependiendo de la imagen a procesar. Las 
expresiones matemáticas de estos filtros se hayan 
extensamente representadas en la literatura [6-10] de modo 
que se omiten por brevedad en la presente comunicación. En 
la presente versión no sólo se han implementado las técnicas 
mencionadas anteriormente, sino que además se ha añadido el 
filtro LUM ( Lower-Upper-Middle), un filtro selector de 
rangos que permite lograr además del suavizado de la 
imagen, una mejora en los bordes y los detalles. Esto se 
consigue mediante la variación de dos parámetros que 
influyen directamente en el rango de la salida. Las 
funcionalidades y expresiones matemáticas que describen el 
comportamiento del mismo están ampliamente detalladas en 
la literatura [12]. 


III.  DETECCIÓN DE OBJETOS HECHOS POR EL HOMBRE 


Quizás la novedad más importante implementada en la 
versión del software de procesado aquí presentada, reside en 
la detección semiautomática de objetos sumergidos 
fabricados por la mano del hombre. La detección de este tipo 
de objetos en imágenes realizadas por sonares, se considera 
crucial dada la cantidad de aplicaciones que puede tener, 
desde la localización de pecios hasta la colaboración en 
tareas de salvamento de vehículos submarinos tripulados. 


El proceso de detección cuenta con dos partes 
diferenciadas. La primera parte consiste en una 
segmentación, en la cual se subdivide una imagen en los 
distintos objetos o regiones que la forman. La segunda parte 
es una evaluación de los objetos que por su estructura pueden 
englobarse como objetos creados por el hombre. En las 
imágenes sonar, los objetos de interés buscados aparecen 
como regiones iluminadas sobre otras regiones más oscuras, 
o viceversa. Por lo tanto, en la segmentación se deben separar 
estos dos tipos de regiones del resto. Para proceder a la 
realización de este proceso de separación se ha utilizado un 
método basado en umbrales. Teniendo en cuenta que las 
imágenes en este punto se procesan en escala de grises (o la 
capa Y de una imagen en color), con una profundidad de 8 
bits (256  intensidades de gris) y atendiendo a las numerosas 
pruebas realizadas, con imágenes de diferente calidad, se ha 
llegado a la conclusión de considerar como píxeles 
iluminados aquéllos cuya intensidad sea superior al nivel 192 
de 256, y como píxeles pertenecientes a una zona de sombra 
aquéllos cuya intensidad sea inferior al nivel 64. De todas 







  


 


formas, el programa permite que el usuario ajuste estos 
umbrales mediante una barra deslizante que varía de 0 a 255. 
El ajuste manual se hará dependiendo de la iluminación de la 
imagen y de la experiencia que tenga el usuario. Una vez 
realizada esta segmentación, se procede a obtener los rasgos 
y características de cada uno de los componentes con el fin 
de detectar su origen. 


Los objetos hechos por el hombre, como ha propuesto 
Ling [13], tienen por lo general las siguientes características: 
 


a) Poseen un cierto tamaño. Si un objeto es muy grande 
o muy pequeño, probablemente se trate de rocas o de 
ruido, por tanto, se pueden descartar estas regiones. 


b) La intensidad del objeto difiere de la de su fondo.  
c) Poseen un pequeño número de agujeros. Las regiones 


con más de dos agujeros serán descartadas. 
d) Poseen un contorno regular. Los objetos hechos por el 


hombre tienden a tener contornos regulares y/o 
simétricos. 


Dichas características se han tenido en cuenta en el programa 
a la hora de reconocer objetos realizados por el hombre. 


 


 
Fig. 3. Ancla Sumergida 


A modo de ejemplo ilustrativo de cómo opera el software 
desarrollado, se muestra la detección de un ancla sumergida 
cuya imagen sonar sin procesar se muestra en la figura 3, y 
los resultados para diferentes umbrales de separación de 
regiones utilizados en el algoritmo de detección de objetos 
hechos por el hombre en las figuras 4, 5 y 6. No es necesario 
aplicar un pre-procesado a la imagen de la figura 1, debido a 
que los bordes y los detalles de la imagen se aprecian con 
claridad. En las figuras 4, 5 y 6 recuadrado en AZUL están 
identificados los objetos  que se han detectado como posibles 
objetos realizados por el hombre para los diversos umbrales, 
mientras que recuadrado en VERDE están las sombras de 
esos objetos. En la figura 4, con los umbrales estándar que se 
han definido, se obtienen unos resultados satisfactorios, 
localizando adecuadamente las sombras del objeto e 
identificando el ancla. En la figura 5, se han acercado los 
niveles umbrales hacia los valores extremos, y debido a ello 
disminuye el número de positivos.  Esto puede ser muy útil 
para eliminar falsos positivos, aunque se corre el riesgo de 
perder información importante.  


 


Fig. 4. Ancla con los umbrales de detección estándar. 


 


Fig.5. Ancla detectada con umbrales de 22 y 228 


 


Fig. 6. Ancla detectada con umbrales de 84 y 173 







  


 


También puede resultar beneficioso en imágenes que se 
presenten con tonos pronunciados de luminosidad y de 
sombras. Por el contrario, en la figura 6 al acercar el nivel 
umbral de detección al valor medio, aumenta el número de 
objetos y de sombras localizadas, pero se obtienen varios 
errores o “falsos positivos” en la detección, como es el caso 
de los cráteres del fondo de la figura que son identificados 
como objetos hechos por el hombre.  


Actualmente el sistema requiere la supervisión humana, 
con el fin de detectar los pequeños errores que pudieran darse 
y por tanto, el proceso es semiautomático. En el futuro se 
pretende su implementación en tiempo real, debido a que la 
duración del proceso es reducida en comparación con el 
tiempo que tarda un sonar de barrido lateral en tomar una 
imagen de un área del fondo, de este modo, sus posibles 
aplicaciones se verían incrementadas sustancialmente. 


Para la ejecución de esta aplicación se ha utilizado un 
ordenador personal con las siguientes características técnicas: 
 


a) Procesador Pentium Dual-Core a 2.2 GHz y 4GB de 
memoria RAM. 


b) Sistema operativo Microsoft Windows 7 Professional. 
c) MATLAB versión 7.10.0 (R2010a) 


 
El uso de la CPU en reposo se sitúa en torno a un 5%, 


aumentando hasta aproximadamente un 50% en la ejecución 
de algún filtrado. El programa cargado en la memoria RAM 
ocupa aproximadamente unos 150 MB de dicha memoria. 
Además, se ha implementado en el programa una herramienta 
de comparación, como se puede ver en la figura 7, la cual 
resulta de interés a la hora de cotejar las imágenes originales 
con las imágenes procesadas. Esta herramienta cuenta con un 
zoom que permite ampliar áreas determinadas, las cuales 
desde una visión panorámica de la imagen no podrían ser 
analizadas en detalle. 


 


 


 
Fig. 7. Herramienta de comparación 


V. CONCLUSIONES 
 


Se ha potenciado una aplicación software para el 
procesado de imágenes obtenidas mediante un sonar de 
barrido lateral añadiendo mejoras en la interfaz de usuario, 
así como nuevas funcionalidades en relación con las técnicas 
de filtrado y una herramienta de detección de objetos 
sumergidos fabricados por el hombre. Además se ha 
completado el desarrollo de una aplicación software que 
permite procesar las imágenes de un sonar de barrido lateral 
de un modo “inteligente” mediante la utilización de técnicas 
de post-procesado digital de señal. El interfaz es de aspecto 
agradable, de uso intuitivo y ha sido programado bajo la 
filosofía “user-friendly”, por lo cual es muy adecuado para 
ser utilizado por usuarios de cualquier nivel. Los buenos 
resultados obtenidos refuerzan la idea de posibles futuras 
líneas de investigación en este ámbito. 
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Abstract—This work presents a methodology for the prediction
of fabrication yield in band-pass Butterworth direct-coupled
cavity filters. The sensitivity of the reflection parameter with
respect to coupling coefficient variations is calculated inthe
low-pass prototype. From this value, the maximum degradation
experienced by the reflection parameter in a worst-case scenario
is given. A practical application of the existing relationship
between the standard sensitivity and the stored energy in coupled
resonator structures is also proposed, allowing to predictthe
fabrication yield directly from the group delay of the filter
in Butterworth ladder networks. By way of illustration, a 6t h
order waveguide filter has been designed. The prediction of
its fabrication yield has been obtained given a manufacturing
tolerance, that has been applied to cavity lengths and/or widths.
Results are compared with full wave simulations to validatethe
new methodology.


I. I NTRODUCCIÓN


Un filtro puede sintetizarse mediante distintas topologı́as
[1]. El estudio de la sensibilidad en estas topologı́as es impor-
tante para determinar el esquema de acoplo menos sensible. Se
han realizado muchos estudios sobre este tema [2], [3], que son
interesantes para entender el comportamiento del filtro frente
a variaciones de temperatura o tolerancias de fabricación.


Por ejemplo, en [2] se demostró que la sensibilidad de
un filtro puede evaluarse estudiando los componentes del
gradiente de los coeficientes de transferencia y reflexión
respecto las entradas de la matriz de acoplo. En otro estudio
más reciente [4], se evaluaron los componentes individuales
del gradiente del coeficiente de reflexión|S11| respecto a
los elementos de la diagonal de la matriz de acoplo. Estos
componentes individuales pueden utilizarse para estudiarel
efecto de errores pequeños en la frecuencia de resonancia de
los resonadores, ya que la longitud de los resonadores está
directamente relacionada con el valor de los elementos de la
diagonal de la matriz de acoplo.


En este artı́culo se presenta un método nuevo para calcular
la máxima degradación que se produce en el parámetro de
reflexión de un filtro en linea (ver Fig. 1), por errores en
la longitud y/o anchura de los resonadores. Este valor es
interesante para saber a priori la sensibilidad de una estructura
con respecto a tolerancias mecánicas o térmicas, y propor-
cionará información acerca de la máxima precisión necesaria


en la fabricación para conseguir la respuesta deseada. Se ha
realizado el diseño de un filtro Butterworth en guı́a de onda
como ejemplo, prediciendo con éxito el valor máximo de
degradación dentro de la banda, para un error dado.


S L1R 2R RN


Fig. 1. Topologı́a en linea de orden N


Además, se demuestra por primera vez la existencia de una
aplicación práctica de la relación entre la sensibilidad y la
energı́a almacenada en estructuras formadas por resonadores
acoplados, presentada en [4]. Se demuestra también que es
posible predecir de forma precisa el máximo error en el coe-
ficiente de reflexión de un filtro dentro de la banda, utilizando
únicamente el retardo de grupo. Las ideas desarrolladas y los
resultados obtenidos en este artı́culo profundizan en el estudio
de la sensibilidad en filtros Butteworth en lı́nea.


II. SENSIBILIDAD Y ENERǴIA ALMACENADA


Es posible evaluar la sensibilidad de un filtro mediante
el estudio del gradiente de sus coeficientes de reflexión y
transferencia respecto los elementos de la matriz de acoplo[2].
En [4], se evaluaron los gradientes del coeficiente de reflexión
respecto a los elementos de la diagonal de la matriz de acoplo,
con el fin de investigar su relación con la energı́a almacenada
en los resonadores de dicho filtro. El parámetroKii representa
las variaciones de|S11| respecto a la variación del elemento
de la diagonal de la matriz de acoplo,Mii, correspondiente al
resonadori-th:


Kii =
∂|S11|


∂Mii


(1)


Estudiamos únicamente la sensibilidad del coeficiente de re-
flexión ya que éste es el parámetro más sensible dentro dela
banda. Además, se estudia su sensibilidad únicamente respecto
a los elementos de la diagonal de la matriz de acoplo, ya
que los filtros son mucho más sensibles a errores en estos
elementos (es decir en los resonadores) que a errores en los
acoplos.







En [4] se mostró la relación entre la sensibilidad y la
energı́a almacenada en estructuras formadas por resonadores
acoplados. Es conveniente recordar que la energı́a almacenada
en un filtro se puede calcular sumando la energı́a almacenada
en los resonadores individuales del prototipo paso bajo [5]. Por
lo tanto, la energı́a total almacenadataseT puede calcularse
directamente a partir del valor de los condensadores y los
voltajes de cada resonador:


taseT (ω) = Σitasei = Σ


(


1


4
· |V (ω)|2 · Ci


)


(2)


III. PREDICCIÓN DE LA SENSIBILIDAD


Esta sección se divide en dos partes. En primer lugar se
detalla el método para predecir la sensibilidad en filtros en
lı́nea de cavidades acopladas. En segundo lugar, se analizaun
filtro Butterworth the sexto orden en guı́a de onda para validar
el análisis teórico.


A. Teoŕıa


La sensibilidad del parámetro de reflexión respecto a varia-
ciones en los elementos de la matriz de acoplo se puede
calcular en el prototipo paso bajo mediante (1). A partir de
éste valor se puede entonces calcular el máximo error que se
producirá en el parámetro de reflexión|S11| para tolerancias
pequeñas (△Mii << 1):


△|S11|max ≃


N
∑


ii=1


Kii · △Mii (3)


Suponiendo que se produce el mismo error en la frecuencia
de resonancia de todos los resonadores (△Mii = △Md para
i = 1 hastai = N ), la expresión se simplifica:


△|S11|max ≃ △Md ·


N
∑


ii=1


Kii (4)


Es necesario entonces calcular el máximo error△Md que
se producirá en los componentes de la diagonal de la matriz
de acoplo. Considerando una tolerancia de fabricación±△d


en la longitud de los resonadores y una tolerancia±△a en
la anchura de las cavidades, el máximo error△Md se puede
calcular como:


△Md ≃
∂Md


∂fR


·


(


∂fR


∂d
· △d +


∂fR


∂a
· △a


)


(5)


En un filtro en guı́a de onda, los elementos de la diagonal
de la matriz de acoploMd se relacionan con la frecuencia de
resonancia de los resonadores mediante la siguiente ecuación:


Md = α · sin(β10(2 · π · fR) · d) (6)


donde:


β10(2 · π · fR) =


√


−
(π


a


)2


+ (2 · π · fR)2 · µ · ε (7)


La derivada respecto a la frecuencia de resonancia es:


∂Md


∂fR


= α · cos(β10(2 · π · fR) · d) · d ·
∂β10(2 · π · fR)


∂fR


(8)


con:
∂β10(2 · π · fR)


∂fR


=
4 · π2 · µ · ε · fR


β10(2 · π · fR)
(9)


Para determinar por completo (5), es necesario conocer la
variación de la frecuencia de resonancia respecto a variaciones
en la longitudes de las cavidadesd, ası́ como respecto a
variaciones en la anchura de las cavidadesa. La frecuencia
de resonancia en una cavidad (modoTE101) viene dada por:


fR =
c


2 · π
·


√


(π


a


)2


+
(π


d


)2


(10)


Por lo tanto:
∂fR


∂d
=


−c2


d3 · 4 · fR


(11)


∂fR


∂a
=


−c2


a3 · 4 · fR


(12)


Finalmente, el máximo cambio△Md que experimentan los
elementos de la diagonal en topologı́as en lı́nea es:


△Md ≃ −α ·cos(β10(2 ·π ·fR)) ·d2 ·π ·


(


△d


d3
+


△a


a3


)


(13)


Sustituyendo este valor en (4) se obtiene el error en el
parámetro de reflexión. Es posible examinar el error producido
considerando una tolerancia de fabricación que afecta solo a
la longitud de los resonadoresd (con △a = 0), o bien que
afecta a la longitudd y a la anchuraa de los resonadores
simultáneamente.


En este punto, el diseñador puede aprovechar la relación
existente entre la sensibilidad y la energı́a almacenada en
estructuras de resonadores acoplados [4]. La energı́a alma-
cenada en prototipos de filtrado paso bajo se ha investigado
en profundidad [5]. Es posible calcular la energı́a total alma-
cenada en redes pasivas sin pérdidas multiplicando el retardo
de grupo y la potencia disponible en el generador [5]. Esta
energı́a está relacionada con la sensibilidad [4], de forma que
la energı́a almacenada es mayor que la sensibilidad a cualquier
frecuencia en filtros Butterworth. Este comportamiento se ha
verificado para filtros Butterworth en lı́nea hasta un orden alto
(orden 15), tanto para filtros de orden para como de orden
impar, y en todos los casos la energia almacenada es siempre
mayor que la sensibilidad. Por lo tanto, en estos filtros se puede
predecir un error máximo del parámetro de reflexión utilizando
el retardo de grupo en lugar de la suma de las sensibilidades
individuales, ya que:


GD ≥


N
∑


ii=1


Kii ⇐⇒ △|S11|max,GD ≥ △|S11|max (14)


donde GD es el retardo de grupo,△|S11|max es el máximo
error calculado utilizando sensibilidades, y△|S11|max,GD es
el máximo error calculado a partir del retardo de grupo. La
ventaja de utilizar el retardo de grupo en lugar de la sensibil-
idad es que no es necesario realizar cálculos adicionales.







B. Ejemplo de Aplicación


Se ha sintetizado un filtro Butterworth de orden 6 en guı́a
de onda, centrado a 13 GHz, y con 250 MHz de ancho de
banda. La sensibilidad se ha calculado para cada uno de los
resonadores, y se muestra en la Fig. 2 junto con la energı́a
almacenada en cada resonador. Se observa que la sensibilidad
no está concentrada en una pequeña parte de la banda de paso,
sino que se distribuye a lo largo de toda la banda, como suele
ocurrir en topologı́as en lı́nea. Además, en esta gráfica se
puede confirmar que la energı́a almacenada ’envuelve’ a la
sensibilidad. Se observa también que a la frecuencia central,
donde se sitúan los polos de reflexión, la sensibilidad crece
rápidamente hasta alcanzar el mismo nivel que la energı́a
almacenada.
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Fig. 2. SensibilidadKii y energı́a almacenada en los resonadores de un
filtro Butterworth en ĺınea de orden 6.


Es importante destacar que los resonadores del centro de
la red presentan sensibilidades más altas que los resonadores
cercanos a la fuente y a la carga. Por tanto, los errores de
fabricación en los resonadores centrales deteriorarán más la
respuesta del filtro que los errores en los resonadores situados
cerca de los puertos de entrada y salida. La sensibilidad
total del filtro se puede calcular sumando las sensibilidades
individuales en cada resonador. La sensibilidad total del filtro
ası́ como la energı́a total almacenada, se muestran en la Fig. 3.
La ecuación (4) permite predecir el máximo error dentro dela
banda a partir de la sensibilidad total o a partir de la energ´ıa
total almacenada. Considerando una tolerancia de fabricación
de ±0.01 mm en la longitud y la anchura de las cavidades,
correspondiente a una variación máxima de△Md = 0.0655
en los valores de la diagonal de la matriz, el máximo error
que predecimos dentro de la banda es el que se muestra
en la Fig. 4. Es importante mencionar que la energı́a total
almacenada puede obtenerse directamente a partir del retardo
de grupo por simplicidad, evitando ası́ cálculos complejos.


En la Fig. 4 se ha considerado el peor caso. Por otra parte, se
ha realizado un análisis de tolerancia del filtro diseñado, a nivel
circuital. Para ello, se han tomado como errores de fabricación
△d y △a, siendo éstas dos variables aleatorias uniformemente
distribuidas entre -△d y △d, o -△a y △a, en cada cavidad
resonante. De acuerdo con estos valores, es posible calcular la
sensibilidad de los resonadores y la sensibilidad total delfiltro.
Aplicando la ecuación (4) se puede obtener el máximo error
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Fig. 4. Efecto en el parámetro de reflexión debido a erroresde fabricación en
la longitud y la anchura de todos los resonadores de un filtro Butterworth en
ĺınea de orden 6, calculado a partir de la sensibilidad y a partir de la energı́a
almacenada, considerando el peor escenario posible.


producido en el parámetro de reflexión. Tras200 iteraciones,
el resultado es el que se muestra en la Fig. 5, donde se puede
observar que, como era de esperar, el resultado obtenido nunca
supera el lı́mite calculado analı́ticamente (que es el peorde
los casos posibles, mostrado en la Fig. 4).


Por otra parte, para validar la teorı́a presentada, se ha
realizado un análisis de tolerancia utilizando un simulador
electromagnético. Para ello, se ha diseñado el filtro Butter-
worth en guı́a onda WR-75, considerando tolerancias△d y
△a con distribución uniforme entre 0.01 mm y -0.01 mm. Los
resultados se muestran en Fig. 6 junto con el filtro prototipo.


El resúmen de resultados se muestra en la Table I. También
se muestra el efecto de los errores de fabricación en la
longitud de las cavidades o en la longitud y en la anchura
simultáneamente. Se ha considerado un ancho de banda de 25
dB de pérdidas retorno para el cálculo de las predicciones.


En la Table I,△|S11|max representa la predicción teórica
de la máxima variación obtenida aplicando (5), mientras que
△|S11|max,GD es la predicción teórica obtenida utilizando la
energı́a total almacenada (el retardo de grupo).


Por otra parte,△|S11|CM,KTOT
y △|S11|CM,GD son las


predicciones teóricas de máxima desviación obtenidas medi-







TABLE I
PREDICCIÓN DE LA MÁXIMA DEGRADACI ÓN PRODUCIDA EN EL PAŔAMETRO DE REFLEXIÓN CONSIDERANDO UN ANCHO DE BANDA DE25 DB DE


PÉRDIDAS DE RETORNO DEL FILTRO ORIGINAL. FILTRO BUTTERWORTH DE ORDEN6, FRECUENCIA CENTRALfc = 13 GHZ, BW=250 MHZ.
TOPOLOǴIA EN L ÍNEA .


Tolerancia △Md △|S11|max △|S11|max,GD △|S11|CM,KT OT
△|S11|CM,GD △|S11|F W


△d = ±0.01mm 0.0455 11.58 dB 13.53 dB 10.40 dB 11.91 dB 10.12 dB
△a = △d = ±0.01mm 0.0655 14.03 dB 16.13 dB 11.10 dB 13.37 dB 11.28 dB
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Fig. 5. Efecto en el parámetro de reflexión debido a erroresde fabricación
en la longitud y la anchura de todos los resonadores de un filtro Butterworth
en ĺınea de orden 6, calculado a partir de la sensibilidad y apartir de la
energı́a almacenada.200 iteraciones. Errores obtenidos a partir de una variable
aleatoria uniformemente distribuida en el intervalo [-△d, △d] o [-△a, △a].


Fig. 6. Análisis de sensibilidad realizado enµWave Wizard. Se considera
variación e la longitud y en la anchura de las cavidades. Lastolerancias△d
y △a son variables aleatorias uniformemente distribuidas entre 0.01 mm y
-0.01 mm.


ante el análisis de tolerancia realizado a nivel circuitaluti-
lizando la sensibilidad y el retardo de grupo respectivamente.
△|S11|FW es la máxima desviación obtenida utilizando el
simulador electromagnético. Como esperábamos, las predic-
ciones de error obtenidas utilizando el retardo de grupo son
mayores que utilizando la sensibilidad (△|S11|max,GD >


△|S11|max, △|S11|CM,GD > △|S11|CM,KTOT
), ya que el


retardo de grupo ’envuelve’ a la sensibilidad. Además, las
predicciones obtenidas mediante el análisis de tolerancia a


nivel circuital son menores que las predicciones teóricas
△|S11|max y △|S11|max,GD, ya que las tolerancias se cal-
culan como variables aleatorias con distribución uniforme en
lugar de considerar el peor caso posible.


Debido a que se verifican las ecuaciones (4) y (13), es
posible calcular la tolerancia de fabricación necesaria,una vez
establecido el valor máximo de error permitido en el diseño
de filtros Butterworth. Por lo tanto, la nueva teorı́a es útil para
establecer el valor de las tolerancias de fabricación necesarias
en filtros Butterworth en linea. Los resultados se pueden
aplicar también a otro tipo de funciones de transferencia y
a otras topologı́as, siempre que se conozca la transformación
de pasobajo a pasobanda.


IV. CONCLUSIONES


Se ha presentado un nuevo método para la predicción de
la sensibilidad en filtros Butterworth de cavidades acopladas.
Se ha calculado la sensibilidad del parámetro de reflexióncon
respecto a variaciones en los coeficientes de la diagonal de
la matriz de acoplo para predecir el máximo error producido
en el parámetro de reflexión. Además, se ha propuesto una
aplicación práctica de la relación existente entre la sensibilidad
y la energı́a almacenada en estructuras formadas por reson-
adores acoplados, permitiendo la predicción de la sensibilidad
del filtro de una forma simple a partir del retardo de grupo.
La teorı́a ha sido validada mediante un ejemplo, confirmando
que la nueva teorı́a puede utilizarse para predecir el nivelde
degradación producido en la fabricación de filtros Butterworth
en lı́nea.
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Unknown or varying environments are frequent in many signal processing 
applications areas. Communication channels are a well-known example which 
induces the need of adaptive filters for equalizing them or cancelling (acoustical 
or electrical) echoes, following the pioneering work of R. Lucky and M. M. 
Sondhi. 


 
Today, a large number of adaptive schemes are available: from the original 


LMS algorithm to Kalman filters, including RLS and APA among others, and 
even new nonlinear structures, like kernel-based designs, that are more 
compact than traditional Volterra filters. All them need to select some 
parameters from which essential characteristics (speed of convergence, 
tracking capabilities, steady- state performance, stability, etc) depend. When 
parameter values are fixed, a particular compromise among these 
characteristics is adopted. How to select them is a delicate question, in 
particular for simple schemes having a reduced number of free parameters. 


 
 The traditional way of coping with these compromises is by adapting the 


parameters themselves (for example, the adaption step of an LMS or the 
memory parameter of an RLS). However, there is another possibility: to 
combine in an adaptive form the outputs of designs with different parameters or 
even of different kinds. This approach follows the powerful idea of getting 
advantage of diversity and complementation, which has been much developed 
in the field of learning machine ensembles. 


 
 In this talk, the basic concepts and formulations for adaptive combining 


adaptive systems will be presented in a simple case (a combination of two LMS 
filters), and the resulting properties, mainly universality, will be discussed. Other 
possibilities for combing different kinds of adaptive schemes will be also briefly 
explained, and some simple simulation examples (of plant identification and 
equalization) as well as a related formulation to reduce MSE, will illustrate the 
potential of these combinations. 


 
The talk will conclude with an enumeration of applications that have already 


been explored, and a list of open questions and new applications that need 
more research effort. 
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Abstract- Speed enforcement on roadways has been partially 
solved using radar and/or laser technologies, and more recently, 
using video-camera based systems. The main drawback of 
classical Doppler radar technology is that the velocity 
measurement fails when several vehicles are in the radar’s 
beam. Modern radar systems are able to measure speed and 
range between vehicle and radar; however, this is not enough to 
discriminate the lane where the vehicle is driving on. Road lane 
identification is overcome using laser technology; however, 
laser systems can not measure the speed of several vehicles at 
the same time. Novel video-camera systems, based on license 
plate identification, solve the previous shortcomings, but they 
can only measure average speed, never top-speed. This paper 
studies the feasibility of using radar interferometry to improve 
top-speed enforcement. This allows measuring simultaneously 
speed, range and lane of several vehicles, i.e., univocal 
identification of the offender vehicles.  


I. INTRODUCCIÓN 
El control de los límites de velocidad en las vías públicas 


es una tarea crítica para mejorar la seguridad de las mismas, 
así como reducir el número y gravedad de los accidentes de 
tráfico [1]. Hoy en día existen varias alternativas 
tecnológicas que llevan a cabo esa labor. Sin embargo todas 
ellas presentan ciertas limitaciones que todavía no han sido 
superadas. 


La tecnología más aplicada al control de la velocidad en 
las carreteras es el radar. Los sistemas más utilizados son los 
radares Doppler apuntando en la misma dirección de 
circulación de la carretera (DTR - Down-The-Road) [2]. Su 
limitación más importante es que estos sistemas no funcionan 
con múltiples blancos simultáneamente dentro del haz de 
antena [3, 4]. Para minimizar este problema, se puede 
colocar el radar apuntando de forma más transversal a la 
carretera (ATR - Across-The-Road) [5]. Su principal ventaja 
radica en que el área operacional ocupada por el haz se 
reduce, minimizando así la probabilidad de que dos blancos 
estén simultáneamente dentro del haz. Sin embargo, cuando 
aumenta la densidad del tráfico el problema persiste. 
Además, como el radar sólo puede medir velocidad radial, 
tiene un inconveniente añadido conocido como efecto del 
coseno [3], el cual introduce incertidumbre en la medida de 
la velocidad real, reduciendo la precisión del sistema.   


Si se dota al radar con capacidad para medir distancias, el 
sistema funcionará con varios blancos dentro del haz pero 
tampoco será capaz de discriminar al infractor cuando 
existan varios blancos en distintos carriles pero a la misma 
distancia [6]. 


Los sistemas láser en configuración DTR solucionan el 
problema de la identificación del infractor, a costa de una 
nueva limitación: no pueden realizar la medida de velocidad 
de varios blancos simultáneamente [7, 8]. Por lo tanto, se 
necesitará un sistema láser diferente por cada carríl a 
controlar. También existen sistemas láser en configuración 
ATR, denominados de barrera, cuya principal limitación es 
que fallan cuando varios blancos en carriles adyacentes 
solapan su paso simultáneamente por el haz láser.   


Actualmente, existen sistemas que miden 
simultáneamente la velocidad media de múltiples blancos en 
un tramo de carretera. Dichos sistemas utilizan vídeo-
cámaras y algoritmos de reconocimiento automático de 
vehículos y matrículas [9], y se los conoce popularmente 
como radares de tramo. Sus dos limitaciones más 
importantes son que no permiten controlar las infracciones 
de velocidad punta, y que sólo pueden ser instalados en 
tramos de carretera sin entradas ni salidas. 


En este artículo se presentan dos sistemas basados en un 
radar interferométrico Modulado Linealmente en Frecuencia 
y de Onda Continua (LFMCW). Ambos esquemas resuelven 
las limitaciones de los sistemas anteriores, ya que pueden 
medir la velocidad punta, la distancia y el carríl por el que 
circulan varios vehículos de forma simultánea. Esto permite 
diferenciar e identificar cada uno de los blancos de forma 
unívoca. A continuación se analizarán esas dos 
configuraciones distintas: DTR y ATR. 


II. CONFIGURACIÓN DTR 


A.  Geometría 
En la configuración DTR las antenas del sistema 


interferométrico apuntan en la dirección de circulación de la 
carretera, eje x, tal y como se muestra en la Fig. 1. La antena 
transmisora se encuentra en el origen del sistema de 
coordenadas. Las antenas receptoras L y R se encuentran 
colocadas de forma simétrica respecto a la transmisora en el 
eje y, con una separación o “baseline” entre ambas B. 


B.  Estimación de carríl, velocidad  y  distancia al vehículo 
El transmisor emite de forma continua una rampa de 


frecuencia. Los receptores obtienen la distancia y velocidad 
radial de cada blanco a partir de sus ecos. La velocidad radial 
puede obtenerse midiendo la frecuencia Doppler, o 
calculando la derivada de la distancia respecto al tiempo:  
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La velocidad radial medida por cada receptor será 
distinta, ya que los ángulos acimutales, Lϑ  y Rϑ , son 
distintos y dependen de la posición del vehículo en el eje y. 
El carríl por el que circula un vehículo puede ser estimado a 
partir de la diferencia de velocidad radial medida en cada 
receptor. En general, dicha diferencia será menor que la 
resolución en velocidad del radar, por lo que para poder 
estimarla se usará la derivada respecto del tiempo de la 
diferencia de fase de la señal en los dos receptores, es decir, 
la derivada de la fase interferométrica: 
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Fig. 1. Geometría de la configuración DTR 


Asumiendo que la distancia al blanco es mucho mayor 
que la altura del radar sobre el suelo (x >> h) y mucho 
mayor que el baseline (x >> B), se puede relacionar la 
derivada de la fase interferométrica con la diferencia entre 
los ángulos acimutales y, por tanto, con la posición en y del 
vehículo.  
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Para ello debemos suponer que la velocidad del vehículo, 
vx, es constante durante el tiempo de medida. Dicha 
velocidad puede estimarse de forma bastante aproximada a 
partir de la velocidad radial, vr, medida en cualquiera de los 
dos receptores radar.   


ϕϑ coscos ⋅
≈ r


x
v


v              (4) 


De igual manera se puede obtener la distancia x al 
vehículo, con la distancia medida, R, por cualquiera de los 
dos receptores radar. 
 


ϕϑ coscos ⋅
≈


Rx  (5) 


C.  Limitaciones 
Para una correcta estimación del carríl por el que circula 


un vehículo se necesita obtener el gradiente de fase 
interferométrica desenrollado. Para evitar la ambigüedad en 
la estimación del gradiente, el cambio entre muestras 
consecutivas de la fase interferométrica debe ser menor que 
π  rad. Esta condición limita la velocidad máxima que puede 
ser medida por el radar. Suponiendo que para el correcto 
desenrrollado de la fase se necesitan tener Ns > 1 muestras 
por cada medio ciclo de fase (π  rad), y que la frecuencia de 
repetición de rampas es PRF, la máxima velocidad que 
puede medir el sistema será:  


 
s


x N
PRF


yB
xv
⋅⋅


⋅
≈


2


2


max
λ  (6) 


Por último, una limitación intrínseca de la configuración 
DTR es que dos vehículos que circulen con la misma 
velocidad y a la misma distancia, en el mismo instante de 
tiempo, no podrán ser diferenciados por el sistema. Se debe 
resaltar que esta circunstancia será muy poco probable en un 
entorno real. 


III. CONFIGURACIÓN ATR 


A.  Geometría 
En la configuración ATR las antenas del sistema 


interferométrico apuntan en perpendicular a la dirección de 
circulación de la carretera, tal y como se muestra en la Fig. 2. 
La antena transmisora se encuentra en el origen del sistema 
de coordenadas. Las antenas receptoras L y R se encuentran 
colocadas de forma simétrica respecto a la transmisora en el 
eje x, con un “baseline” entre ambas de B metros.  


B.  Estimación de carríl y velocidad 
En la configuración ATR la estimación de la velocidad se 


obtiene utilizando la derivada de la fase interferométrica de 
las señales recibidas de cada vehículo por cada receptor. De 
la geometría de la figura 2 y suponiendo que la velocidad del 
vehículo vx es constante durante el tiempo de medida, se 
obtiene la siguiente expresión. 


( ))(cos)(sin)(cos)(sin)()( ttttvtvtv RRLLxRrLr ϕϑϕϑ −=−   (7) 
  Si consideramos el instante t0 en el que un vehículo está 


justamente perpendicular al transmisor, se cumple que 
)()( 00 tt RL ϑϑ −=  y )()( 00 tt RL ϕϕ = . Teniendo en cuenta las 


igualdades anteriores y las ecuaciones (2) y (7), se obtiene: 
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  La estimación del carríl por el que circula cada vehículo 
se realiza utilizando la medida de distancia entre radar y 
vehículo, R, obtenida por cualquiera de los dos receptores, y 
la altura del radar sobre el suelo, h. 
 22 hRy −=    (9) 


C.  Limitaciones 
Al igual que en la configuración DTR, necesitamos tener 


al menos una muestra por cada medio ciclo de la fase 
interferométrica para poder estimar sin ambigüedad el 
gradiente de fase interferométrica. Esta condición impone un 
límite a la velocidad máxima que puede ser medida por el 
radar. Suponiendo que para el correcto desenrollado de la 







  


 


fase se necesitan tener Ns > 1 muestras por cada medio ciclo 
de fase (π  rad), y que la frecuencia de repetición de rampas 
es PRF, la máxima velocidad sin ambigüedad que puede 
medir el sistema será:  
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 Otro límite en la velocidad máxima viene impuesto por 
el tiempo que permanece el vehículo dentro del haz de 
antena. El haz debe ser suficientemente estrecho para que 
solamente se ilumine un vehículo por cada carríl, pero debe 
ser suficientemente ancho para permitir recoger al menos Ns 
muestras de la historia de fase del blanco. Para un ancho de 
haz de antena aθ , esta condición impone otro límite a la 
velocidad máxima que puede ser medida: 
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La velocidad máxima que realmente puede ser detectada 
por el sistema será la mínima de las calculadas con las 
expresiones (10) y (11). 
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Fig. 2. Geometría de la configuración ATR 


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


A.  Configuración DTR 
El procesado de señal consiste en obtener un 


interferograma a partir de las imágenes distancia-tiempo 
obtenidas con cada uno de los dos receptores, tal y como se 
observa en la Fig. 3. Cada línea con potencia de las imágenes 
distancia-tiempo se corresponde con un vehículo. Formando 
un interferograma con ambas imágenes se obtiene la 
diferencia de fase en los dos receptores. A partir de esa fase 
interferométrica se realiza la estimación del carríl tal y como 
se ha explicado en la sección anterior. La velocidad se 


obtiene de la pendiente de cada línea, y la distancia a la que 
se encuentra el vehículo es medida por el radar, con 
cualquiera de sus dos receptores, en todo instante de tiempo 
PRI (Pulse Repetition Intervals). 


Se ha probado la configuración DTR tanto con datos 
simulados como con datos reales. En primer lugar, se ha 
simulado un escenario de tráfico denso, con seis vehículos 
simultáneos dentro del haz, tal y como se observa en la Fig. 
3. El objetivo es ser capaz de medir la velocidad de cada 
blanco e identificarlo de forma unívoca. De ese modo se 
podrá identificar perfectamente a los vehículos infractores. 


 
Fig. 3. DTR. Imágenes distancia-tiempo e interferograma de datos simulados 


La simulación demuestra que se ha detectado 
correctamente el carríl, velocidad y distancia a la que se 
encontraba cada vehículo en el momento de la medida. Los 
resultados cuantitativos se detallan en la Tabla 1. 


Tabla 1. Resultados de la simulación DTR. Valores reales y medidos 


 
Fig. 4. DTR. Imágenes distancia-tiempo e interferograma de datos reales  


Por otro lado, se han grabado datos reales con el sistema 
interferométrico presentado en ediciones anteriores del 
congreso [10]. Se han captado los ecos de dos peatones 
andando por carriles distintos a 4 y 8 Km/h respectivamente. 


Vehículo 
x 


inicial 
(m) 


vx real 
(Km/h) 


y real 
(m) 


x pos. 
detec. 
(m) 


vx 
medida 
(Km/h) 


y 
medida 


(m) 
1 25 115.0 -5.25 28.9 114.91 -5.26 
2 35 170.0 -5.25 40.1 170.20 -5.10 
3 44 105.0 -1.75 48.5 105.00 -1.89 
4 55 120.0 -1.75 59.2 120.02 -1.63 
5 45 90.0 +1.75 48.2 90.03 +1.78 
6 55 80.0 +5.25 57.9 80.06 +5.26 







  


 


Las imágenes distancia-tiempo y el interferograma se 
observan en la Fig. 4. La velocidad, distancia y carríl por el 
que circulaba cada peatón cuadra perfectamente con los 
valores estimados por el radar.  


B.  Configuración ATR 
El procesado de señal consiste en obtener un 


interferograma a partir de las imágenes distancia-tiempo 
obtenidas con cada uno de los dos receptores, tal y como se 
observa en la Fig. 5. Cada parábola con potencia de las 
imágenes distancia-tiempo se corresponde con un vehículo. 
Formando un interferograma con ambas imágenes se obtiene 
la diferencia de fase en los dos receptores. A partir de esa 
fase interferométrica se realiza la estimación de la velocidad 
tal y como se ha explicado en la sección anterior. El carríl de 
cada vehículo se obtiene de la distancia medida por el radar 
en cualquiera de sus dos receptores, teniendo en cuenta la 
altura h del radar.  


Se ha probado la configuración ATR tanto con datos 
simulados como con datos reales. Primero se ha simulado un 
escenario de tráfico denso, con seis vehículos simultáneos 
dentro del haz, tal y como se observa en la Fig. 5. La 
simulación demuestra que se ha detectado correctamente el 
carríl y la velocidad de cada vehículo en el instante de 
medida. Los resultados se detallan en la Tabla 2.  


 
Fig. 5. ATR. Imágenes distancia-tiempo e interferograma de datos simulados 


Tabla 2. Resultados de la simulación ATR. Valores reales y medidos 


Los datos reales han sido tomados con el mismo sistema 
del experimento anterior [10]. Se han captado los ecos de dos 
peatones andando por carriles distintos a 4 y 8 Km/h 
respectivamente. Las imágenes distancia-tiempo y su 
interferograma se observan en la Fig. 6. La velocidad, 
distancia y carríl por el que circulaba cada peatón cuadra 
perfectamente con los valores estimados por el radar. 


V. CONCLUSIONES 
El trabajo propone dos alternativas para mejorar los 


actuales sistemas radar aplicados al control de velocidad de 


vehículos, cuyo funcionamiento no es correcto cuando varios 
vehículos están simultáneamente dentro del haz de antena. 
En concreto se propone el uso de interferometría radar para 
poder resolver el problema de identificar unívocamente 
varios vehículos que están dentro del haz simultáneamente. 
La viabilidad de las soluciones ha sido probada con 
simulaciones y capturas de un sistema interferométrico real. 


 


 
Fig. 6. ATR. Imágenes distancia-tiempo e interferograma de datos reales 
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Vehículo vx real 
(Km/h) y real (m) vx medida 


(Km/h) y medida (m) 


1 115.0 15.25 115.4 15.26 
2 170.0 15.25 167.3 15.26 
3 105.0 11.75 105.2 11.76 
4 120.0 11.75 119.8 11.76 
5 90.0 8.25 89.9 8.26 
6 80.0 4.75 79.9 4.76 
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Resumen—The blind source separation of speech sources from
speech mixtures has been tackled during many years without
finding the optimum solution, due to the complexity of the
problem. Time-Frequency masking approach has arisen lately,
being the DUET algorithm its most famous algorithm. DUET
separates any number of sources from only two mixtures, based
on the orthogonality of speech sources when they are represented
in the Time-Frequency domain. Clustering techniques can also
exploit this orthogonality to separate sources. In this paper
we combine the Mean Shift algorithm with Time-Frecuency
masking to separate speech mixtures, comparing with the ori-
ginal DUET. Results support the suitability of the presented
method, improving slightly the quality of separation achieved by
DUET. Furthermore, clustering techniques allow the automatic
identification of the number of sources present in the mixture.


I. INTRODUCCIÓN


La separación ciega de fuentes de voz ha sido objeto de
estudio durante muchos años, no habiéndose encontrado aún
una solución óptima debido a la dificultad del problema.
Imaginemos que nos encontramos en un bar lleno de gente
manteniendo una conversación con un amigo. En ese bar
hay diversas fuentes sonoras: gente manteniendo distintas
conversaciones, música de fondo, ruido, etc. Sin embargo,
somos capaces de aislar todas esas fuentes y centrarnos
solamente en la voz de la persona que está sentada con
nosotros. Esta situación es ampliamente conocida como el
problema ‘Cocktail Party’ [1]. Dicha habilidad de aislamiento
está intrı́nseca en el sistema auditivo humano del que se des-
conoce su completo funcionamiento debido a su complejidad.
Incluso si conociésemos en profundidad dicho sistema, la im-
plementación de sus operaciones en un dispositivo electrónico
no serı́a fácil. Debido a estas dos situaciones, la separación
ciega de fuentes de voz es aún un campo de estudio abierto. El
término ‘ciego’ significa que no tenemos observación directa
de las fuentes originales, sino de un determinado número de
mezclas. Dependiendo de ese número de mezclas observadas,
M , en relación con el número de fuentes originales, N ,
nos encontramos con mezclas sobre-determinadas (M ≥ N )
y mezclas infra-determinadas (M < N ). Cabe destacar
que aunque no tengamos observación directa de las fuentes
originales, sı́ conocemos muchas de sus propiedades, lo que
nos ayudará a desarrollar diversas técnicas de separación.


Existen distintos enfoques para resolver el problema de
la separación ciega de fuentes de voz, basándose en dis-
tintas propiedades de la señal. El enfoque tradicional se
basa en propiedades estadı́sticas de las señales, como el
famoso método de Análisis en Componentes Independientes
(‘Independent Component Analysis’, (ICA)) [2]. ICA trata
de identificar e invertir la matriz de mezcla maximizando


la independencia estadı́stica entre las fuentes originales. Su
principal inconveniente es que en el caso de mezclas infra-
determinadas, esa matriz no es invertible, y el problema se
complica. En la bibliografı́a se pueden encontrar numerosos
algoritmos basados en ICA adaptados a distintas situaciones,
por ejemplo [3] para mezclas infra-determinadas.


Un enfoque más moderno es el del enmascaramiento en
tiempo-frecuencia, que se basa en la ortogonalidad existen-
te entre señales de voz cuando se transforman al dominio
tiempo-frecuencia [4]. En dicho dominio se puede considerar
que en un determinado instante de tiempo y en una frecuencia
determinada, solamente una de las fuentes de voz estará trans-
mitiendo con alta energı́a mientras que las demás lo harán
con energı́a relativamente baja. Entonces, si identificamos esa
fuente dominante en cada ranura tiempo-frecuencia, podemos
generar una máscara binaria que extraiga la mayor parte de la
energı́a de una determinada fuente a partir de la mezcla. Uno
de los métodos más importantes basados en este enfoque es el
DUET (Degenerate Unmixing Estimation technique) descrito
en [5]. DUET separa cualquier número de fuentes a partir
de solo dos mezclas, que corresponde con el caso infra-
determinado. Su principal punto débil es que necesita conocer
el número exacto de fuentes para su identificación.


Por último, otro enfoque menos habitual es el de aplicar
técnicas de clustering a la separación de fuentes en el dominio
tiempo-frecuencia. Extrayendo los parámetros más indicados
de las mezclas, es posible agrupar las distintas ranuras tiempo-
frecuencia de cada fuente y ası́ poder separarlas basándonos
en un criterio de proximidad. Un ejemplo de éste tipo de
métodos se encuentra en [6] donde el método de clustering
K-Means se aplica a la separación ciega de fuentes.


En este artı́culo proponemos combinar el método de clus-
tering Mean Shift [7] con máscaras binarias. El algoritmo
trabajará con 2 mezclas, que serán transformadas al dominio
tiempo-frecuencia mediante una Transformada de Fourier
localizada (‘Short-Time Fourier Transform’, (STFT)), donde
se extraerán 2 caracterı́sticas que serán utilizadas por el
algoritmo Mean Shift modificado para agrupar las fuentes,
generando una máscara binaria para su separación.


II. MÉTODOS


A. Estimación de parámetros


Los métodos de clustering se basan en una serie de ca-
racterı́sticas de las señales para encontrar modas y agrupar
todas las observaciones en N subconjuntos. En nuestro caso,
el espacio de caracterı́sticas es bi-dimensional y está formado
por las diferencias de nivel (‘Interaural Level Differences’,







(ILD)) y diferencias de tiempo (‘Interaural Time Differences’,
(ITD)) entre los 2 sensores disponibles.


Consideremos N fuentes de voz originales, donde S1(k,m)
..SN (k,m) es su descomposición mediante STFT, y un array
de 2 micrófonos, donde Y1(k,m) y Y2(k,m) es la STFT de
su señal de salida. Si consideramos el primer elemento del
array como referencia, nuestro modelo de mezcla es descrito
por:


[
Y1(k,m)
Y2(k,m)


]
=
[


1 ... 1
α1e
−iωδ1 ... αNe


−iωδN


]S1(k,m)
...


SN (k,m)



(1)


donde α1...N y δ1...N son las diferencias de nivel (ILD)
y las diferencias de tiempo (ITD) entre micrófonos, que
podemos estimar fácilmente a partir de Y1(k,m) e Y2(k,m).


B. Algoritmo Mean Shift ponderado


Mean Shift es una técnica de clustering que permite obtener
las modas de una densidad de probabilidad desconocida sin
calcular dicha distribución, independientemente de la forma y
número de subconjuntos (clusters).


Consideremos x como un conjunto de N observaciones
de un espacio euclı́deo n-dimensional, Rn, y xi como la
componente i de x. Se demuestra en [8] que el vector mean
shift asociado a la componente p de x, xp ∈ x, se calcula
mediante:


mh,k(xp) =
∑N
i=1 xik(‖


xi−xp


h ‖2)∑N
i=1 k(‖


xi−xp


h ‖2)
− xp (2)


donde mh,k(xp) es el vector mencionado, k(x) es una
función kernel y h su ancho de banda asociado. El vector
mean shift es una estimación del gradiente ascendente de
la densidad, lo que significa que para cualquier punto xp,
mh,k(xp) apunta a la dirección de máximo incremento de
densidad.


El algoritmo Mean Shift evalúa iterativamente ese vector
para cada punto xp ∈ x, desplazando dicho punto xp a través
de la dirección a la que apunta, xp ← mh,k(xp). Las iteracio-
nes paran cuando el desplazamiento es menor a un umbral,
considerándose en ese caso que el punto ha convergido a
un punto estacionario. Como el vector mean shift apunta en
dirección de densidad creciente, el punto se habrá desplazado
hacia su moda más próxima. Si repetimos este proceso para
todos los puntos del espacio de observaciones, el resultado
será que dichos puntos se agrupan alrededor de las distintas
modas existentes en la distribución.


El parámetro h, conocido como ancho de banda de la
función Kernel, tiene un papel muy importante en la con-
vergencia del algoritmo, ya que controla el radio de puntos
evaluados como posibles candidatos a ser vecinos del punto
actual. Ası́, con un ancho de banda grande, más puntos serán
considerados, y la convergencia será más lenta. Por otro lado,
si el ancho de banda es menor, menos puntos son evaluados
y la convergencia es más rápida.


En nuestro caso, el espacio de observaciones es bi-
dimensional y estará compuesto por las estimaciones de ILD e
ITD descritas en el apartado anterior. El kernel empleado es un
kernel Gaussiano, y el ancho de banda tendrá 2 componentes,


una por dimensión. Si aplicamos el algoritmo directamente a
nuestro espacio de observaciones, estaremos dando el mismo
peso a todos los puntos de la STFT de la mezcla, sin tener
en cuenta su energı́a, mientras que lo correcto serı́a tener en
cuenta la energı́a de cada punto en la mezcla y ponderar
dicho punto en el cálculo del vector mean shift. Para ello,
vamos a utilizar un ancho de banda adaptativo, modificándolo
iterativamente por una función relacionada a la energı́a de
la mezcla. La función de ponderación empleada es la media
geométrica de la energı́a de las 2 mezclas:


Ew(k,m) = |Y1(k,m)| · |Y2(k,m)| (3)


Estamos interesados en que un punto de la mezcla con
energı́a alta tenga más peso que uno con energı́a baja, lo que
quiere decir que un punto con energı́a alta convergerá más
rápido que un punto con energı́a baja. Esto se traduce en que
el ancho de banda asociado a puntos con alta energı́a tiene
que ser menor que el ancho de banda asociado a puntos con
baja energı́a. Si consideramos h′1 y h′2 como los anchos de
banda originales constantes, y Ewn un vector conteniendo los
pesos normalizados de la función de ponderación descrita, los
anchos de banda adaptativos h1 y h2 se calculan como:


h1 = h′1 −
√
Ewn(k,m) (4)


h2 = h′2 −
√
Ewn(k,m) (5)


La selección de los h1′ y h2′ óptimos ha sido obtenida
experimentalmente, siendo 0.5 para h1′ y 0.8 para h2′.


C. Máscara binaria


Una vez que se ha aplicado el algoritmo Mean Shift a
nuestro espacio de caracterı́sticas, tendremos todos los puntos
agrupados alrededor de N modas de las que podemos fácil-
mente identificar el centroide de cada subconjunto. Entonces,
basándonos en proximidad a esos centroides asignaremos los
demás puntos a un subconjunto o a otro, generando ası́ una
máscara binaria para cada una de las fuentes originales.


D. Medida de la calidad de la separación


Como hemos mencionado anteriormente, las técnicas basa-
das en enmascaramiento en el dominio tiempo-frecuencia se
basan en la ortogonalidad existente entre señales de voz cuan-
do son transformadas en dicho dominio. Esta ortogonalidad no
es perfecta, puesto que aunque una fuente transmita con mayor
energı́a en comparación con las demás, éstas también están
presentes, por lo que al aplicar una máscara binaria a la mezcla
para recuperar la señal dominante de cada ranura, estaremos
perdiendo energı́a del resto de señales, lo que originará algún
tipo de distorsión en la señal de salida.


Con el objetivo de cuantificar la calidad de la separación,
vamos a tener en cuenta tres parámetros relacionados con
la energı́a de las fuentes originales y las fuentes estimadas
mediante el método de separación. Estos parámetros son
el WDO (W-Disjoint Orthogonality), PSR (Preserved-Signal
Ratio) y el SIR(Signal-to-Interference Ratio) propuestos en
[9]. El primer parámetro, PSR, indica la cantidad de energı́a
de la fuente original preservada por la máscara binaria, y para
la fuente i se calcula mediante la siguiente expresión:
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(a) Espectrograma de la señal original 1
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(b) Espectrograma de la mezcla de uno de los micrófonos
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(c) Espectrograma de la señal separada 1
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(d) Máscara binaria correspondiente a la señal 1


Fig. 1. Espectrogramas correspondientes a la separación de una de las fuentes en una mezcla lineal de 3 fuentes.


PSRi =
∑K
k=1


∑M
m=1Mi(k,m) ∗ Si(k,m)∑K
k=1


∑M
m=1 Si(k,m)


(6)


donde Mi(k,m) es la máscara binaria calculada para sepa-
rar la fuente i, Si(k,m) es la fuente i original, y k y m son
los ı́ndices de tiempo y frecuencia. El óptimo valor de este
parámetro es 1.


El siguiente parámetro, SIR, mide la diferencia de energı́a
entre la señal separada y la señal interferente (resto de señales)
tras la separación, por lo que su valor óptimo es lo más grande
posible. Para la fuente i se calcula como:


SIRi =
∑K
k=1


∑M
m=1Mi(k,m) ∗ Si(k,m)∑K


k=1


∑M
m=1Mi(k,m) ∗ SInt(k,m)


(7)


donde SInt es la señal interferente compuesta por todas las
fuentes originales excepto i.


Ambos parámetros son importantes para medir la calidad de
la separación. Una buena máscara binaria es aquella que deja
pasar la mayor cantidad de señal deseada pero que además
rechaza lo máximo las señales interferentes. Entonces, PSR y
SIR son combinados en el tercer parámetro, WDO, mediante
la siguiente expresión:


WDOi = PSRi −
PSRi
SIRi


(8)


El valor óptimo de WDO es 1 que corresponde con el
caso ideal en que toda la energı́a de la señal deseada se
ha recuperado y toda la energı́a de la señal interferente se
ha rechazado. Hay que destacar que esto es imposible de
conseguir por definición, puesto que al emplear máscaras
binarias ya estamos perdiendo energı́a de la señal deseada
en aquellas ranuras que no asignamos a dicha fuente.


E. Mezclas


La evaluación del método propuesto se ha realizado con
mezclas lineales de 2 y 3 fuentes de voz, seleccionadas
aleatoriamente de la base de datos TIMIT [10], y muestreadas
a 16KHz. La atenuación y retrasos introducidos en las fuentes
se muestran en la Tabla I. La transformación al dominio


ILD ITD
2 fuentes [1.1, 0.9] [0, -1]
3 fuentes [1.1, 1, 0.9] [-1, 0, 1]


Tabla I. Valores de atenuación y retraso (en muestras) introducidos
en las mezclas lineales de voz







tiempo-frecuencia se ha realizado mediante una STFT de 256
puntos, con una ventana Hamming con solapamiento del 50 %.


III. RESULTADOS


En la Fig.1 podemos ver un ejemplo de separación para
una mezcla lineal de 3 fuentes. La figura (a) muestra una
de las fuentes originales de la mezcla y la figura (b) una de
las 2 mezclas disponibles, donde comparando con la figura
anterior, se puede apreciar que hay más fuentes presentes. En
la figura (c) encontramos el espectrograma de la estimación
de la fuente mostrada en (a) a partir de la mezcla en (b),
mediante la máscara binaria que encontramos en (d). Podemos
ver claramente las semejanzas entre los espectrogramas de la
señal original y la señal separada.


La Tabla II muestra una comparación, en términos del
parámetro WDO, entre el método propuesto en este artı́culo
y la implementación del algoritmo DUET descrito en [5].
Los valores mostrados corresponden a 2 mezclas lineales
aleatorias, una de 2 fuentes y otra de 3. La tabla muestra los
valores de WDO de cada fuente y el valor medio de todas las
fuentes. En el caso de 2 fuentes, los resultados son práctica-
mente idénticos, resultando la separación obtenida por ambos
métodos es casi perfecta, no habiendo mucha posibilidad de
mejora. En el caso de 3 fuentes, sı́ vemos que el método
basado en Mean Shift obtiene una leve mejorı́a en la peor
fuente estimada de las tres. Este patrón de comportamiento
es generalizable para la mayorı́a de los casos de separación
de 3 fuentes que hemos evaluado.


N Método S1 S2 S3 Media


2 MS 0.919 0.920 - 0.919
DUET 0.908 0.919 - 0.913


3 MS 0.893 0.823 0.756 0.824
DUET 0.884 0.831 0.736 0.817


Tabla II. Factor WDO para mezclas lineales de 2 y 3 fuentes de voz
separadas por MS y DUET.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo hemos adaptado una técnica de clustering
existente a la separación de fuentes de voz, combinándola
con el enmascaramiento en tiempo-frecuencia. Los resultados
obtenidos muestran la posibilidad de mejorar el algoritmo
DUET, sobre todo cuando el número de fuentes presentes
en la mezcla incrementa. Además, el uso de técnicas de
agrupamiento facilitan la identificación automática del número
de fuentes presentes en la mezcla, aplicando algún algoritmo
de poda. Como trabajo futuro, habrá que generalizar el método
para distintos tipos de mezclas y aumentar el número de
fuentes.
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Abstract— Investigations on the biological impact of low levels 


of millimeter-wave energy date back to the first experiments on 


the generation and detection of these high frequency signals by 


Sir Jagadis Chunder Bose at the end of the 19
th


 century. One 


hundred years later, millimeter-wave transmission has become a 


ubiquitous commercial reality. Despite the widespread use of 


millimeter-wave transmitters for communications, radar and 


even non-lethal weapons systems, very limited studies have been 


undertaken which focus on millimeter-wave interactions with 


biological systems. As such, there is a growing need for a better 


understanding of the mechanisms of these interactions and their 


possible adverse as well as potential therapeutic implications. 


Independent of the health impact of long term exposure to high 


doses of millimeter-wave energy on whole organisms, there exists 


the potential for subtle effects on specific tissues or organs which 


can best be quantified in studies which examine real-time 


changes in cellular function as energy is applied. In this talk we 


present a series of experiments which show changes in both 


epithelial and neuronal cell lines in response to low levels of 


millimeter wave exposure – more than a 1000X below the safety 


thresholds in effect in most countries. The findings have 


implications for non-contact stimulation and control of 


neurologic function and might prove useful in a variety of health 


applications from suppression of peripheral neuropathic pain to 


the treatment of central neurological disorders.    


 


I. INTRODUCTION AND BACKGROUND 


N 1901 while on a lecture tour in the UK, Sir Jagadis 


Chunder Bose, the first person to generate, detect and 


accurately characterize millimeter waves, is quoted as stating 


[1], “How lucky we are that the natural eye absorbs this 


radiation and protects us by veiling our sense against 


insufferable radiance in these days of space-signaling by 


Hertzian waves.” A little more than a hundred years later, we 


really do find ourselves in a world where we are continuously 


bathed in low power microwave and millimeter-wave 


radiation. The widespread deployment of millimeter-wave, and 


soon submillimeter-wave, generators for wireless 


telecommunications [2], airport and checkpoint security 


screening [3], and even non-lethal crowd control weapons [4] 


has placed millimeter waves in the forefront of concerns over 


the unrestricted dose of RF energy now being brought into the 


public environment. This should have prompted renewed 


scientific interest in the effects of this wavelength range on 


biologic materials and organisms. However only a handful of 


researchers, and no US civilian agencies are currently funding 


research in this field. Independent of the health impact of long 


term exposure to high doses of millimeter-wave energy on 


whole organisms, there exists the potential for subtle effects on 


specific tissues or organs which can best be quantified in 


studies which examine real-time changes in cellular function 


as energy is applied. In this talk we relay the results of the first 


experiments on cell membrane depolarization and neuronal 


stimulation as responses to levels of millimeter-wave power 


more than 1000 times below the MPE (maximum permissible 


exposure).  


 


In preliminary measurements using 60 GHz exposures of 1 


to 2 minutes at power levels well below the MPE, the presenter 


has recorded definitive real time effects on cell membrane 


potential in in vitro epithelial and neuronal cell lines [5], in rat 


pup cortical slices [6] and most recently in leech neural ganglia 


[7]. The data strongly suggest that stimulus-response pairing is 


present and that millimeter wave interactions with tissue occur 


at much lower intensities than previously thought. The 


presenter believes these interactions were overlooked in the 


past because researchers were focused on damage thresholds 


and long term genetic changes, rather than real time cellular 


level responses. Considering the increasing need for 


communications bandwidth and the continual movement up in 


frequency, the implications of the preliminary findings are 


widespread and impact the fields of environmental health and 


safety as well as providing the potential for positive therapeutic 


application.  
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Resumen—Some photodetectors like PMTs and SiPMs give
pulses of few nanosecond width at their outputs, which need to
be properly processed with analog circuits. Power splitters with
two and three outputs are required to distribute this kind of fast
pulses equally among different outputs. Good matching and low
pass response are necessary to avoid shape deformation, which
discard low frequency designs with operational amplifiers. To
match these requirements two Wilkinson dividers were designed,
substituting the λ quarter lines for lumped elements. These
changes provide us with low pass response and much smaller
size, using SMD devices. The splitters were manufactured and
measured, with good results.


I. INTRODUCCIÓN


Tradicionalmente la transmisión de señales analógicas de
gran ancho de banda en banda base no ha tenido un gran
desarrollo. La estrategia utilizada tı́picamente consistı́a en
modular estas señales para transmitirlas en frecuencias de RF
o microondas, donde la disponibilidad de ancho de banda es
bastante mayor. Ası́ se hacı́a, por ejemplo, en los primeros
enlaces por satélite en los que muchas señales analógicas
multiplexadas se transmitı́an a frecuencias de pocos GHz.
Posteriormente el desarrollo de la tecnologı́a Ethernet per-
mitió alcanzar velocidades de transmisión del orden de Gbps
en banda base, muy útiles para señales digitales pero poco
adecuadas para la comunicación de señales analógicas dónde
la forma de la señal es importante y no se puede recurrir
a técnicas como utilizar varios pares de hilos en paralelo.
Las fibras ópticas sı́ permiten transmitir señales analógicas
en banda base y de gran ancho de banda, simplemente
modulando la intensidad de luz emitida por un láser o un
LED, si bien es cierto que la gran mayorı́a de las fibras están
optimizadas para transmisión digital.


Sin embargo, existen aplicaciones en las que se trabaja con
pulsos en banda base, que pueden ser muy cortos y cuya forma
contiene información. Este caso se da, por ejemplo, en todas
aquellas aplicaciones que utilizan sensores ópticos altamente
sensibles como fotomultiplicadores tradicionales (PMTs) [1]
o de Silicio (SiPMs), en los que el objetivo es distinguir
cuántos fotones han llegado al detector y en qué instante
lo hicieron, y ello sólo puede hacerse a partir de la forma
de la señal. La salida de este tipo de detectores de fotones
consiste en pulsos con anchuras del orden de 2.5 ns o incluso
menos, que se producen cada vez que detectan un fotón, y


cuya amplitud aumenta en saltos discretos según el número
de fotones que llegan.


Fig. 1. Pulso a la salida de un PMT (verde) y de un SiPM (amarilla).


Este tipo de detectores ópticos se utilizan en las aplica-
ciones en las que se requiere la detección de destellos de
luz muy débiles y muy rápidos. Una de estas aplicaciones es
la detección de partı́culas subatómicas ionizantes que en su
interacción con el medio material del detector emiten fotones
ópticos. De este modo, los fotomultiplicadores son utilizados
habitualmente para detectar radiaciones ionizantes en aplica-
ciones médicas (tomografı́as, ganmagrafı́as, etc), detección de
grietas en construcciones, o también para detectar cascadas
de luz Cherenkov producidas por rayos ganma de origen
cósmico mediante telescopios especiales como MAGIC [2]
o el futuro CTA [3]. En el marco del proyecto CTA, se
han desarrollado diversos circuitos como los presentados en
este artı́culo, que permiten realizar diferentes operaciones con
pulsos muy rápidos generados por PMTs.


Si se analiza el espectro de los pulsos generados por un
PMT se observa que, para una anchura tı́pica de 2.5 ns la
potencia se distribuye desde frecuencias bajas hasta aproxi-
madamente 800 MHz. A estas frecuencias ya resulta impres-
cindible una buena adaptación de impedancias para impedir







que haya pulsos reflejados propagándose por el sistema. Para
conseguirlo las técnicas de RF y microondas, adecuadamente
modificadas para conseguir un funcionamiento paso bajo,
resultan de gran utilidad.


II. DIVISORES


Con el objetivo de distribuir los pulsos generados en
PMTs entre diversos subsistemas del telescopio CTA, se han
diseñado dos divisores, uno de ellos de 2 ramas y otro de 3,
de forma que a partir de un pulso de entrada se obtengan 2
ó 3 a la salida, con una distribución equitativa de la potencia
de entrada entre las salidas y las menores pérdidas posibles.
Asimismo, también es necesaria una correcta adaptación de
impedancias tanto en las entradas como en las salidas.


La primera solución, tı́pica del procesado de pulsos algo
más lentos, consistió en utilizar 2 amplificadores operacio-
nales rápidos como el AD8003 en configuración de seguidor
de tensión y con una resistencia de adaptación en la entrada,
conectados como en la figura 2


Fig. 2. Divisor con 2 amplificadores operacionales en buffer


Esta solución, si bien tiene algunas ventajas como propor-
cionar en las salidas pulsos idealmente de la misma amplitud
que en la entrada, no ofreció buenas prestaciones en cuanto a
adaptación, además de requerir 2 amplificadores operacionales
rápidos y también por ello caros y con un consumo alto.


La siguiente idea fue utilizar un divisor de Wilkinson como
los tı́picamente utilizados en microondas [4]. Sin embargo
estos tienen 2 problemas fundamentales: en primer lugar,
presentan una respuesta de tipo paso banda, con lo cual
no permiten pasar las bajas frecuencias de los pulsos. Y
en segundo lugar, las ramas de longitud λ


4 , aún suponiendo
una frecuencia máxima de 800 MHz y un sustrato FR4 con
εr = 4,5 y 1.5 mm de grosor, tendrı́an una longitud de más
de 5 cm, demasiado grande para la aplicación en cuestión.


Sin embargo, es conocido que una lı́nea de transmisión
puede modelarse con un circuito equivalente en π. Por lo
tanto, si se sustituyen las lı́neas de λ


4 por sus circuitos
equivalentes con elementos concentrados, se puede realizar el
divisor de Wilkinson completo con elementos discretos [5].


Construyendo el divisor de este modo, no sólo se consigue
reducir drásticamente el tamaño empleando componentes de
montaje superficial, sino que además la respuesta se vuelve
paso bajo. Ası́, la respuesta de los divisores de Wilkinson
realizados con elementos concentrados es perfecta para dividir
señales paso bajo como los pulsos cortos generados por un
PMT. En los apartados A y B pueden verse los resultados de


Fig. 3. Paso de divisor de Wilkinson clásico a elementos concentrados


simular los divisores de 2 y 3 salidas respectivamente, con las
respuestas paso bajo previstas.


A. Divisor de 2 ramas


Después de optimizar para obtener los valores comerciales
de bobinas y condensadores que permitiesen una respuesta
con las menores pérdidas, lo más plana en frecuencia y con
la mejor adaptación posibles, se llegó al diseño de la figura
4, con los valores de la tabla I y la respuesta simulada de la
gráfica 5.


Fig. 4. Esquema circuital del divisor de 2 ramas







Divisor 2 ramas
L 15nH


C 2pF


R 191Ω


Tabla I. Valores de los elementos del divisor de 2 ramas


Fig. 5. Respuesta simulada del divisor de 2 ramas


B. Divisor de 3 ramas


Del mismo modo, se diseñó el divisor de 3 ramas, con
la única novedad de que las 3 resistencias de salida están
conectadas a un condensador de 1 pF a masa para ajustar la
adaptación, como puede observarse en la figura 6. Los valores
de los elementos están recogidos en la tabla II y la respuesta
simulada del circuito en la gráfica 7.


Fig. 6. Esquema circuital del divisor de 3 ramas


Dado que el circuito ideal simulado es completamente
simétrico, en las gráficas de las simulaciones sólo se ha
representado la transmisión a una de las ramas y la adaptación
en una de las salidas.


Divisor 3 ramas
Cin 5,6pF


L 20nH


C 2pF


R 50Ω


Cajuste 1pF


Tabla II. Valores de los elementos del divisor de 3 ramas


Fig. 7. Respuesta simulada del divisor de 3 ramas


III. CONSTRUCCIÓN Y MEDIDAS


El sistema en que están integrados los divisores diseñados
en el apartado II fue construido en una PCB de 8 capas con
0.13 mm de sustrato FR4 con εr = 4,5 entre cada 2 capas. Sin
embargo, antes de construir el sistema completo, se realizaron
dos placas de prueba para caracterizar los divisores de 2 y
3 ramas por separado. Estas placas de prueba se realizaron
también con sustrato FR4, pero en este caso de 1.5 mm de
espesor y con sólo 2 capas (figuras 8 y 9).


El sustrato FR4 de 1.5 mm de espesor es adecuado para
las frecuencias a las que se utiliza el circuito, pero al ser tan
grueso el ancho de la lı́nea de 50 Ω son 2.82 mm, lo que causa
problemas a la hora de soldar los pequeños componentes
SMD. En consecuencia, fue necesario estrechar las lı́neas en
las cercanı́as de los componentes, lo que puede degradar algo
la adaptación si se compara con la respuesta que se obtiene
en el sistema final, para el que la lı́nea de 50 Ω tiene una
anchura de 0.245 mm.


Fig. 8. Foto del divisor de 2 ramas construido







Por otro lado, los conectores utilizados han sido de tipo
SMA convencional, que al ser un estándar capaz de funcionar
hasta 18 GHz permite operar correctamente a las frecuencias
de trabajo.


Fig. 9. Foto del divisor de 3 ramas construido


Los dos circuitos fueron caracterizados con un analizador
vectorial de redes obteniéndose las medidas presentadas en
las gráficas 10 y 11.


Si se compara con las simulaciones, puede verse que la
respuesta medida tiene algunas diferencias con la esperada.
En el caso del divisor de 2 ramas (fig.10), llama la atención
la caı́da tan abrupta que presentan el |S21| y del |S31| a partir
de 1 GHz. Al estar más allá de las frecuencias ocupadas por
el espectro del pulso no es un problema grave, sino más
bien una ventaja añadida al divisor, que filtrará el ruido de
frecuencias superiores. Algo similar ocurre en el divisor de
3 ramas (fig.11) cuya frecuencia de corte podrı́amos situar
en torno a 800 MHz. Asimismo, en ambos divisores se
observa que las adaptaciones son algo peores de lo esperado.
Estas diferencias observadas entre simulaciones y medidas,
probablemente hayan sido causadas por múltiples efectos
parásitos no tenidos en cuenta en la simulación, hecha con
elementos ideales. Ası́, por ejemplo, en las simulaciones no
se han tenido en cuenta las transiciones conector a microstrip,
ni las discontinuidades de las lı́neas ni los efectos parásitos
de los componentes SMD. No obstante, para las frecuencias
de trabajo la respuesta obtenida con los divisores construidos
es aceptable, si bien es cierto que si se desearan simular estos
diseños a frecuencias superiores serı́a imprescindible recurrir
a modelos de simulación más precisos y adecuados para alta
frecuencia [6].
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Resumen- The discrete cosine transform (DCT) is a technique 
for converting a signal into elementary frequency components. 
It is widely used in image compression. Here it developed some 
simple functions to compute the DCT and to compress images. 
These functions illustrate the power of Mathematic in the 
prototyping of image processing algorithms. 
We present algorithm for the type-IV discrete cosine transform 
(DCT IV), that achieve a lower count of real multiplications and 
additions than previously published algorithms, without 
sacrificing numerical accuracy. Asymptotically, the operation 
count is reduced. These results are derived by considering the 
DCT to be a special case of a discrete fourier transform (DFT) 
of length 8M, with certain symmetries, and then pruning 
redundent operations from a recent improved fast Fourier 
transform algorithm (based on a recursive rescaling of the 
conjugate-pair split radix algorithm). 


I. INTRODUCCIÓN 
La transformada discreta del coseno (DCT) es la más 


ampliamente utilizada en la compresión de imágenes. Esta 
transformada admite una transformación ortogonal que se 
aplica a la señal original y cuenta con una buena propiedad 
de compactación de energía a la vez permite reducir la 
redundancia espacial de las señales gracias a los nuevos 
algoritmos eficientes. La DCT es una aproximación robusta a 
la transformada Karhumen-Loève (KLT)  con la diferencia 
de que los vectores base de la DCT dependen solo del orden 
de la transformada seleccionada y no de las propiedades 
estadísticas de los datos de la entrada. La DCT está 
relacionada con la transformada de Fourier discreta (DFT), 
con la diferencia de que es una transformada real, debido a 
que los vectores base se componen de funciones coseno 
muestreados. La definición de la función base de la DCT se 
escribe de la siguiente forma:  
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ka c k nnk M M
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+ ⎥                          (1) 


 
La transformada discreta de coseno de tipo IV (DCT IV) es 
una transformada alternativa para el análisis espacial que se 
obtiene cambiando las frecuencias por 2Mπ de las 
funciones bases de la DCT de la siguiente forma:  
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En este artículo presentamos en la primera sección un 
análisis de la DCT y un algoritmo rápido para su cálculo que 


incluye la DCT IV para intentar reducir su complejidad 
computacional. En la segunda y la tercera sección 
presentamos un análisis de la DCT IV y un algoritmo rápido 
de ésta usando la transformada rápida de Fourier (FFT) y en 
la última sección estudiamos la DCT IV en términos de la 
DFT. 


II. TRANSFORMADA DISCRETA DEL COSENO 
 
A. Transformada Discreta de Coseno 
 


De acuerdo con la definición de la función base de la 
DCT (1), que hemos presentado en la introducción, se puede 
calcular la DCT con la siguiente suma:  
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Invariablemente, para realizar una DCT, necesitamos partir la 
imagen en bloques antes de poder aplicarla. La primera razón 
de esto es la necesidad de encontrar una redundancia 
existente en un conjunto de puntos. Por tanto dividiendo la 
imagen podemos tener la esperanza de formar grupos de 
puntos que estén estadísticamente relacionados consiguiendo 
así un grado alto de redundancia. La segundo razón es la 
reducción de la cantidad de cálculos necesarios.  
La DCT es similar a la transformada de Fourier discreta 
(DFT), además no es práctico aplicar la DCT sobre toda la 
imagen sin dividir, ya que los cálculos llevarían mucho 
tiempo y no se puede realizar el procesamiento de las 
imágenes en tiempo real después de aplicar la DCT en un 
bloque de datos que estén relacionados frecuencialmente. Por 
lo tanto en el caso de la DFT, es poco probable que sean los 
algoritmos DCT mejores que los algoritmos de la 
transformada rápida de Fourier-coseno (FFCT) o uno basado 
en una DCT IV. 
La FFCT está basada en la reordenación de la secuencia de 
entrada de la DFT. Se define el nuevo vector yn⎡ ⎤⎣ ⎦  con el 


vector de entrada 0 ,..., Mx x −1⎡ ⎤⎣ ⎦ con:  
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Llamamos KF⎡ ⎤⎣ ⎦  a la DFT de nX⎡ ⎤⎣ ⎦ . Entonces, los 


coeficientes kX de la DCT se pueden obtener con la 
siguiente matriz:  
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Por . Además, 1, 2, ..., / 2 1k M=


0
1 2X =


0
F  y 


/2 /212M MX F= . 
Calculando cada una de las mariposas ortogonales con tres 
multiplicaciones y tres sumas, y usando la transformada 
rápida de Fourier split-radix (RSFFT) [8] para calcular la 
DFT, llegamos a la siguiente complejidad computacional de 
la FFCT:  
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Como se ve arriba en la formula (6) el valor de ( )Mµ tiene 


una multiplicación necesaria para escalar . Aplicando 


solo un paso de diezmado en la frecuencia aproximada de la 
DCT  podemos escribir: 
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Por . Por lo tanto, los coeficientes pares de la 
DCT se pueden obtener por una DCT de longitud , 
mientras que la suma que define los coeficientes impares 
corresponde a una DCT IV de longitud  como muestra 
la figura 1. 


0,1, ..., 1k M=
/ 2M


/ 2M


 
 


nx


2kX


2 1kX +


DCT


DCT IV−


2M


2M
1−  


Fig. 1 Diagrama simplificada del algoritmo rápido para el cálculo de la DCT 


 
El algoritmo mostrado en la figura 1 tiene la siguiente 
complejidad computacional: 
 


 
( )


( )


log 122
3


log - 122


M
M M


M
M M


σ


µ


= +


= +M
  (8) 


 


Por lo tanto llegamos precisamente a la misma complejidad 
computacional de la FFCT. Sin embargo, el algoritmo 
basado en la DCT IV tiene una ventaja de reordenar solo la 
mitad del vector de la entrada, mientras que con la FFCT se 
reordena el vector de entrada entero. 
 
B. Transformada Discreta de Coseno de tipo IV 


 
La transformada discreta del coseno de tipo IV (DCT IV) 


se obtiene cambiando las frecuencias de la función base de la 
DCT por 2Mπ . Así, se puede escribir la DCT IV de un 


vector de entrada nx como la siguiente suma: 
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Donde omitimos el factor de la normalización 2 M para 
simplificar. La DCT IV se puede usar en la estimación del 
espectro y en filtrado adaptativo con buenos resultados, sin 
embargo no es apropiada para la codificación por 
transformada.  
En esta sección vamos a usar principalmente la DCT IV 
como bloque de construcción de los algoritmos rápidos para 
la DCT IV y la transformada lapped (LT) por su eficiencia 
computacional [8]. Los primeros intentos para obtener un 
algoritmo rápido para la DCT IV se presentaron con una 
factorización directa de su matriz con una estructura no 
recursiva [7]. 
La DCT IV recursiva consiste en dos DCTs de 
longitud . Sin embargo, se necesitan dos etapas de 
mariposas para obtener tal descomposición, junto con la 
reordenación de los datos. Por lo tanto, vamos a definir dos 
nuevos vectores 


/ 2M


nu⎡ ⎤⎣ ⎦  y con el vector de entrada nv⎡ ⎤⎣ ⎦


0 1 1, ,..., Mx x x −
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Entonces se puede escribir una matriz nueva de DCT IV 
como: 
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Que es equivalente a: 
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Donde 2k ki
MW e π−= M  


 







  


En la ecuación de arriba, vemos que kX⎡ ⎤⎣ ⎦  se puede obtener 


de una DFT de longitud de  de ( )/ 2M 4 1


8


n


M
u jv Wn n


++  


Correspondiente con el algoritmo presentado abajo. 
 
C. Algoritmo rápido de la DCT IV usando FFT 


 
Paso 1: iniciando con un vector de entrada de M números 


reales, nx⎡ ⎤⎣ ⎦  , por , se reordena la secuencia 
de entrada según: 
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Después de este paso tenemos un vector de M elementos 
complejos que está dividido en dos vectores reales: la parte 
real de  y la parte imaginaria 


de . 
0 1 / 2 1, ,..., Mx x x −⎡⎣


/ 2 1 1,...,M Mx x− −⎡ ⎤⎣ ⎦
 
Paso 3: Calcular 
 


[ ]{ }0 1 0 1,..., ,..., , 2M MDFT Mx x x x− −⎡ ⎤ ←⎣ ⎦  
 
En este paso, usamos una longitud de  para calcular la 
DFT de 


/ 2M


nx⎡ ⎤⎣ ⎦ , asumiendo así que la primera mitad del vector 
contiene la parte real, y la segunda parte contiene la parte 
imaginaria. 
 
Paso 4: Calcular 
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En este paso, como se puede ver, nx⎡ ⎤⎣ ⎦  es un vector 
complejo. 
 
Paso 5: Reordenar los datos 
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Después de este paso, el vector de la salida se interpreta de 
nuevo como un vector real, y contiene en orden los 
coeficientes de la DCT IV. 
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Fig. 2 Diagrama simplificada del algoritmo rápido de la DCT IV 


 
El diagrama de bloques del algoritmo se muestra arriba en la  
figura 2. El esfuerzo computacional se puede expresar en la 
DFT compleja de longitud , más multiplicaciones 
en el paso 2, más 


/ 2M / 2M
/ 2 2M − multiplicaciones complejas y una 


multiplicación por ( )2 1 j− en el paso 4. Asumiendo que la 
DFT en el paso 3 se calcula a través de la SRFFT compleja, 
y la complejidad del algoritmo de la DCT IV presentado 
arriba es: 
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Se ve que usando este algoritmo se alcanza una menor 
complejidad con la DCT IV, por lo tanto podemos usarlo 
para mejorar el algoritmo de la DCT. 
 
D. DCT IV en terminos de la DFT 


 
La transformada discreta de Fourier (DFT) de tamaño M 


se define con la siguiente ecuación:  
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MW e π−= es Mth raíz primitiva de la unidad 
y 0, ..., 1k M= − .  
A partir de la ecuación anterior, vamos a dividir  DFT en 
tres DFTs pequeñas: una de tamaño de entradas pares, 
y dos de tamaño :  
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En cambio, la SRFFT usa  para la tercera suma 


(cambio cíclico de 
44 3nx +


44 1nx − ), con un factor multiplicador 


correspondiente de 3k
NW . Esta descomposición se repite 


recursivamente hasta alcanzar los casos de las bases de 
tamaño 1M =  o 2M = . El número de las operaciones de 
punto flotante por segundo (Flops) requeridas por este 
algoritmo, después de ciertas simplificaciones y sin el 
cómputo de las operaciones de datos independientes como la 
computación de k


NW  es .  24 log 6 8M MΜ − +


 







  


Para obtener la IV


KC aprovechando la formula de la DFT, y 
teniendo en cuenta la siguiente identidad:  
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Donde nx  es la secuencia de los reales pares de longitud ,                                                                                                                     


8M M= ,  definidos del modo siguiente por 0 : n M≤ <
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Además, las entradas pares son iguales a ceros; 2 0nx = para 
todos . (Los factores 1 /  desaparecerán al final 
porqué se cancelan los factores equivalentes en las 
subtransformadas). 


0 4n M≤ < 4


Por ejemplo, por 4M = , las cuatro entradas originales de la 
DCT IV 0( 1 2 3, , , )x x x x  es


)


tán intercaladas con ceros (entradas 
pares de la DFT) y extendidas a una secuencia de entradas 
impar-par-impar de la siguiente forma:   
        3 2 1 0 0 1 2 3 3 2 1 0( , , , , , , , , , , ,x x x x x x x x x x x x− − − − − − − −  
y están intercaladas también con ceros (entradas pares de la 
DCT) y por lo tanto la DFT correspondiente tiene una 
longitud de 8 . Refiriendo a la ecuación de arriba, la 
salida de la DCT IV se obtiene por las primeras M salidas 
impares de la DFT correspondiente (con un factor de escala 
de 1 / ). (La DCT de tipo IV se distingue de otros tipos de la 
DCT por el hecho de que es par cerca del límite a la 
izquierda del dato original mientras que es impar cerca del 
límite a la derecha, y los puntos simétricos reducen a la mitad  
los pares entre los puntos del dato original). 


3M = 2


4


III. CONCLUSIONES 
Hemos visto un algoritmo de la DCT VI que reduce el 


número de las operaciones de punto flotante por segundo 
(flops) y la complejidad computacional. Hemos representado 
las primeras mejoras en el cálculo de su flop y las mejores 
derivaciones posibles en los desarrollos de la DFT. Es 
posible poder obtener unas mejoras extendiendo la técnica 
recursiva de re-escalamiento. Sin embargo, creo que será 
más facil realizar investigaciones en el contexto de la DFT, 
ya que los algoritmos FFT (en los términos de los 
exponenciales complejos) son habitualmente mucho más 
fáciles para trabajar que los algoritmos rápidos de la DCT 
(en los términos de la trigonometría real), y cualquier mejora 
en el algoritmo FFT lleva inmediatamente a una mejora 


similar en la DCT y viceversa, es decir, cualquier mejora en 
la DCT lleva a una mejora en la FFT. 
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Resumen- This paper describes the design of a broadband 
receiver RF front end configuration in planar technology 
working around 94 GHz. This differential configuration allows 
minimizing gain and noise temperature fluctuations of the 
amplifiers themselves in a wide bandwidth, which improves the 
sensitivity of these systems. In addition, this configuration also 
allows obtaining as output a reference signal amplified in the 
same way that the unknown RF signal. Therefore, the 
calibration of the system is easily possible. 


The different components of the RF front-end of the receiver 
have been optimized for an operational bandwidth of 80-100 
GHz. 


I. INTRODUCCIÓN 


El desarrollo de cámaras de imagen pasivas en 
milimétricas requiere la integración de un número cada vez 
mayor de receptores en el plano focal de la óptica utilizada  
[1]. En su configuración más sencilla, estos receptores son 
receptores de potencia total [2], los cuales pueden presentar 
problemas debido a fluctuaciones de ganancia y de ruido de 
los amplificadores que los constituyen. Para reducir estas 
fluctuaciones es habitual utilizar configuraciones 
diferenciales, tales como el “Radiómetro de Dicke”. La 
mejora es alcanzada gracias al rápido conmutado de la 
entrada del radiómetro entre dos antenas o entre una antena y 
una carga de referencia conocida. Pero el problema generado 
por la utilización de una conmutación en RF es que limita el 
ancho de banda y reduce la sensibilidad del radiómetro. 


El propósito de este artículo es el estudio de la cabecera 
de RF de una configuración de receptor basado en 
radiómetros diferenciales que trabaja en el ancho de banda 
de 80 a 100 GHz [3]-[6] y que evita el uso de un circuito 
sincronizado y de un conmutador en la entrada.  


La presente configuración es una solución en tecnología 
plana desarrollada sobre el sustrato Rogers RT/Duroid 5880 
y cuya cabecera de RF consta de una antena tipo Vivaldi, dos 
híbridos en cuadratura y amplificadores de bajo ruido en 
tecnología MMIC.  


Las entradas del receptor son la señal RF y una señal de 
referencia obtenida a partir de una carga conocida, utilizadas 
de manera simultánea por el sistema. Estas entradas son 
distribuidas a través del primer híbrido en cuadratura por dos 
ramas amplificadoras paralelas. De este modo, toda 
fluctuación en la ganancia de alguno de los amplificadores es 
aplicada de igual manera en ambas señales. Por lo tanto, 
cuando el híbrido en cuadratura de salida separa ambas 


señales, también se obtiene la señal de referencia amplificada 
y el sistema puede ser fácilmente calibrado. 
 


 
Fig. 1. Arquitectura de la cabecera de RF del  receptor. 


II. DESCRIPCIÓN DE LA CONFIGURACIÓN 


La cabecera de RF considerada está constituida por una 
antena tipo Vivaldi, una carga de referencia, dos acopladores 
tipo híbridos en cuadratura y dos amplificadores de bajo 
ruido comerciales en cada una de las ramas, como se puede 
observar en la Fig. 1. Todos los dispositivos de esta 
configuración están conectados por líneas microstrip de 50 
ohmios. 


Se describe a continuación de manera individual los 
diferentes componentes y sus comportamientos obtenidos 
mediante el software High Frequency Structure Simulator 
(HFSS) de Ansoft. 


A.  Antena Vivaldi 


Para poder cubrir el ancho de banda de funcionamiento 
deseado, 80-100 GHz, se ha diseñado una antena Vivaldi [7]-
[10] sobre un sustrato Rogers RT/Duroid 5880 de grosor 
0.127 mm. El perfil de la antena ha sido optimizado para 
obtener la máxima directividad, siendo su tasa de apertura 
exponencial R=0.3, longitud 10.4mm, el tamaño de la 
apertura 4.3 mm y la anchura del slot de partida 0.05mm.     


 
Fig. 2. Esquema de la antena Vivaldi diseñada. 







  


 


 


 
Fig. 3. Directividad de la antena Vivaldi en el rango frecuencial de 


operación. 


La antena está alimentada mediante una línea microstrip 
implementando un transformador de impedancias tipo 
Chebyshev para aumentar su ancho de banda de operación 
[11]. El ancho de banda de adaptación de impedancias a -
10dB cubre la banda de 80 a 100 GHz, donde la directividad 
de la antena se encuentra entre 11-12 dBi, tal y como se 
puede observar en las Fig. 3 y 4.   


 
Fig. 4. Coeficiente de reflexión de la antena Vivaldi en el rango frecuencial 


de operación. 


B.  Acopladores híbridos en cuadratura 


La estructura balanceada del receptor está basada en dos 
acopladores del tipo híbrido en cuadratura. El híbrido situado 
al principio de la cadena, distribuye la señal RF desconocida 
y la de referencia en las dos ramas amplificadoras. Mientras 
que el híbrido situado al final de la cadena, actúa como 
combinador y sus salidas corresponden a la señal RF 
amplificada y la señal de referencia amplificada.  


Para poder incrementar el ancho de banda de operación 
de los híbridos en cuadratura se ha implementado un diseño 
de tres etapas [12], ver Fig. 5. Su comportamiento se 
presenta en las Fig. 6 y 7, donde se puede observar su 
correcto funcionamiento en magnitud y fase en la banda 80-
100 GHz. Las pérdidas de inserción son mayores de 20 dB 
en dicha banda y la transmisión a las salidas directa y 
acoplada varía en dB5.03 . Por otro lado, la diferencia de 
fase entre ambas salidas se mantiene aproximadamente en 
90º en toda la banda de trabajo. 


 


 
Fig. 5. Esquema del circuito híbrido en cuadratura de tres etapas diseñado. 


Las anchuras de las líneas de baja impedancia son 0.39mm y 0.42mm, y la de 
las de alta impedancia 0.05mm. 


 
Fig. 6. Parámetros S del acoplador tipo híbrido en cuadratura. 


 
Fig. 7. Fase del S21 y S31 del acoplador tipo híbrido en cuadratura. 


C.  Amplificadores de bajo ruido 


Los amplificadores de bajo ruido (LNA) utilizados son 
amplificadores comerciales de tecnología integrada MMIC 
en la banda W. En particular, el modelo LN4-110 fabricado 
por los laboratorios HRL.  


El LN4-110 es un amplificador de InP de bajo ruido 
monolítico, de banda ancha y con cuatro etapas que provee 
un mínimo de amplificación de 22dB y un factor de ruido de 
3dB. Sus parámetros S proporcionados por el fabricante se 
pueden observar en la Fig. 8. 







  


 


 
Fig. 8. Parámetros S del amplificador LN4-110 facilitados por el fabricante. 


III. COMPORTAMIENTO DE LA CABECERA DE RF 


DEL RECEPTOR 


El software Ansoft Designer ha sido utilizado para 
comprobar el comportamiento en términos de ruido de la 
cabecera de RF del sistema, i.e. desde la entrada al primer 
híbrido hasta la salida del segundo.  


      La temperatura equivalente de ruido a la entrada de este 
conjunto dentro del ancho de banda de trabajo se muestra en 
la Figura 9. En particular, a 94 GHz es 1137º K, como se 
muestra en la Fig. 9.  


 
Fig. 9. Temperatura de ruido equivalente a la entrada de la cabecera de RF 


del receptor en el ancho de banda de operación. 


 
Teniendo en cuenta que la temperatura de ruido del 


receptor vendrá determinada fundamentalmente por este 
valor y un ancho de banda de 20 GHz y un valor estándar de  
tiempo de integración, como 10 ms, la sensibilidad del 
receptor, puede estimarse mediante la expresión 
correspondiente al radiómetro de potencia total: 


KT
B


T sys º08.0
1






      (1) 


 Los parámetros S del sistema aparecen representados en 
la Fig. 10. Debido a las pérdidas introducidas por los 
híbridos la ganancia obtenida se ve ligeramente reducida con 
respecto a la que tendríamos si combináramos directamente 
los dos amplificadores en cascada.  


 
Fig. 10. Parámetros S de la cabecera de RF del receptor. 


IV. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado el diseño de la cabecera 
de RF de una configuración de receptor en tecnología plana 
de banda ancha trabajando de 80 a 100 GHz. Esta 
configuración permite minimizar las fluctuaciones en 
ganancia y temperatura de ruido debidas a los amplificadores 
en un gran ancho de banda, produciendo una mejora de la 
sensibilidad de estos sistemas. Se ha descrito la arquitectura 
del sistema y el comportamiento simulado de sus distintos 
componentes, así como su sensibilidad. 
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Resumen- The deployment of telecommunication systems in 


oil and gas environments demands a complex engineering 


process for its achievement. These industrial environments 


enforce several constraints when planning and dimensioning 


these systems, more restrictive than the ones applied to regular 


deployments in any other environment. To make this 


engineering process lighter, a software tool for the planning and 


dimensioning of critical cable or wireless communication 


systems has been developed. It also allows for the es


associated deployment economic costs. The tool presented in 


this paper provides an easy, reliable and accurate methodology 


to be applied in the planning and dimensioning process of 


wireless and cabled telecommunication systems 


estimation of the associated deployment economic costs


I. INTRODUCCIÓN


Los sistemas de comunicaciones desplegados en 
instalaciones de energía y petroquímica
grupo de aplicaciones y servicios, algunos de los cuales
pueden considerarse críticos en este entorno, y que requieren 
de un adecuado proceso de planificación y dimensionado
Entre las aplicaciones demandadas por la industria 
petroquímica, encontramos aplicaciones de vigilancia remota 
de pozos de extracción, tuberías y otros sistemas 
aplicaciones de adquisición y control de datos (SCADA), 
comunicaciones inalámbricas, o control remoto de ciertos 
subsistemas inaccesibles al operario [1]. 


En el proceso de dimensionado y planificación de la red
es de gran ayuda disponer de una h
planificación que permita no sólo simular diferentes sistemas 
de comunicaciones, especialmente inalámbricos 
también proporcione el valor añadido de 
económica de los costes asociados a su despliegue.


 La labor de planificación y dimensionado facilitada por 
la herramienta desarrollada, es necesaria debido a los
requerimientos más exhaustivos [2] exigidos por la industria 
de la energía y petroquímica. Algunos de especial 
importancia, son requisitos de cobertura, de segurida
comunicaciones, de protección, de fiabilidad, de rendimiento 
o de escalabilidad.  


En este artículo, se presenta una herramienta 
para la planificación y dimensionado de sistemas
comunicaciones, inalámbricos y cableados, en entornos de 
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En este artículo, se presenta una herramienta software 
imensionado de sistemas de 


comunicaciones, inalámbricos y cableados, en entornos de 


energía y petroquímicos. La herramienta desarrollada permite 
realizar simulaciones para dimensionar sistemas
telecomunicación, así como llevar a cabo la planificación 
radio de los sistemas inalámbricos a desplegar
funcionalidad ofrecida por la herr
los costes asociados al despliegue de 


II. CICLO DE VIDA DEL DES


COMUNICACIONES EN PLANTAS DE 


 La provisión de soluciones
los requisitos exigidos a los sistemas de comunicaciones en 
entornos de Energía y petroquímica
todo el ciclo de vida del desarrollo, implantación y operación 
de dichos sistemas [3]. La herramienta presentada es de 
especial utilidad en dos fases 
la de planificación y dimensionado de red y la fase de 
estimación de costes de despliegue. 
ciclo de vida del proceso de despliegue de un sistema de 
comunicaciones en una planta de 


Fig 1. Ciclo de vida del despliegue de un sistema de comunicaciones.


Evaluación 
Requisitos


•Determinar requerimientos de ancho de banda 
según servicios requeridos y estimaciones tráficos.


•Determinar infraestructura de comunicaciones a 
desplegar. Tipo antenas, emplazamientos, energía.


Planificación y 
Dimensionado


•Dimensionado y planificación de red para cumplir 
los requisitos exigidos: Localización y número de 
puntos de acceso, reparto de frecuencias, 
cableado, estimación capacidad, cobertura, etc.


Análisis Costes  


•C uantificación de costes de despliegue de sistemas 
de comunicaciones inalámbricos y cableados. 


•Costes de materiales y equipos.


Despliegue


•Despliegue de la red. Ensamblado de equipos.


•Evaluación de la red según requisitos. Procesos de 
reajuste y optimización de los sistemas de 
comunicaciones desplegados si fuera necesario.
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ciclo de vida del proceso de despliegue de un sistema de 
comunicaciones en una planta de energía y petroquímica.  
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III. ESTRUCTURA GENERAL DE LA HERRAMIENTA 


La estructura general de la herramienta se muestra en la 
figura 2 presentada a continuación.  


 
Fig. 2. Estructura general de la herramienta 


A.  Módulos de captura definición y análisis del escenario. 


Los módulos de captura del escenario ofrecen la 
funcionalidad de capturar, seleccionar y presentar una 
determinada área de interés de una planta de energía y 
petroquímica. El procedimiento a seguir para la captura de un 
escenario, se muestra en el siguiente diagrama (Fig. 3): 


 
Fig 3. Diagrama de captura de escenario de energía y petroquímica. 


Una vez presentado el escenario en pantalla, el módulo de 
definición y caracterización de unidades de obra, permite 
definir el perímetro externo de las unidades de obra de la 
zona bajo estudio. La definición de una unidad de obra, 
incluye no sólo la definición del perímetro, sino otros 
parámetros necesarios para la planificación y dimensionado 
radio, como son el número de plantas, el  material de las 
paredes y su grosor.  


El módulo de interconexión externa de unidades de obra 
ofrece la funcionalidad de definir la interconexión externa 
entre unidades de obra, véase figura 4, lo cual permite 
generar rutas de cableado externo que posteriormente serán 
empleadas durante el proceso de dimensionado y estimación 
de costes de los sistemas de cableado estructurado. 


Así mismo, el módulo de herramientas de medida del 
escenario, permite la medida de áreas y el cálculo de 
longitudes de rutas definidas por el usuario del programa. 


El módulo de definición interna de unidades de obra, 
entre otras funcionalidades, permite caracterizar los muros 
internos de las unidades de obra. Esta caracterización 
consiste no sólo en el emplazamiento de dichos muros, sino 
que permite definir una serie de parámetros asociados a los 
mismos como se observa en la figura 5. 


 
Fig 4. Captura de escenario. Interconexión de unidades de obra. 


Otra funcionalidad ofrecida en el módulo de definición 
interna de unidades de obra, es la definición de diferentes 
puntos de interconexión para rutas, denominados Main 


Frame Distribution (MDF) e Intermediate Frame 


Distribution (IDF) y su ruteado. Los terminales definidos 
para un subsistema irán conectados a alguno de estos dos 
tipos de emplazamientos de conexión que serán puntos donde 
se ubiquen armarios y racks de conexión. 


 
Fig. 5 Definición interna de unidades de obra. 


B.  Módulos de dimensionado de sistemas de comunicaciones 


cableados. 


Estos módulos permiten el dimensionado de los sistemas 
cableados implementados en la herramienta que son; a) 
sistema de telefonía fija; b) sistema de video-vigilancia 
cableado (CCTV) y c) sistema de comunicaciones punto a 
punto cableado: Ethernet, fibra óptica, conexionado de 
puntos de acceso a redes de de datos, etc. 


Todos los módulos de sistemas de comunicaciones 
cableados comparten una estructura común que permite por 
un parte localizar los terminales en el escenario, y por otra, 
asociar dichos terminales a emplazamientos tipo MDF o IDF. 


El emplazamiento y número de terminales, puede ser un 
dato conocido o no. En caso de no conocerse el número 
exacto de terminales, se debe de emplear la funcionalidad de 
dimensionado ofrecida por la herramienta para cada uno de 
los sistemas de comunicaciones. La densidad de terminales 
es dependiente de la caracterización de la unidad de obra 
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considerada; densidad media de paredes, puntos externos de 
conexionado, número de plantas, tipo de unidad de obra, etc. 


Si se desconoce el emplazamiento de terminales, el 
programa ofrece la funcionalidad de situar dichos terminales 
de manera automática en el escenario para caracterizar la 
distancia a los puntos de interconexión mediante 
distribuciones estadísticas. Estas distribuciones permiten 
ofrecer valores medios de distancias entre terminales y 
puntos de interconexión. Conocido el emplazamiento, la 
asociación entre terminal y el punto de interconexión puede 
realizarse de forma manual, marcando una ruta en el mapa 
que una los terminales y los puntos de interconexión 
deseados, o bien permitir que la herramienta genere la ruta de 
manera automática. Este proceso se muestra en la figura 6. 


El siguiente proceso es la asignación de cables a rutas de 
conexión, bien sea entre terminales y puntos de 
interconexión, o bien entre IDF y MDF. El proceso de 
dimensionado (Fig 6.) del número de terminales y definición 
de rutas para el cableado en función del número de 
terminales llevado a cabo por la herramienta, es fundamental 
a la hora de cuantificar correctamente los costes económicos 
de despliegue. 


 
Fig 6. Dimensionado sistema de Telefonía. Definición rutas entre 
terminales y puntos de interconexión. Asignación de cables a rutas. 


C.  Módulos de planificación y dimensionado de sistemas de 


comunicaciones inalámbricos. 


Los sistemas de comunicaciones inalámbricos 
implementados en la herramienta hacen uso común de 
determinados módulos de la herramienta, como los módulos 
de definición de antenas, los módulos de cálculo de balance 
de enlace. Se han implementado en la herramienta, sistemas 
de a) Megafonía; b) WiFi y c) TETRA. 


Los módulos de definición de antenas, permiten definir y 
cargar, para cada sistema de comunicación, los patrones de 
radiación de un determinado tipo de antena, así como el  
coste. Estos patrones de radiación, pueden seleccionarse  de 
entre un conjunto ya definido de antenas comerciales para 
cada sistema de comunicaciones, o bien se pueden introducir 
manualmente en la herramienta.  


Los módulos de cálculo del balance de enlace, hacen uso 
de datos específicos de cada sistema de comunicación, como 
pueden ser la frecuencia de despliegue, los patrones de 
radicación de la antena, así como del modelo de propagación 
seleccionado en función del entorno de despliegue. 


Se han implementado diversos modelos de propagación 
en la herramienta. Entre los modelos que se pueden 
seleccionar para el cálculo de los balances de enlace en 
entornos exteriores, encontramos modelos de propagación en 
espacio libre o modelos empíricos como Okumura-Hata e 
Ikegami-Cost231 [4] y modelos de tipo MultiWall-Model 


(MWM) [5] para evaluar las pérdidas de penetración en 
edificios desde un punto de acceso situado en el exterior. 


A la hora de evaluar las pérdidas de propagación en 
interiores, también se puede hacer uso del modelo MWM.  
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donde Lo son las pérdidas de propagación a 1 metro, n es 


un factor que depende del entorno y de la frecuencia, wik  es 


el número de paredes de tipo “i” que son atravesadas y wiL  
es un factor de pérdidas asociados a cada pared de tipo “i”. 


fjk  y fjL  son el número de suelos de tipo “i” atravesados y 
su factor de atenuación asociado a cada uno.  


Otro modelo de interiores implementado es el modelo de 
rayo dominante [6], el cual está basado en un modelo basado 
en trazado de rayos, pero sólo se tiene en cuenta el rayo 
principal (MDLP Minimum-Loss Dominant Path) puesto que 
es el que transporta mayor cantidad de energía. Este modelo 
ofrece valores más realistas de las pérdidas de propagación 
en interiores, en comparación al modelo MWM, sin incurrir 
en los altos costes de tiempo de procesado del modelo de 
trazado de rayos.  


Se describen brevemente algunas características de los 
sistemas implementados: 


a) Megafonía 
Por una parte, la herramienta permite realizar el 


dimensionado acústico mediante el cálculo de huellas de 
cobertura (Fig. 7) que garanticen unos niveles mínimos en el 
escenario de presión sonora (SPL) [7]. Para ello, el programa 
permite modelar fuentes de ruido interferente que limitan la 
cobertura acústica y emplea la siguiente fórmula para el 
cálculo de las huellas acústicas empleando: 


10logP + 20logD - 1m) (1W, SPL = (dB) SPL   (2) 


donde SPL(1W,1m) es la sensibilidad del altavoz, D es la 
distancia al oyente en metros, y P es la potencia del altavoz 
en watios. Mediante este proceso, se puede establecer la 
ubicación, potencia y número de megáfonos en el escenario 
para garantizar unos niveles de cobertura acústica.  


Así mismo, la herramienta permite calcular los valores de 
potencia, corrientes e impedancias en el sistema para 
comprobar que se cumplen los valores máximos de caída de 
tensión permitidos en los altavoces. Estos datos permiten 
determinar los grosores de las secciones de los cables, sus 
longitudes asociadas y el número de equipos de 
amplificación y la potencia total para asegurar un correcto 
funcionamiento. 


b) WiFi 
Las aplicaciones de WiFi en el entorno de Energía y 


petroquímica son principalmente, la transmisión de datos 
asociados a sensores inalámbricos y el proporcionar acceso a 
la red para ofrecer servicios de monitorización, operación 
remota o consulta de información. 


Se han implementado en la herramienta, los estándares 
802.1b y 802.11g, con sus correspondientes esquemas de 







  


 


modulación y codificación y un algoritmo de Automatic Rate 


Selection (ARS). El algoritmo de adaptación para conmutar 
entre esquemas, está basado en niveles de SNR codificados 
en una tabla de configuración [8].  


c) TETRA 
Las aplicaciones TETRA demandadas por la industria 


petroquímica y de la energía, son los servicios de 
conversación individual, de grupo o difusión. El proceso de 
dimensionado y planificación de redes Tetra implementado 
en la herramienta, veáse figura 8, permite realizar 
simulaciones estáticas de la red Tetra en las bandas de 380, 
420 y 880 MHz. Para ello, se tienen en cuenta 
especificaciones del interfaz radio, como la canalización de 
25 kHz, el esquema de modulación π/4-DPSK, la velocidad 
de modulación de 36 kbit/s y la relación portadora 
interferencia cocanal; C/Ic = 19 dB [4].  


D.  Módulos de presentación de resultados. 


Los resultados ofrecidos para todos los sistemas de 
comunicaciones inalámbricos implementados, son resultados 
relativos a la radio-propagación, como mapas de cobertura 
para un determinado nivel de sensibilidad, niveles de SINR 
en el escenario, mapas de mejor servidor, mapas de cobertura 
conjunta de servidores y tasas de pico brutas de transmisión 
para sistemas WiFi y Tetra. Estos resultados se pueden ver en 
las figuras 7, 8 y 9. Para el sistema de megafonía, también se 
presentan resultados relativos al despliegue de cableado y 
amplificadores, tanto en número de equipos y longitudes, 
como en coste económico de despliegue.  


Los resultados ofrecidos para sistemas de comunicaciones 
cableados se pueden exportar a ficheros de datos que 
presentan valores de longitudes y tipos de cables, así como, 
número y tipo de terminales y puntos de interconexión. Junto 
a estos datos se ofrecen valores cuantitativos de coste 
económico agregado de estos terminales y cables. 


IV. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado una herramienta de 
planificación, dimensionado y cuantificación de costes para 
el despliegue de sistemas de comunicaciones para entornos 
de energía y petroquímicos. Los restrictivos requisitos 
impuestos a la hora de realizar los despliegues de estos 
sistemas de comunicaciones, así como los elevados costes 
asociados a los mismos, inherentes a este tipo de entornos 
industriales, demandan el desarrollo de una herramienta 
como la presentada en este artículo. 


 
Fig. 7 Huellas de cobertura individual y conjunta de megáfonos. 


 
Fig. 8 Mapas de potencia en recepción y cobertura para sistemas TETRA. 


 


Fig 9. Mapa de niveles de SNR en recepción para mejor servidor en 
despliegue WiFi. 
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Resumen- In this work, an alternative to traditional phasing 
elements used in the implementation of reflectarrays is analyzed. 
This alternative consists of structures with multiple concentric 
rings and the method used to analyze the phase shift produced 
by the elements is based on CG-FFT. The performance offered 
by multiple rings is compared with more traditional structures 
with monolayer and multilayer patches. The main advantages of 
multiple concentric rings are their manufacturing ease and their 
wide range of phase, reaching up to three or four wavelengths. 
On the contrary, the high sensitivity of the design curves 
represents their major drawback. In order to assess the effect of 
the sensitivity to manufacturing tolerances, a manufacturing 
simulation of a 625-elements reflectarray that compares the 
degradation introduced in the radiation pattern against the ideal 
conditions is presented.  


I. INTRODUCCIÓN 


Las antenas de tipo reflectarray se componen de un 


alimentador (generalmente una antena de tipo bocina) y un 


reflector plano  con elementos desfasadores [1] y 


teóricamente pueden proporcionar prestaciones similares a 


las de los reflectores parabólicos y conformados. En la 


actualidad existen propuestas para su empleo alternativo en 


algunas aplicaciones como las comunicaciones por satélite. 


Este tipo de antenas se fabrican con tecnología de tipo 


impreso, y por lo general constan de un plano reflector sobre 


el que se sitúan una o más capas de elementos reflectantes 


dispuestos en una malla de tipo periódico en dos 


dimensiones. Las capas de elementos reflectantes se soportan 


mediante capas dieléctricas. 


La síntesis de un determinado diagrama de radiación, ya 


sea haz colimado o conformado, se realiza mediante el 


control de la fase del campo que se refleja en cada elemento 


del reflectarray. La amplitud del campo en cada elemento 


viene fijada por el alimentador y el plano conductor refleja la 


totalidad del campo incidente, por lo que el proceso de 


diseño se simplifica a un problema de síntesis de fase. Los 


elementos reflectantes o elementos desfasadores deben 


ofrecer variaciones de fase en el coeficiente de reflexión de al 


menos 360 grados. 


La principal limitación de estas estructuras es su estrecho 


ancho de banda que está condicionado por los elementos 


utilizados para sintetizar la fase que son de tipo resonante, y 


por el tamaño del reflectarray que, si es eléctricamente 


grande, provoca retardos diferenciales significativos entre el 


alimentador y las zonas central y bordes del reflectarray. Una 


técnica que se ha empleado desde hace unos años en la 


literatura para aumentar el ancho de banda consiste en el uso 


de varias capas de elementos apilados. 


La técnica de parches apilados ofrece un buen rango en la 


variación de fase, pero encarece el proceso de fabricación e 


incrementa los requisitos de precisión de alineamiento 


principalmente, frente a las estructuras más simples de una 


sola capa que apenas permiten obtener rangos de fase 


superior a 360 grados. En este trabajo se analiza el 


comportamiento de una propuesta reciente de elementos de 


para reflectarrays [2-4]: las anillas concéntricas múltiples 


monocapa (Fig. 1) con las que es posible obtener rangos de 


variación de fase muy amplios para mejorar la respuesta en 


frecuencia y simplificar el proceso de fabricación. 


El método utilizado para realizar el análisis de las 


estructuras consideradas se presenta en la sección II. La 


sección III presenta una descripción detallada de las 


diferentes configuraciones consideradas cuyos resultados se 


presentan en la sección IV. En la sección V se muestran los 


resultados de una simulación de la tolerancia de fabricación 


sobre un reflectarray sencillo diseñado utilizando los 


resultados de síntesis de fase obtenidos con métodos 


heurísticos (PSO, SA, etc) [5]. Finalmente, las conclusiones 


del trabajo se resumen en la sección VI. 


 


 


 


 


Fig. 1. Esquema simplificado de un reflectarray con anillas múltiples 







  


 


II. ANÁLISIS DE LOS ELEMENTOS MEDIANTE CG-FFT 


El análisis de los elementos se ha realizado utilizando el 


método CG-FFT [6] bajo la suposición de periodicidad local. 


Esto permite obtener las curvas de diseño que relacionan la 


fase con las dimensiones geométricas del elemento para 


posteriormente implementar el resultado del proceso de 


síntesis de fase. 
Bajo la suposición de periodicidad local, el proceso de 


cálculo se basa en la naturaleza discreta del problema en el 
dominio transformado, utilizando las funciones de base de 
tipo rooftop y las funciones de test blade-razor para 
representar las corrientes en las metalizaciones de la celda 
unidad y realizar el promediado, respectivamente. Como 
resultado final, se obtienen las siguientes expresiones para los 
operadores de gradiente conjugado: 
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donde α y β representan x o y, F y F
-1


 la transformada directa 


e inversa de Fourier, ~ la transformada de Fourier de la 


función sobre la que se encuentra, γ la función blade-razor, 
FG la componente αβ de la función de Green espectral, y 


DJ
 la transformada de la función base orientada según β. 


El método permite analizar un amplio rango de 


geometrías con una aproximación a las mismas de tipo 


escalera así como estructuras multicapa. Con el fin de validar 


el método, se han comparado los resultados con resultados 


encontrados en la literatura [7]. 


III. ANILLAS CONCÉNTRICAS MÚLTIPLES 


Los elementos utilizados para obtener la variación de fase 


requerida en el reflectarray son de tipo resonante por lo que 


muestran un comportamiento en la fase del coeficiente de 


reflexión directamente relacionado con sus dimensiones 


geométricas con variación más pronunciada en las 


proximidades de su frecuencia de resonancia. Las estructuras 


clásicas de una sola capa, como los parches rectangulares, 


tienen una única resonancia por lo que el rango de fase es 


limitado. Con el fin de aumentar el rango de fase, se han 


utilizado parches apilados, lo que permite aumentar su rango 


de variación de fase significativamente con respecto al caso 


de los parches monocapa que apenas presentan un rango de 


360 grados. En la Fig. 2 se muestra la curva de diseño para 


dos capas de parches rectangulares a 14 GHz, con un tamaño 


de celda periódica de 12 mm y una relación para el parche 


superior de 0.7 veces el inferior. Puede observarse como el 


rango de variación de la fase  alcanza casi 450 grados con 


dos capas y, por tanto, la respuesta en frecuencia también 


mejora, a costa de un aumento del coste de fabricación. 
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Fig. 2. Curvas de diseño para dos capas de parches rectangulares 


Como alternativa a los parches apilados, algunos autores 


han comenzado recientemente a trabajar con anillas dobles 


[2-4]. La idea es obtener estructuras monocapa que muestren 


múltiples resonancias y, por lo tanto, amplios rangos de fase. 


En este trabajo se consideran estructuras de dos, tres y cuatro 


anillas concéntricas (Fig. 3). Cada anilla presentará una 


longitud de resonancia y la distancia entre las anillas influye 


sobre las mismas de forma que se puede controlar, en cierta 


medida, la variación de fase. Teniendo en cuenta las 


tolerancias de fabricación y eligiendo adecuadamente tanto la 


separación de las anillas como el dieléctrico que las soporta 


(espesor y permitividad) es posible suavizar las pendientes de 


las curvas de diseño, manteniendo un amplio rango de 


variación de fase. Se ha comprobado que una reducción en el 


espesor del dieléctrico aumenta el rango de fase a costa de 


aumentar su pendiente y dificultando la implementación por 


las tolerancias de fabricación. Sustratos con una permitividad 


baja presentan una pendiente más suave. El objetivo será 


encontrar configuraciones con rangos de variación de fase 


amplios y curvas de diseño relativamente uniformes. 


Como puede observarse en la Fig. 3, en este trabajo la 


separación entre las anillas (S12, S23, etc) y su anchura (W1, 


W2, W3, etc) se mantienen constantes y las dimensiones 


restantes se asignan en función de la dimensión externa de la 


anilla externa (L). Por otra parte, la relación de aspecto se 


mantiene constante e igual a 1 (Lx = Ly = L). El análisis de la 


estructura se realiza en términos de L: a medida que L 


aumenta, se introducen nuevos anillos de forma secuencial 


(Fig. 4). Inicialmente, el nuevo anillo es un pequeño parche, 


lo que permite introducir nuevos elementos resonantes sin 


causar discontinuidad en la fase.  
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Fig. 3. Dimensiones de las anillas. (a) Anillas rectangulares, (b) Elípticas 
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Fig. 4. Evolución de las anillas múltiples en función de la longitud (L) 


IV. RESULTADOS PARA ANILLAS CUADRADAS Y ELÍPTICAS 


Para ilustrar los resultados, se presenta un análisis de 


varias geometrías en la banda Ku, a 14 GHz, para 


aplicaciones típicas de DBS. Para poder trabajar en 


condiciones prácticas, el tamaño de la celda y las 


características del dieléctrico se han tomado de diseños reales 


de reflectarrays para comunicaciones por satélite disponibles 


en la literatura. El tamaño de la celda es de 12 mm, el espesor 


del dieléctrico 3.175 mm y la permitividad relativa 2.17. 


La Tabla I y compara las prestaciones de las anillas 


dobles elípticas y rectangulares para distintas anchuras y 


separaciones de las anillas al variar L. Se observa que el 


rango de variación de fase resultante se encuentra en torno a 


600 grados y que la sensibilidad es similar. En el análisis, la 


estructura se ha excitado con una onda plana linealmente 


polarizada y con incidencia normal. La mayor variabilidad en 


los resultados de las anillas elípticas se debe a la 


aproximación en escalera de la geometría. En la Fig. 5 se 


presentan las curvas de diseño correspondientes al caso de las 


anillas elípticas.  
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Fig. 5. Curvas de diseño para anillas elípticas 


Tabla I. Anillas dobles rectangulares y elípticas 
Forma W S Rango Sensibilidad 


Elipse 


0.5 0.5 622 373 


0.7 0.7 607 346 


0.9 0.9 591 303 


Rectángulo 


0.5 0.5 629 329 


0.7 0.7 625 315 


0.9 0.9 621 303 


 


Para mejorar la respuesta en frecuencia, como ya se ha 


señalado, interesa conseguir mayores rangos de variación de 


fase para compensar el desfase espacial entre alimentador y 


reflector. Con estas estructuras resulta relativamente sencillo 


conseguir rangos de variación que permitan compensar dos y 


tres longitudes de onda, como puede verse en la Fig. 6 que 


presenta las curvas de diseño correspondientes a anillas 


rectangulares triples de anchura 0.5 mm comparándolas con  


la respuesta del parche rectangular clásico. En la Fig. 7 


aparece representada la sensibilidad asociada a estas anillas 


triples. En este caso se obtiene un rango de fase cercano a 


1000 grados con una sensibilidad considerable que disminuye 


al aumentar la separación entre las anillas. 


Por último, en la Fig. 8 se muestran las curvas de diseño 


para las anillas rectangulares cuádruples para una frecuencia 


de 11 GHz y con un tamaño de celda de 16 mm. Puede 


observarse un rango de variación de fase cercano a 1.300 


grados y picos significativos de sensibilidad (Fig. 9). Este 


amplio rango de fase permitiría compensar hasta tres 


longitudes de onda de retardo. 
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Fig. 6. Comparación entre el parche aislado y la anilla rectangular triple 
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Fig. 7. Sensibilidad de fase para la anilla rectangular triple 
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Fig. 8. Curvas de diseño para las anillas rectangulares cuádruples 
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Fig. 9. Sensibilidad para las anillas rectangulares cuádruples  


V. EFECTOS DE LAS TOLERANCIAS DE FABRICACIÓN 


Es importante tener en cuenta el efecto de las tolerancias 


de fabricación en la implementación del reflectarray. En 


tecnología impresa, las tolerancias de fabricación se 


encuentran típicamente entre 100 y 10 micras en función de 


la técnica utilizada. Dependiendo de la sensibilidad de los 


elementos de fase, esta tolerancia se traducirá en un error de 


fase que provocará una degradación en el diagrama de 


radiación, por lo que la sensibilidad no debe ser demasiado 


alta. 


En esta sección se presenta un estudio del efecto de los 


errores de fabricación sobre un reflectarray de 625 elementos 


sintetizado con un método de optimización basado en PSO 


[5]. La Fig. 10 muestra el efecto que provoca un error 


aleatorio de ±80 micras introducido en cada uno de los 


elementos del reflectarray para anillas rectangulares triples y 


cuádruples, cuando se compara con el diagrama de radiación 


del diseño teórico (con las dimensiones exactas). A pesar de 


que se introducen errores de varias decenas de grados en 


algunas celdas, los picos de sensibilidad son aislados y la 


mayoría de las celdas tienen un error de fase limitado. Como 


consecuencia, el error en el diagrama resultante aumenta, 


pero la forma del diagrama de radiación se mantiene en la 


región a cubrir. Se aprecia que los lóbulos secundarios 


aumentan de forma apreciable para las anillas triples y más 


aún para las anillas cuádruples. Si se reduce la tolerancia de 


fabricación se disminuye considerablemente el error 


introducido lo que demuestra las posibilidades de estas 


estructuras.  
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Fig. 10. Degradación en el diagrama de radiación para tolerancias de 80 µm  


VI. CONCLUSIONES 


En este trabajo y con la ayuda del método CG-FFT, se 


han analizado las prestaciones de las anillas concéntricas 


múltiples como elementos de desfase en la implementación 


de reflectarrays. Se ha analizado su comportamiento y sus 


ventajas frente a los parches rectangulares monocapa y 


multicapa. Sus principales ventajas son la facilidad de 


fabricación y los rangos de fase obtenidos, superando 


fácilmente los 1.000 grados. Para analizar el efecto de las 


tolerancias de fabricación se ha simulado un diseño ideal de 


un reflectarray con  síntesis  de fase realizada con PSO y una 


versión perturbada de los elementos del mismo observando 


una degradación de los lóbulos secundarios. Queda pendiente 


el estudio del efecto de la incidencia oblicua y de la variación 


en frecuencia sobre las anillas múltiples.  
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Resumen- A new structure for improving the efficiency of 
antennas in the terahertz band is presented. The structure aims 
for reducing the energy distribution on a high permittivity 
material by etching a dielectric horn. The structure allows ultra 
wideband operation when a broadband antenna is used for 
excitation. The fundamental mode that propagates in the 
structure is the HE11 mode, which results of a combination of 
the TE1 and the TM1, the first two modes that propagate in the 
structure. Measurements for a manufactured substrate horn 
are presented for the low frequency band, showing the 
improvements in the performance for the overall system in 
terms of received power. 


I. INTRODUCCIÓN 
La generación de radiación en terahercios (THz) ha sido 


ampliamente estudiada en la última década, especialmente 
cuando se trata de señales con mucha potencia. El interés se 
enfoca en la generación de estas señales debido a su potencial 
aplicación en espectroscopía, radioastronomía, escaneo y 
aplicaciones de seguridad [1]. Desde el campo de la óptica, la 
generación de radiación en terahercios se basa en 
fotomezcladores, tanto de onda viajera como tipo n-i-pn-i-p 
[2][3], los cuales son iluminados por dos láseres 
monocromáticos, generando el batido entre los mismos. La 
señal de salida es radiada por una antena diseñada en el rango 
de terahercios [2][3]. 


Los dispositivos fotomezcladores tienen limitaciones muy 
fuertes en cuanto al diseño de la antena. Estos dispositivos 
fotónicos, se diseñan sobre sustratos con permitividades muy 
altas (εr=12.9). Bajo esta restricción, el diseño de antenas con 
un buen rendimiento en términos de eficiencia e impedancia 
de entrada que pueda adaptar la fuente (como en el régimen 
de microondas) resulta en un reto, especialmente para antenas 
de banda ancha. Además, el uso de lentes dieléctricas es 
prácticamente obligatorio debido a la mejora en la eficiencia 
en cuanto a las condiciones en la adaptación en la interfaz 
dieléctrico-aire, la cual introduce pérdidas, reduciendo la 
eficiencia total del sistema. 


Los elementos radiantes se deben de diseñar junto con los 
fotomezcladores en tecnología plana, litografiados sobre el 
dieléctrico de alta permitividad. Además de la alta 
permitividad, el grosor del sustrato debe de ser lo 
suficientemente grande en longitudes de onda para permitir la 
disipación de calor que genera la fuente. Todas estas 
condiciones dan lugar a una reducción en la directividad, 
debido a la distribución de la energía radiada por la antena 
sobre el sustrato semiconductor. 


Diferentes autores han tratado de mejorar la eficiencia de 
estas antenas en la banda de THz [4] mediante el uso de 
bocinas metálicas excitadas con dipolos o rellenándolas de 
dieléctrico. Estas estructuras reducen la distribución de la 
energía en el material, guiando la potencia de una manera más 
eficiente y alimentando las bocinas rellenas de dieléctrico o 
bocinas dieléctricas [5-8]. 


En este artículo se propone una bocina dieléctrica 
construida directamente en el material semiconductor de alta 
permitividad (InGaAs), reduciendo la dispersión en el 
material y mejorando la ganancia total del dispositivo en la 
dirección broadside. Estas bocinas están diseñadas sin 
paredes metálicas, permitiendo una implementación fácil con 
bajo coste. 


El artículo se organiza de la siguiente manera: en la 
sección II se presenta un análisis teórico para el tramo de guía 
dieléctrica que alimenta la bocina como para la bocina. En la 
sección III la bocina se excita con un dipolo impreso, 
mostrando las características de radiación para diferentes 
ángulos de apertura y longitudes de la estructura. En la 
sección IV, se presenta el resultado de alimentar la antena con 
una espiral logarítmica, mostrando de esta manera las 
características de banda ancha de la estructura. En la sección 
V se muestran medidas realizadas en el Max Planck Institute, 
donde se ha construido un prototipo de esta estructura en la 
banda de terahercios. 


II. ANÁLISIS DE LA BOCINA DIELÉCTRICA 
En primer lugar, se estudian los modos que se propagan 


en una guía de onda dieléctrica en frecuencias de terahercios, 
se considera el límite de la frecuencia inferior en 100GHz. 


En la Fig. 1 se muestra una carta modal correspondiente a 
estos modos. Se corresponden con el caso asintótico de una 
guía de onda dieléctrica a lo largo del eje Z, basado en que la 
dimensión a lo largo del eje X es infinita, mientras que en el 
eje Y la guía de onda tiene el espesor del sustrato, h. Las 
curvas de la Fig. 1 son las constantes de fase para los modos 
TE y TM (par e impar) para una guía de onda dieléctrica de 
InGaAs y h=150um de acuerdo con [9] a 200GHz.  Todos los 
conjuntos de modos con el mismo índice tiene la misma 
frecuencia de corte, permitiendo la propagación de modos 
híbridos en la estructura. 







  


 


 
Fig. 1: Modos que se propagan en una guía dieléctrica. 


Los dos primeros modos que se propagan en esta guía de 
onda son los modos TM1 y TE1 [6, 9]. La transformada de 
Fourier de los campos en la apertura produce radiación 
broadside. Los primeros modos (TM0 y TE0) se descartan 
debido a que no se corresponden con ningún modo guiado 
[10], pero se han incluido en la gráfica porque son soluciones 
de las ecuaciones dadas en [9]. 


Debido a la alta permitividad del sustrato, el ancho de 
banda monomodo se reduce en comparación con resultados 
previos con este tipo de guías de onda [5-7], además de 
obtener más potencia acoplada en modos superiores en un 
rango de frecuencias pequeño. La radiación de estos modos 
superiores impide obtener una radiación broadside [5], 
además, cuando se acopla más potencia a estos modos 
(incremento en frecuencia) el nivel de lóbulos secundarios 
también aumenta.  


Esta guía dieléctrica se utiliza para propagar el modo HE11 
y de este modo mejorar el acoplo de energía de este modo a la 
bocina dieléctrica. Si se descarta este tramo de guía, el acoplo 
de energía al modo es menos eficiente en cuanto al modo 
fundamental se refiere. 


 
Fig. 2: Esquema de la estructura. 


La guía de onda dieléctrica se abre para formar una bocina 
tal y como se muestra en la Fig. 2. En este esquema, la antena 
se litografía sobre la cara izquierda del tramo de guía, 
mientras que el sustrato es considerado infinito en la parte 
derecha de la figura hacia la dirección Z. 


Con el objetivo de estudiar la propagación de los 
diferentes modos en la bocina, se puede realizar la suposición 
al igual que en bocinas convencionales y añadir simplemente 
el término de fase. Una vez que se propaga el modo HE11, se 
añade el término de fase para un frente de onda esférico en la 
boca de la bocina. Finalmente, los campos radiados se 
obtienen a través de la transformada de Fourier, esto se puede 
realizar porque se ha asumido un dieléctrico semi-infinito en 
la dirección Z [6]. 


III. EXCITACIÓN CON DIPOLO 
El campo excitado por un dipolo en una bocina dieléctrica 


es el modo fundamental HE11. El dipolo de media longitud 
de onda se diseña con una frecuencia de resonancia de 750 
GHz, impreso sobre el interfaz aire-InGaAs. 


 


 
Fig.3: Ganancia para un dipolo sobre una bocina dieléctrica a 750 GHz. 


La impedancia de entrada de la antena se mantiene 
invariante debido a que se puede considerar la misma interfaz 
aire-InGaAs que para los estudios anteriores [3]. La principal 
diferencia en el rendimiento del sistema se basa en las 
características del diagrama de radiación: el ancho de haz a 
3dB y la ganancia. En la Tabla I se muestran los resultados de 
la antena impresa sobre un sustrato plano semi-infinito y 
sobre la bocina propuesta a modo de comparación. 


 


TABLA I 
COMPARACIÓN DE GANANCIAS CON EXCITACIÓN MEDIANTE DIPOLO 


Frecuencia 
(THz) 


Ganancia aislado 
(dB) 


Ganancia con 
bocina (dB) 


0.5 6.96 19.43 
0.6 7.07 21.38 
0.7 7.62 21.36 
0.8 8.30 20.23 
0.9 8.12 19.04 
1 8.95 18.21 


 
En la tabla se puede apreciar un incremento en ganancia 


de la antena de 15dB a 700GHz cuando se utiliza la estructura 
propuesta, con una apertura de 737.2um tanto en plano E 
como en plano H, una longitud de 900um de InGaAs 
(εr=12.9) y un ángulo de apertura de 28º. Este cambio en el 
diagrama de radiación es debido a la focalización de la 
energía en la dirección broadside, reduciendo la dispersión de 
la misma en el sustrato. 







  


 


La Fig. 3 muestra el comportamiento de la antena en 
función de el ángulo de apertura y de la longitud de la bocina 
cuando se utiliza como excitación un dipolo de media 
longitud de onda en resonancia. Para cada ángulo de 
apertura, muestra un máximo local, al igual que las bocinas 
metálicas [9]. La máxima ganancia que se consigue con un 
dipolo resonante es 22.5dB. Mientras que el ángulo de 
apertura sea lo suficientemente pequeño (menos de 35º), se 
produce un fuerte incremento en la ganancia del sistema, 
especialmente cuando la longitud de la bocina es de más de 
1.5 veces la longitud de onda en aire. Sin embargo, cuando el 
incremento de ganancia es mínimo, comparado con un 
sistema convencional, se consiguen aumentos de al menos 
4dB en ganancia, cuando están presentes los modos 
superiores. 


IV. EXCITACIÓN CON UNA ESPIRAL LOG-PERIÓDICA 
Una vez mostrados los resultados para la antena excitada 


con un dipolo, las características de banda ancha se muestran 
con el uso de una antena espiral logarítmica. El elemento 
aislado, litografiado sobre un sustrato semi-infinito de 
InGaAs se ha diseñado para trabajar entre 100 GHz y 2THz 
[11], con un diámetro de 150um. El tramo de guía de onda 
dieléctrica donde se litografía la antena se ha diseñado lo más 
pequeño posible con el fin de reducir la propagación de 
modos superiores en altas frecuencias y de este modo 
aumentar la frecuencia de corte superior del sistema. De esta 
forma solamente se permite la propagación de los modos TE1 
y TM1 en el mayor rango de frecuencias posible, de acuerdo 
con la Fig. 1. 


Como se ha mencionado, el factor limitante para la 
frecuencia de corte superior es la propagación y acoplo de 
energía a modos superiores que se propagan en la bocina. 
Debido al sustrato de alta permitividad, esta frecuencia 
superior se ve reducida considerablemente, por lo que se 
obtiene un ancho de banda menor que con bocinas 
convencionales (metálicas). 


 
Fig. 4: Ganancia para una espiral litografiada sobre una bocina dieléctrica a 1 
THz. El punto negro representa la bocina construida en la sección V de este 
artículo. 


TABLA II 
COMPARACIÓN DE GANANCIAS CON EXCITACIÓN MEDIANTE ESPIRAL 


Frecuencia 
(THz) 


Ganancia aislado 
(dB) 


Ganancia con 
bocina (dB) 


0.5 6.96 19.43 
0.6 7.07 21.38 
0.7 7.62 21.36 


0.8 8.3 20.23 
0.9 8.12 19.04 
1 8.95 18.21 


1.1 9.21 20.6 
1.2 10.09 18.60 
1.3 9.25 20.60 
1.4 9.58 21.70 
1.5 10.59 21.40 
1.6 10.60 24.9 


 
Con respecto al rendimiento de la estructura propuesta, en 


la Fig. 4 se muestra la ganancia simulada para diferentes 
longitudes de la bocina y diferentes ángulos de apertura a 1 
THz al igual que en el caso del dipolo. El sistema tiene un 
máximo en la ganancia para un ángulo de apertura de 26º, 
independientemente de la longitud de la bocina. Además, en 
la Tabla II se muestra la comparación de ganancias para el 
sistema tanto con bocina, como para el caso en el que la 
antena está sobre un sustrato plano semi-infinito. Como 
ocurre en el caso del dipolo resonante, se produce un 
incremento en la ganancia para todas las frecuencias. El 
incremento máximo ocurre a 1 THz, y es de 14.52dB, 
frecuencia para la que la antena está optimizada. 


V. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
En esta sección se presentan las medidas realizadas en una 


bocina dieléctrica construida en los laboratorios del Max 
Planck Institute en Erlangen. La espiral es la misma que la 
descrita en la sección IV, mientras que la bocina finalmente 
implementada no tiene las dimensiones optimas debido a 
limitaciones en el proceso de fabricación. Las dimensiones 
finales para la bocina son 450um x 450um, sin el tramo de 
guía dieléctrica, y la longitud de la bocina es de 240um. Con 
estas dimensiones, la frecuencia óptima para la bocina se da 
en torno a 200 GHz, en lugar de a 1 THz. 


 


 
Fig. 5: Potencia medida para la espiral construida (linea solida), y potencia 
medida para la antena de referencia (linea discontinua) en función de la 
frecuencia. 


En la Fig. 5 se muestra el espectro de potencia medido 
para la antena construida, junto con el espectro para la antena 
de referencia. En frecuencias bajas, la mejora sobre la 
eficiencia con el sistema propuesto queda demostrada con el 
incremento de la potencia recibida, donde se encuentra el 
punto óptimo de la bocina construida. En alta frecuencia, la 
mejora en los resultados no es tan significativa como en la 
banda baja debido al tamaño de la bocina construida. El 







  


 


nuevo sistema se comporta como un sistema convencional, 
una antena impresa sobre un sustrato semi-infinito. 


VI. CONCLUSIONES 
En este artículo se  ha presentado una nueva estructura 


aprovechando las características de alta permitividad y grosor 
de los sustratos semiconductores donde se implementan las 
fuentes de terahercios. Con la construcción de una bocina en 
el sustrato donde se encuentra la fuente, se mejora la 
directividad del sistema mientras que se reduce la dispersión 
de la energía sobre el sustrato, resultando en un aumento de 
ganancia. Esta mora se ha mostrado a través del estudio de 
un dipolo resonante y de una antena de banda ancha, 
construyendo este último ejemplo en baja frecuencia. 
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Abstract—This work consists in implementing dual-band tags 
for ultra-high-frequency (UHF) radio frequency identification 
(RFID) to operate in Europe and USA. The performance of dual-
band tags designed to operate at the frequency bands of interest 
is superior to that of broadband (mono-band) tags. A meander 
line antenna (MLA) has been considered for tag implementation. 
The dual-band functionality is achieved through a perturbation 
method consisting in coupling an electrically small resonator (a 
two-turns spiral resonator – 2-SR) to the antenna directly. The 
analysis, design and fabrication of a dual-band UHF-RFID tag 
has been carried out. The measured performance of the 
fabricated prototype is in good agreement with theory. Measured 
read ranges of 5.5 at the European and USA frequency bands, 
respectively, have been obtained with a balanced response in 
both cases. 


I. INTRODUCCIÓN 
En los últimos años se ha producido un aumento 


significativo de aplicaciones que utilizan la identificación por 
radiofrecuencia (RFID) en el rango de frecuencias ultra altas 
(UHF). Este método de identificación de objetos presenta 
ventajas frente a su predecesor el código de barras tales como 
grandes distancias de detección, mayor velocidad, mayor 
volumen de datos, capacidad de escritura y sin necesidad de 
visión directa, mayor robustez, entre otras. Aunque tiene 
desventajas como mayor tamaño, mayor coste y sensibilidad 
según el objeto al que se adhieren, etc. [1].  


Los sistemas RFID consisten en un enlace formado por un 
lector (reader) y una etiqueta (tag). Normalmente los tags se 
fabrican en sustratos plásticos conocidos como inlays y se 
diseñan para operar a una banda de frecuencias. Sin embargo, 
debido a las diferentes regulaciones mundiales, existen 
diferentes frecuencias en el espectro para UHF-RFID. Así, 
Europa opera en 866-869 MHz, USA en 902-928 MHz, y 
Japón en 950-956 MHz [1]. Por tanto, existe interés en 
obtener tags capaces de operar en más de una banda de 
frecuencia. Los tags constan de una antena y un circuito 
integrado donde se almacena la información de los objetos a 
los que se adhiere. Normalmente, la antena se adapta 
(adaptación conjugada) directamente al chip para obtener la 
máxima transferencia de potencia. En [2] se consiguió 
comportamiento dual añadiendo una red de adaptación de 
impedancia entre el chip y la antena. Dicha red estaba 
formada de una línea de transmisión adaptada a una 
frecuencia intermedia (891 MHz) y posteriormente se le 
acoplaba un resonador eléctricamente pequeño (diseñado 


también a esa misma frecuencia intermedia) para conseguir 
un comportamiento dual a la banda europea y americana. El 
resonador inhibe la transmisión en el rango de frecuencias 
intermedias, permitiendo la transmisión en las bandas de 
frecuencias cercanas, que son las de interés. Esta técnica, 
conocida como método de perturbación, consiste en 
modificar (perturbar) la impedancia característica y la 
longitud eléctrica de la línea de transmisión en las 
inmediaciones de la frecuencia intermedia, consiguiendo 
adaptación conjugada en las bandas de interés. 


En este trabajo, la antena considerada para la 
implementación de la etiqueta ha sido un dipolo tipo meandro 
(meander line antenna MLA) [3]. Se ha elegido dicha antena 
porque tiene un modelo equivalente de línea de transmisión 
[4], y como consecuencia, se puede aplicar directamente el 
método de perturbación a la antena. Al no añadir la red de 
adaptación (línea de transmisión) entre el chip y la antena, se 
consigue mantener el tamaño inicial de la etiqueta. Sin 
embargo, para conseguir el comportamiento dual, es 
necesario acoplar el resonador a la antena. Por consiguiente, 
un punto clave de este trabajo se basa en acoplar el resonador 
dentro de la propia antena para no incrementar sus 
dimensiones. 


II. DISEÑO DE LA ANTENA DEL TAG RFID 
Las antenas dipolo en forma de meandro son bien 


conocidas [5]. Los meandros permiten miniaturizar el tamaño 
del dipolo, además de mejorar la adaptación, con una 
degradación aceptable de la eficiencia de radiación. Sin 
embargo, no es conveniente utilizar muchos meandros ya que 
se reduce la eficiencia de radiación. El diseño de la antena se 
ha realizado mediante el software Agilent Momentum, 
utilizando la impedancia de entrada del chip como puerto de 
entrada (impedancia compleja). El sustrato elegido para la 
implementación de la etiqueta es Rogers RO3010 con una 
constante dieléctrica εr = 10.2 y grosor de h = 0.127 mm. 
Inicialmente, el diseño de la antena se ha realizado a 
frecuencias intermedias, para posteriormente aplicarle el 
método de perturbación y obtener comportamiento dual. 


A.  Diseño de la antena a frecuencias intermedias 
El diseño del dipolo con meandros se basa en [6], y sigue 


los pasos descritos en [2], donde se realiza el diseño de la 
antena a frecuencias intermedias (891 MHz). La impedancia 
de entrada del chip a esa frecuencia es Zchip= 20−j485 Ω. La 
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Fig. 1. Diseño de la etiqueta mono-banda a frecuencias intermedias 
(891 MHz), basada en una antena dipolo con meandros adaptada 
directamente al chip. Las dimensiones son L= 71.3 mm, W= 25.3 mm, 
M= 8.8 mm y S= 12 mm.  


 


Fig. 2. Diagrama de radiación de la antena MLA (Fig. 1), para el plano 
eléctrico (φ=0º) y para el plano magnético (φ=90º). 


 
 
topología de la antena ha sido desarrollada para conseguir  
una adaptación mayor de -5 dB, sin que la eficiencia se 
degrade por debajo del 50 %.  La antena fabricada, junto con 
sus dimensiones, se muestran en la Fig. 1. Finalmente se ha 
conseguido un coeficiente de reflexión de -9.6 dB. El 
diagrama de radiación para el plano eléctrico (φ=0º) y para el 
plano magnético (φ=90º), se muestra en la Fig. 2, donde se ha 
obtenido una eficiencia del 80%. 


B.  Diseño de la antena dual mediante un resonador exterior 
Para conseguir adaptación conjugada a las frecuencias  de 


interés es necesario acoplar un resonador a la línea de 
transmisión, o en este caso, a la antena directamente. 
Siguiendo el procedimiento en [2], es necesario un resonador 
eléctricamente pequeño, como por ejemplo el resonador de 
anillos abiertos (split ring resonator SRR [7]), diseñado a  
frecuencias intermedias. De este modo, a dichas frecuencias 
se inhibe la transmisión, mientras que a las frecuencias 
vecinas (banda de frecuencias europeas y americanas) se 
produce la transmisión. Es decir, que el resonador modifica la 
impedancia característica y la longitud eléctrica en las 
frecuencias cercanas a la frecuencia de diseño (891 MHz). 


Cabe destacar que se ha utilizado la espiral resonante 
doble (two-turn spiral resonator 2-SR [8]) en vez del 
resonador de anillos abiertos. El motivo radica en que, para 
la misma frecuencia de resonancia, el 2-SR es la mitad de 
grande que el SRR. Por consiguiente, esto nos permite 
reducir el tamaño del resonador y, como se verá en la


 
 


 
Fig. 3. Diseño de la etiqueta de banda-dual con el resonador 2-SR acoplado 
a la misma antena MLA diseñada para el caso mono-banda. Las dimensiones 
del resonador son A= 2.4 mm, D= 16.4 mm y G= 6.6 mm. 


 


 
Fig. 4. Diseño de la etiqueta de banda-dual con el resonador 2-SR integrado 
dentro de la propia antena MLA, reduciendo el tamaño de la etiqueta 
propuesta en Fig. 3. La distancia de acoplo en este caso es A= 3.4 mm. 


 
 
siguiente sección, integrarlo dentro del área de la antena sin 
aumentar el tamaño de la etiqueta inicial.  


La geometría del resonador y su acoplo a la antena 
controlan la perturbación introducida en la longitud eléctrica. 
De manera que un acoplo fuerte introduce grandes 
variaciones en la longitud eléctrica, y como resultado se 
separaran las frecuencias de resonancia. Mientras que un 
acoplo débil produce un acercamiento de las  frecuencias de 
resonancia. Una vez conseguido el nivel de acoplo deseado, 
la posición del resonador a lo largo de la línea debería afectar 
únicamente la impedancia característica, manteniendo 
inalterable la longitud eléctrica. Sin embargo,  al modificar la 
impedancia característica de la línea, la impedancia de 
entrada de la antena se mantiene con el mismo valor. Por este 
motivo el resonador se situó adecuadamente para controlar el 
nivel de acoplo, independientemente de la impedancia 
característica. El diseño final fue fabricado y se muestra en la 
Fig. 3. En este caso, las pérdidas de retorno son de -7dB en la 
banda europea, y -6 dB en la banda americana. El diagrama 
de radiación coincide con el diagrama de la etiqueta mono-
banda, pero con una eficiencia del 60% y 66% a Europa y 
USA, respectivamente. 


C.  Integración del resonador dentro de la antena dual 
Después de comprobar que la posición del anillo a lo 


largo de la antena no afecta la impedancia de entrada, se 
decidió integrar el resonador dentro de la propia antena. Así, 
se mantienen las mismas dimensiones de la etiqueta mono-
banda pero con un comportamiento dual a la banda europea y 
americana. Primeramente,  se ha utilizado el resonador 2-SR 
y se ha dispuesto a la misma distancia de acoplo que en la 
sección anterior. Posteriormente, se ha ajustado la posición
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Fig. 5. Coeficiente de reflexión de onda de potencia de la etiqueta mono-
banda (Fig. 1), de la etiqueta de banda-dual con el resonador acoplado 
exteriormente (Fig. 3) y de la etiqueta dual con el resonador integrado 
(Fig. 4). 


 
 
del resonador para optimizar la respuesta. La etiqueta 
fabricada se muestra en la Fig. 4. El coeficiente de reflexión 
de onda de potencia s se muestra en la Fig. 5. También se han 
representado el coeficiente de reflexión para la antena mono-
banda y para la antena de banda-dual con el resonador 
exterior. Para el resonador integrado vemos un coeficiente de 
reflexión parecido al conseguido con el resonador acoplado 
en el exterior. En este caso existe un pequeño desplazamiento 
de 2 MHz, que puede ser despreciado porque la respuesta 
sigue ubicada dentro de la banda de frecuencia americana. 
Referente al diagrama de radiación se ha obtenido una 
eficiencia del 62% y 60%, manteniendo el mismo patrón que 
en las etiquetas anteriores (Fig. 2). 


III. RANGO DE LECTURA 
El rango de lectura [9] es la medida que se utiliza en 


sistemas de RFID para conocer el alcance máximo que puede 
tener un enlace entre un lector y los tags. Esta distancia 
únicamente depende de las características de los tags, ya que 
los lectores están acotados por la potencia isotrópica radiada 
equivalente (PIRE) de cada región, y puede calcularse según 
la ecuación de Friis en espacio libre como 
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PIRE Gr τ


π
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4
=  (1) 


donde λ es la longitud de onda, la PIRE es el producto de 
PtGt que son la potencia y la ganancia transmitida por el 
lector, Pchip es la potencia mínima de umbral necesaria para 
activar el chip RFID, Gr es la ganancia de la antena de la 
etiqueta y τ es el coeficiente de transmisión de potencia. El 
valor de la PIRE para el rango de frecuencias europeo es 
3.3W, mientras que para las frecuencias americanas es 4W.  


El rango de lectura teórico se puede obtener mediante el 
coeficiente reflexión de onda de potencia, y mediante la 
ganancia de la antena para cada frecuencia. El rango de 
lectura ha sido calculado para cada banda de frecuencias de 
las tres etiquetas presentadas en este trabajo (Fig. 6). 
Teóricamente, y considerando el espacio libre, se deberían 
conseguir hasta 7 metros de alcance de operación para la 
etiqueta mono-banda, y unos rangos de alcance de 6 metros 


 
Fig. 6. Rangos de lectura teóricos y medidos para los casos mono-banda y 
de comportamiento dual estudiados en este trabajo. 


 
 


aproximadamente para cada banda de frecuencias de los tags 
de banda-dual. 


En este gráfico (Fig. 6), también se han presentado los 
rangos de lectura medidos. Para obtener esta distancia, se 
sitúa la etiqueta dentro de una celda de campo 
electromagnético transversal (TEM cell) y se envían tramas 
de RFID para cada una de las frecuencias de interés. Cuando 
la etiqueta responde, se disminuye la potencia de la trama 
RFID hasta que la etiqueta deja de responder. La potencia de 
la última respuesta de la etiqueta se utiliza para obtener el 
rango de lectura medido. Este proceso se repite haciendo un 
barrido en frecuencia y permite obtener la respuesta mostrada 
en Fig. 6. Igual que para el rango de alcance teórico, aquí se 
muestran los resultados para todos los casos estudiados. Para 
una antena mono-banda, se observa una distancia de 
operación de prácticamente 6 metros a frecuencias 
intermedias. Esta misma etiqueta, demuestra que se puede 
utilizar como etiqueta de banda ancha (broadband), aunque el 
rango de alcance se limitaría a poco más de 3 metros en la 
banda europea y americana.  Por este motivo se realizó el 
diseño de la etiqueta de banda-dual con el resonador 
acoplado exteriormente a la antena. Sin embargo, debido a 
tolerancias en el proceso de fabricación, las distancias de 
lectura a las frecuencias de interés se han desequilibrado y se 
han desplazado en frecuencia. Finalmente se integró el 
resonador dentro de la propia antena y, después de fabricarlo 
se han comprobado que las resonancias de la etiqueta ocurren 
en las frecuencias deseadas (Europa y USA), además de que 
los rangos de lectura están por encima de los 5.5 metros y 
totalmente equilibrados. 


IV. CONCLUSIONES 
En este trabajo se ha diseñado y fabricado una etiqueta de 


banda-dual basada en una antena MLA con un resonador 
integrado. Las características de la antena MLA han 
permitido aplicar el método de perturbación, para conseguir 
el comportamiento dual, directamente a la antena sin tener 
que añadir otra etapa de adaptación. Finalmente el rango de 
lectura de la etiqueta implementada ha sido medido y 
comparado con el rango teórico, coincidiendo en ambos 
casos y consiguiendo unos rangos de lectura de 5.5 metros en 
las bandas de frecuencia europea y americana. 
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Resumen- The implementation study of a heterodyne pixel 
receiver at milimeter waves based on a photonic local oscillator 
and direct mixing in a High Bandwidth Photodiode (HBPD) is 
presented. 


The photonic local oscillator, based in a novel, compact and 
low noise Continuous Wave (CW) sub-THz Photonic Synthesis 
system is presented, along with their first results. The design of 
the pixel receiver, including direct mixing in a HBPD using bias 
modulation (BM) as operation principle is also reported. Finally, 
an experimental setup at lower frequencies as a proof of 
principle of the designed detector is proposed. 


I. INTRODUCCIÓN 
El rango de frecuencias comprendido en el entorno de las 


ondas milimétricas (>100 GHz) ha estado tradicionalmente 
caracterizado por una falta de sistemas de generación y 
detección, a pesar del gran número de aplicaciones 
potenciales en esta banda, como comunicaciones ópticas, 
espectroscopía, seguridad o aplicaciones biomédicas [1]. 


En la actualidad, el avance tecnológico, especialmente en 
el ámbito de la tecnología de semiconductor, ha impulsado un 
gran interés por el desarrollo de fuentes y detectores para esta 
banda frecuencial. Entre los detectores, resulta de gran 
interés para muchas de estas potenciales aplicaciones la 
implementación  de arrays de detectores [2]. 


En el presente artículo, se presenta el diseño de un pixel 
para un receptor heterodino para ondas milimétricas basado 
en un oscilador local fotónico y mezclado directo en 
fotodiodo ultrarrápido (HBPD). El oscilador local fotónico, 
implementado con un sistema de generación fotónico de 
ondas continuas (Continuous Wave, CW)  milimétricas es 
presentado junto con sus resultados preliminares. Por su 
parte, el diseño del píxel de detección heterodino, basándose 
en técnicas de modulación de polarización (BM), presenta 
como elemento diferenciador el uso de un HBPD como 
elemento de mezclado directo de la señal del oscilador local 
fotónico y la señal de radiofrecuencia para generar la señal de 
frecuencia intermedia. 


II. OSCILADOR LOCAL Y MEZCLADO FOTÓNICO 
Existen diversas técnicas de generación de ondas 


continuas milimétricas, entre las que destacan las 
optoelectrónicas por su bajo coste, compacidad, frecuencia 
máxima sintetizable y potencial de integración [3]. Las 
técnicas optoelectrónicas se basan en el mezclado de dos 
señales ópticas en un medio no lineal o en un elemento 
fotomezclador (fotodiodo, antena fotoconductiva), dando 
lugar a una señal cuya frecuencia coincide con la diferencia 
entre las señales ópticas [1]. 
Estas dos frecuencias ópticas proceden generalmente de dos 
láseres, aunque en sistemas más compactos  pueden proceder 
de una misma fuente óptica multimodo (Optical Frequency 
Comb Generator, OFCG) [4], lo que aporta una mayor 
capacidad de integración y calidad de la señal (modos 
enganchados en fase) a costa de perder sintonización continua 
de la frecuencia generada, puesto que ésta debe ser igual a un 
número entero de veces la frecuencia que separa los modos 
ópticos. 
El oscilador local fotónico que se presenta en este artículo 
hace uso de un láser mode-locked pasivo (PMLL) como 
OFCG, y emplea filtrado óptico selectivo para obtener las dos 
frecuencias ópticas que son combinadas en un fotodiodo de 
gran ancho de banda, obteniendo un sistema de síntesis 
fotónica de ondas milimétricas más simple y directo que otros 
basados en fuentes ópticas multimodo reportados hasta la 
fecha [4], que requieren elementos adicionales externos como 
generadores de señal o carretes de fibra óptica no lineal. La 
frecuencia máxima sintetizable solo está limitada por el 
número de modos del PMLL (que suele estar en el rango de 
varios centenares de GHz); y por el ancho de banda del 
elemento mezclador, que es de varios THz para antenas 
fotoconductivas [5] y se acerca al THz en el caso de 
fotodiodos UTC-PD (Uni-Travelling Carrier Photodiode) [6]. 
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A.  Laser Mode-Locked Pasivo de bajo ruido 
El uso de un PMLL como OFCG permite obtener una 


fuente óptica compacta, con gran potencial de integración, y 
sobre todo de muy bajo ruido, dadas las destacadas 
características de bajo ruido de este tipo de dispositivos [7]. 
 


 
Fig. 1. Sección de salida del QW-PMLL. 


 
El PMLL monolítico empleado tiene una longitud de 


absorbente saturable de 85 µm y una sección de ganancia de 
3915 µm [8]. El confinamiento óptico horizontal se consigue 
gracias a una estructura de guía de onda de 2 µm de ancho. La 
región activa contiene un quantum well (QW) de  
InGaAsP/AlGaInAs emitiendo a una frecuencia central de 
1527 nm. La tasa de repetición resultante (


MLf ) es de 9.92 
GHz. En la Fig. 2, se puede apreciar el espectro óptico del 
dispositivo, donde aparecen aproximadamente 650 modos en 
la zona espectral cuasi-plana. 
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Fig. 2. Espectro óptico del PMLL utilizado en el oscilador local fotónico. 


 


B.  Sistema de síntesis fotónica de ondas continuas 
milimétricas 
En la Fig. 3, aparece descrito el sistema de síntesis fotónica de 
ondas continuas milimétricas que será empleado como 
oscilador local en el receptor heterodino propuesto. El PMLL 
se encuentra en una estación de puntas de prueba donde una 
fibra óptica recoge la luz del dispositivo. Inmediatamente 
después, un aislador óptico evita reflexiones hacia el láser que 
puedan derivar en la creación de cavidades externas no 
deseadas. A continuación, la señal es amplificada con un 
EDFA (Erbium-doped Fiber Amplifier) antes de dividirla en 
dos brazos donde se produce el filtrado de los modos ópticos. 
Cada brazo se compone de un Filtro Sintonizable Fabry Perot 
(FPTF) de alta selectividad (Finesse = 3000)  que ofrece un 
ancho de banda a la longitud de onda de trabajo de unos 6.5 
GHz, seguido de un aislador óptico para evitar reflexiones 


hacia la cavidad del filtro. Tras el filtrado, ambos brazos son 
recombinados y nuevamente amplificados, en este caso con 
un SOA (Semiconductor Optical Amplifier). El espectro 
óptico resultante, formado por los dos modos ópticos, es 
filtrado paso banda para eliminar ruido de emisión espontánea 
de las etapas de amplificación óptica y mezclado en un 
fotodiodo con un ancho de banda a 3 dB de 50 GHz. 
Finalmente, la señal milimetrica resultante es amplificada, 
cuando su frecuencia lo permite, con un Amplificador de Bajo 
Ruido (LNA) de radiofrecuencia como paso previo a su 
medida en un Analizador de Espectros Eléctrico (ESA). 


 


Fig. 3. Sistema de síntesis fotónica de ondas continuas en el rango de sub-
THz empleado como oscilador local. 


 
La generación de la onda milimétrica se lleva a cabo 


mediante la sintonización de la frecuencia central de los 
filtros ópticos Fabry Perot a la frecuencia de los modos 
ópticos deseados y su posterior mezclado en el fotodiodo. 
Uno de los filtros se mantiene enganchado a un modo óptico, 
mientras el otro permite seleccionar un modo que determina 
la frecuencia de la señal sintetizada, dada por la diferencia de 
frecuencia entre ambos modos ópticos. Esta frecuencia, como 
se comentó con anterioridad, será igual a un número entero 
de veces la tasa de repetición del PMLL,  


 
 0 ·9.92MLf Nf N GHz= = , (1) 


 
donde N es el número de modos que existen entre las 


frecuencias ópticas seleccionadas. 
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Fig. 4. Señal de onda continua milimétrica (138.94 GHz) generada con el 


sistema de síntesis fotónica. 


 
En la Fig. 4, se muestra una señal de onda continua 


generada con el sistema de síntesis fotónica presentado en 







  


 


este artículo. La separación entre modos elegida 14N =  
viene dada por el límite de medida del ESA, que es de 140 
GHz utilizando mezcladores armónicos externos, y da lugar a 
una señal con una frecuencia central de 138.94 GHz. La baja 
potencia de la señal se debe principalmente a las pérdidas 
debidas al fotodiodo (ancho de banda a 3 dB de 50 GHz) y a 
las del mezclador armónico externo (aproximadamente 45 
dB). 


C.  Fotodiodo como elemento mezclador 
En los HBPD, existe una dependencia de la potencia de 


salida del fotodiodo no solo con la potencia óptica, sino 
también con la tensión de polarización aplicada. El 
aprovechamiento de esta dependencia da lugar a la técnica de 
modulación conocida como Bias Modulation (BM), en la que 
el fotodiodo es polarizado con una señal alterna (con un 
offset adecuado para fijar el punto de funcionamiento) que 
modula la potencia de salida. El batido en el fotodiodo de la 
señal óptica de entrada genera la portadora, cuya potencia se 
ve modulada, de esta forma,  por la señal introducida en la 
polarización [9]. 


 


 
Fig. 5. Esquema en transmisión de Modulación de Polarización (BM) en un 


HBPD.  


 
Para la implementación del píxel de detección heterodino, 


se propone la utilización de mezclado directo en un HBPD, 
empleando BM en esquema de detección en lugar de 
transmisión como los ya reportados [10-12]. 


 


III. IMPLEMENTACIÓN DE PÍXEL DE DETECCIÓN  
Como prueba de concepto y para validar el principio de 


funcionamiento presentado, se propone un montaje 
experimental a baja escala de lo que sería un píxel de 
detección de ondas milimétricas, cuyo diagrama de bloques 
se muestra en la Fig. 7, escalado a frecuencias menores: 10 
GHz en LO, 13 GHz en RF y 3 GHz en IF. 


 
Fig. 6. Montaje experimental de validación del principio de operación de la 


detección. 


El LO, implementado por el sistema de síntesis fotónica 
presentado anteriormente, funciona a su frecuencia más baja 
(9.92 GHz), batiendo los modos ópticos en un HBPD 
encapsulado. En la Fig. 7 se representa esta señal. 
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Fig. 7. Señal de onda continua (9.92 GHz) generada con el sistema de 


síntesis fotónica 


 
 La distribución de RF e IF hacia y desde el fotodiodo se 


implementa mediante un diplexor fabricado en tecnología 
microstrip, que aparece en la Fig. 6 y que está adaptado a las 
frecuencias de funcionamiento como se puede apreciar en las 
gráficas de parámetros de adaptación y transmisión de las 
Fig. 8 y Fig. 9. 


 


Fig. 8. Medida de los parámetros de adaptación del diplexor diseñado y 
construido. 


 
 


 


Fig. 9. Medida de los parámetros de transmisión del diplexor diseñado y 
construido. 


 
Por su parte, la señal RF entra al diplexor a través de una 


antena tipo TSA (Tapered Slot Antenna) Vivaldi antipodal 







  


 


[13] que incluye una serie de corrugaciones para simetrizar el 
haz [14] (ver Fig. 6). La antena tiene un rango de 
funcionamiento que va de los 8 a los 20 GHz y una ganancia 
de 9.3 dBi. El sustrato empleado ha sido Rogers Duroid 5880 
de permitividad εr=2.2 y espesor 0.787mm y los resultados 
obtenidos en impedancia y en radiación se muestran en las 
Fig. 10 y Fig. 11, respectivamente. 
 


 
Fig. 10. Medida del parámetro S11 de la antena diseñada y construida. 


 
 


  
Fig. 11. Diagrama de radiación medido de la antena a 13GHz. 


 
La obtención de la señal IF bajo este esquema experimental se 
encuentra actualmente bajo estudio. 


IV. CONCLUSIONES 
Se ha presentado el diseño de un píxel de detección 
heterodino en el rango de las ondas milimétricas basado en un 
oscilador local fotónico y mezclado directo en un fotodiodo 
ultrarrápido (HBPD). 
El oscilador fotónico propuesto se basa en un sistema de 
síntesis fotónica de ondas continuas milimétricas que emplea 
un PMLL de bajo ruido, filtrado selectivo y un fotodiodo 
como elemento mezclador obteniendo un esquema compacto, 
con gran potencial de integración y de bajo ruido. La síntesis 
fotónica a 138.94 GHz es demostrada a pesar de las 
limitaciones impuestas por el sistema de detección disponible 
(ancho de banda del fotodiodo de 50 GHz, uso de 
mezcladores armónicos externos en el ESA). 
Por otro lado, se propone el diseño para la implementación 
del píxel de detección heterodino. Este diseño, que toma 
como referencia la técnica de Modulación de Polarización 
(BM), emplearía un HBPD como elemento de mezclado 
fotónico de la señal óptica del oscilador local con la señal de 
RF para generar la frecuencia intermedia (IF).  


Por último, se propone un experimento inicial a bajas 
frecuencias (LO=10GHz, RF=13GHz, IF=3GHz) para 
determinar la validez del principio de operación propuesto 
para la detección. 
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Resumen—This work is focused on building and configuring a
measurement test bench for non linear High Power Amplifiers,
more precisely those ones based on the Envelope Elimination
and Restoration. At first sight the test bench is composed
of several arbitrary waveform generators, an oscilloscope, a
vector signal generator and a spectrum analyzer all of them
controlled remotely. The test bench works automatically, that is
why several software control programs have been developed in
order to control all this equipment. The control programs have
been developed in Matlab/Octave Scripting language and at last
chance in a more low level language as C. The signal processing
algorithms, taking into account that the time alignment one
is the most important, have been developed in Matlab/Octave
Scripting too. An improvement of 10dB in the ACPR(Adjacent
Channel Power Ratio) has been obtained just by applying the
time alignment algorithm developed in this work.


I. INTRODUCCIÓN


Los amplificadores de alto rendimiento son elementos esen-


ciales en los sistemas de comunicaciones actuales; a fin de


maximizar su rendimiento y reducir su consumo, es deseable


utilizar estos amplificadores en la región de saturación. Sin


embargo, el trabajo en esta zona provoca un comportamiento


no lineal del amplificador de potencia que llevan integrado.


Por otro lado, el empleo creciente de formas de onda com-


plejas como las utilizadas en modulaciones espectralmente


eficientes como QAM (Quadrature Amplitude Modulation)o


CDMA (Code Division Multiple Access) en los sistemas


de comunicación está provocando una mayor demanda en


dos aspectos contrapuestos como son la linealidad y la alta


eficiencia de los amplificadores de potencia.


Una técnica empleada para la linealización de amplificado-


res de potencia es la de Eliminación y Restauración de Envol-


vente (EER Envelope Elimination and Restoration) [1]. Esta


técnica permite obtener simultáneamente una alta linealidad


y un elevado rendimiento del amplificador de potencia. Para


obtener un buen resultado hay que tener en cuenta los efectos


de distorsión que pueden provocar los propios amplificadores


en su funcionamiento, además de la sincronización temporal


de las señales en la rama de envolvente y de fase y procurar


corregirlos. La predistorsión de la señal a amplificar es una


técnica de linealización efectiva que ha sido empleada satis-


factoriamente en amplificadores de potencia de estado sólido


de radiofrecuencia [2],[3],[4] y [5]. En trabajos previos, [8]


[9], se ha podido comprobar que la distorsión que más afecta


es la AM-PM, que en el caso de amplificadores con topologı́a


EER se convierte en Vdd-PM ya que la rama de envolvente


controla directamente la alimentación del amplificador.


El objetivo de este trabajo es el de desarrollar algoritmos de


procesado encaminados a corregir la no linealidad del amplifi-


cador automáticamente, por medio de un proceso automático


de aproximación por correcciones sucesivas. De este modo se


evita la necesidad de realizar ningún estudio y/o calibración


previos del comportamiento del amplificador.


II. REALIZACIÓN DEL BANCO DE MEDIDA


El banco de medida está compuesto, en una primera confi-


guración, por generadores de funciones, generadores de señal,


osciloscopios y analizadores de espectros; todos los instru-


mentos han de ser controlados remotamente mediante un PC


Personal Computer en el que se han desarrollado programas


implementados en lenguajes de alto nivel Matlab/Octave y C.


En la figura 1 se representa un esquema básico del banco de


medida. Con este banco de medida la velocidad de prueba y


desarrollo de nuevos algoritmos es elevada gracias al lenguaje


de alto nivel utilizado y a la flexibilidad de programación de


los equipos de laboratorio. Hay que mencionar la inexistencia


de equipos de laboratorio capaces de realizar todas las funcio-


nes necesarias en el desarrollo de algoritmos de linearización


de amplificadores.


Fig. 1. Esquema básico del Banco de Medida


Los generadores de funciones serán los encargados de la


generación de la señales de envolvente y de fase, esta última


a través de sus componentes I/Q (In-phase/Quadrature). La


señal de envolvente irá directamente a controlar la alimen-


tación del amplificador de potencia mientras que la de fase


modulará en fase a la portadora con la ayuda del generador de


señal vectorial. Con el fin de capturar las señales de entrada


y salida del amplificador se hace uso de un osciloscopio, para


la entrada, y de un analizador de espectros, con demodulador


I/Q hardware, para la salida.







Cabe destacar la heterogeneidad de los instrumentos em-


pleados en cuanto a interfaz de control remoto se refiere,


LAN (Local Area Network), GPIB (General Purpose Interface
Bus), USB (Universal Serial Bus) y puerto serie RS-232 entre


otras, además el modo en que se accede a dichas interfaces


difiere entre ellas, lo que hace necesario el desarrollo con-


troladores especı́ficos para cada interfaz y equipo [6]. En el


caso de los dispositivos con interfaz USB se han utilizado


controladores desarrollados en lenguaje C proporcionados por


el fabricante de los equipos. Además se han implementado


en lenguaje C las correspondientes funciones de traducción,


“mex files” con el fin de poder utilizar dichos controladores en


Matlab/Octave. En el caso de los equipos con interfaz LAN, el


desarrollo de los algoritmos de control se ha realizado con la


ayuda de la herramienta Test and Measurement Tool “tmtool”
disponible en Matlab.


Para que los algoritmos de linealización realicen su trabajo


correctamente es de vital importancia que los equipos de


adquisición de datos, osciloscopio y analizador de espectros,


ası́ como el generador de señal vectorial tengan la misma


señal de referencia para que sus relojes internos se encuentren


sincronizados en fase y frecuencia. De no ser ası́ los modu-


ladores y demoduladores I/Q del generador y el analizador


introducirı́an una error variable con el tiempo en las medidas


que harı́a prácticamente imposible obtener ningún tipo de


dato útil; es por esto por lo que se ha sido necesario el uso


de una señal referencia externa, común para dichos equipos.


Por otro lado los generadores de señal también han de estar


correctamente sincronizados en frecuencia y en fase, si bien


no es necesario que compartan la misma referencia que los


equipos de medida.


Fig. 2. Banco de Medida.


Otro aspecto importante en el desarrollo de los algoritmos


es que tanto la generación de las señales como la captura de


las mismas estén sincronizadas en el tiempo. De esta manera


se evita el problema de que las señales de envolvente y de


fase se generen inicialmente con un retardo que nada tiene


que ver con el que introduce el amplificador bajo estudio y


que puede llegar a superar con creces el margen de ajuste


del algoritmo de alineación temporal. Como solución se han


configurado todos los equipos para que respondan a una señal


de disparo externa, External Trigger, que será generada por


el osciloscopio en el momento en el que el código de control


le solicite la adquisición de nuevos datos.


Con el fin de proteger al amplificador de potencia, se ha


optado por implementar un sistema de medidas que sólo


proporciona alimentación y señal al amplificador en el mo-


mento de la realización de cada medida. De este modo el


amplificador no tendrá alimentación durante el tiempo que


dura la realización de los cálculos, el ajuste de los parámetros


y el análisis de los resultados obtenidos para ajustar el


algoritmo. Para ello, el amplificador es alimentado con una


fuente de alimentación de potencia controlada remotamente


por la aplicación de control desarrollada. El banco de medida


se muestra en la figura 2, donde adicionalmente a los equipos


descritos se puede apreciar un vatı́metro, fuentes de alimenta-


ción auxiliares y una sonda de potencia; elementos necesarios


para controlar en todo momento el correcto funcionamiento


del amplificador.


Las señales de prueba que se generan en Matlab, se dividen


en dos partes claramente diferenciadas: la envolvente y la fase,


esta última a su vez es descompuesta en sus componentes en


fase y cuadratura (I/Q) teniendo por tanto módulo unitario. Es-


tas señales son almacenadas en los generadores de funciones


que serán los encargados de reproducirlas con una amplitud


y frecuencia determinadas ajustadas a las caracterı́sticas del


amplificador. Las señales de fase y de envolvente serán


adaptadas para poder inyectarlas al amplificador bajo prueba:


las de fase pasan a través de un generador vectorial de señal


que las modula en I/Q y las sube en frecuencia mientras que


la señal de envolvente pasa por una serie de amplificadores


previos hasta la alimentación del amplificador de potencia.


Para la adquisición de señal son necesarios tanto el oscilos-


copio como el analizador de espectros que lleva integrado un


demodulador I/Q. Las frecuencias de muestreo de ambos han


de ser iguales, por tanto será necesario limitar la frecuencia de


muestreo de los dos equipos a la más lenta de ellas. En el caso


del banco de medida actual, la frecuencia de muestreo viene


limitada por el analizador de espectros que puede trabajar


a 15MHz como máximo. Este valor no se corresponde con


ningún valor predefinido a los que es capaz de muestrear


el osciloscopio por lo que se hace necesario cambiar digi-


talmente la frecuencia de muestreo de uno de ellos. Para


la adaptación de frecuencias se ha realizado un proceso de


interpolación, filtrado y diezmado de las señales capturadas


por el osciloscopio; estas operaciones son necesarias para


poder ser comparadas con las obtenidas del analizador de


espectros.


III. ALINEAMIENTO TEMPORAL


La no linealidad de la señal a la salida del amplificador es


en parte, consecuencia del des-alineamiento temporal de las


señales de envolvente y fase a la hora de ser amplificadas.


Debido a la topologı́a de los amplificadores de alto rendi-


miento basados en la técnica de amplificación EER, existen


diferencias en los retardos de los caminos seguidos por las


señales de envolvente y de fase puesto que son amplificadas


de diferente forma, es por esto por lo que las señales deben


ser alineadas temporalmente para conseguir reducir la no


linealidad del sistema.


Idealmente, el alineamiento temporal de las señales se


realizarı́a introduciendo un retardo en la rama de fase o


en la de envolvente, según fuese conveniente, con el fin de


compensar la diferencia existente entre ambos caminos. Para


ello se ha de fijar una referencia temporal (que podrı́a estar


ubicada en la generación de las señales), contra la que se


contrasten todos los retados medidos. La señal que fuese







necesario retrasar deberı́a entonces pasar a través de una lı́nea


de retardo ajustada con el valor correcto. La implementación


de esta lı́nea de retardo en una plataforma digital es muy


sencilla ya que bastarı́a utilizar una memoria FIFO (First
In First Out). En el caso del banco de medidas implicado


en el presente trabajo, la referencia temporal ha de estar


obligatoriamente a la salida de los generadores de funciones,


por lo que el algoritmo siempre medirı́a la misma diferencia


de retardo entre la rama de envolvente y la de fase. De esta


forma, aún cuando se controle el retardo en la generación de


las señales, el algoritmo de procesado deberá tener en cuenta


dicho retardo con el fin de no ir incrementándolo.


El proceso consistirá en la adquisición de las señales a la


entrada y la salida del amplificador y su posterior procesado.


El retardo temporal se aplicará a la rama que corresponda


y se volverá a realizar todo el proceso hasta conseguir el


alineamiento deseado. Se obtendrá el retardo relativo entre


la rama de fase y la de envolvente gracias al análisis de


las capturas obtenidas del osciloscopio, relativas a la entrada


del amplificador, y las señales obtenidas a la salida del


amplificador, gracias al demodulador I/Q disponible en el


analizador de espectros. En caso de que no se dispusiese


de un demodulador I/Q hardware dicha demodulación tendrı́a


que realizarse digitalmente para lo que serı́a necesario realizar


también la captura de la señal con la ayuda del osciloscopio.


El cálculo del retardo absoluto y relativo entre las dos


ramas está basado en la correlación entre las señales de


entrada y de salida del amplificador. La estimación de la


correlación se realizará en el dominio de la frecuencia con


el fin de disminuir la carga computacional, con vistas a la


implementación final en un sistema empotrado. Inicialmente


se obtendrá la correlación cruzada entre la entrada y la salida


utilizando una única captura; si bien este estimador presenta


inconvenientes en cuanto a su varianza se refiere, el objetivo


no es la estimación de la correlación en sı́ misma, sino


obtener la posición de su máximo. Aún ası́ no se descarta


utilizar otros algoritmos de correlación generalizada como son


el de coherencia espectral o el algoritmo SCOT (Smoothed
Coherence Transform)[8][9][10] que, además de disminuir la


varianza de la estimación, pueden reducir significativamente


la carga computacional.


Teniendo en cuenta la naturaleza de las señales y la forma


en la que serán capturadas, el proceso a seguir quedarı́a


resumido de la siguiente manera:


• Captura de las señales de envolvente y fase (componentes


I/Q) a la entrada del amplificador.


• Conversión de las componentes I/Q de la señal de fase


de entrada en una señal compleja de módulo unidad.


• Captura de la señal a la salida del amplificador (compo-


nentes I/Q).


• Obtención de la envolvente a la salida del amplificador.


• Obtención de la señal de fase compleja de módulo


unitario a la salida del amplificador.


• Cálculo de la DFT de las señales de envolvente y de fase


a la entrada del amplificador.


• Cálculo de la DFT de las señales de envolvente y de fase


a la salida del amplificador.


• Estimación de la correlación cruzada.


• Obtención del máximo y de su posición.


• Cálculo del retardo relativo entre las ramas de fase y de


envolvente.


• Compensación del retardo programando la generación


retardada de la señal correspondiente.


Con el fin de obtener una transición suave, se obtiene el


retardo promediando los valores con la ayuda de un filtro FIR


(Finite Impulse Response) que implementa una media móvil.


El proceso de ajuste descrito deberı́a repetirse continuamente,


sin interrupción, pero con un ciclo de trabajo que no tiene


porqué acercarse a tiempo real, sobre todo considerando la


implementación final en un sistema empotrado. De hecho, este


procedimiento podrı́a dispararse a razón de 10 ó 20 veces


por segundo, ya que la variación en el retardo relativo no


cambiará rápidamente con el tiempo. No hay que perder de


vista que dicho retardo relativo depende de los dispositivos


utilizados en el amplificador y estos variarán sus parámetros


con la temperatura, tiempo y envejecimiento.


IV. RESULTADOS


Para las pruebas del algoritmo se ha empleado una porta-


dora de 100 MHz modulada en 16QAM con un régimen de


sı́mbolo de 102.4 kHz. Como se aprecia en la figura 3 se


obtiene una mejora de unos 10dB en la relación de potencia


de canal adyacente o ACPR (Adjacent Channel Power Ra-
tio) empleando solamente técnicas de alineamiento temporal.


El algoritmo desarrollado es capaz de calcular y corregir


automáticamente el retardo relativo entrada-salida entre las


señales de fase y envolvente que introduce el amplificador


bajo prueba de forma totalmente autónoma, apoyándose en el


banco de medida.


Fig. 3. Resultados tras el alineamiento temporal


Es importante tener en cuenta el efecto de la resolución


temporal y el ancho de banda de la moduladora en el com-


portamiento del mplificador. La resolución temporal depende


directamente de la frecuencia de muestreo, por lo que en


principio, se deberı́a tender a utilizar la mayor frecuencia


de muestreo posible. Por otro lado, el ancho de banda de


la moduladora incide en el error de alineamiento temporal


que es capaz de aguantar la señal sin sufrir una degradación


excesiva. En este caso, a menor ancho de banda, mayor error


admisible. En el caso concreto del banco de medidas montado,


la resolución está fijada por la frecuencia de muestreo del


demodulador I/Q del analizador de espectros de 15 MHz (que







se corresponde con una resolución temporal de 66,66 ns),


pero debido al ancho de banda utilizado, de 200 kHz, el error


admisible es mucho mayor que la resolución temporal.


V. TRABAJO FUTURO


El algoritmo de alineamiento temporal es el punto de


partida para el desarrollo de algoritmos de predistorsión digital


adaptativa, especialmente pensados para sistemas de banda


estrecha.


A. Predistorsión Digital Adaptativa


Con la predistorsión digital se pretenden corregir los efectos


de no linealidad del amplificador introduciendo un bloque


predistorsionador cuya función de transferencia es comple-


mentaria a la caracterı́stica de distorsión del amplificador de


potencia [10][11]. El algoritmo de predistorsión se centrará en


este caso en corregir los efectos de distorsión producidos por


la capacidad interna drenador-fuente (CDS Drain to Source
Capacitance) del transistor que incorpora el amplificador.


Esta capacidad es variable con la tensión de alimentación


por lo que su efecto se traduce en una modulación de fase


dependiente de la tensión de alimentación y en amplificadores


EER dependiente de la envolvente de la señal.


Como se puede apreciar en la figura 4 [11], comparando


las trazas verde y amarilla de la misma, se observa la mejora


obtenida tras aplicar la predistorsión; es por esto por lo que


se considera de interés conseguir implementar un algoritmo


de predistorsión digital adaptativa independiente de señal.


Hasta el momento la curva de predistorsión se obtiene por


medio de una señal de calibración, lo que sólo se puede


hacer manualmente realizando una serie de medidas en el


laboratorio o interrumpiendo el normal funcionamiento del


amplificador, además de necesitar dispositivos adicionales


para la generación e inyección de dicha señal de calibración.


Se pretende trabajar en el desarrollo de algoritmos adaptativos,


que haciendo uso de la señal que el amplificador está tratando


e independientemente de su naturaleza, permitan obtener la


curva de calibración y su aplicación a la señal de entrada.


Fig. 4. Resultados tras aplicar predistorsión.


B. Implementación en sistema empotrado


Una de las principales tareas para el futuro es la de


implementar los algoritmos desarrollados en Matlab en un


sistema empotrado como puede ser un sistema basado en FP-


GA (Field Programmable Gate Array) o DSP(Digital Signal
Processor). En este caso, la plataforma digital seleccionada


deberı́a encargarse tanto de la generación de las señales de


envolvente y de fase como de la captura a la salida del


amplificador, por lo que deberı́a estar dotada de conversores


Analógico-Digital de alta velocidad. Como se ha comentado


con anterioridad, la carga computacional no será elevada ya


que el algoritmo de alineamiento no tiene porqué operar en


tiempo real.


VI. CONCLUSIONES


En este trabajo se demuestra la gran ventaja que tiene


la implementación de un banco de medida automático para


linealización de amplificadores de alto rendimiento no lineales


HPA(High Power Amplifiers) debido a la rapidez que conlleva


en el desarrollo y prueba de los distintos algoritmos involu-


crados.


Como se aprecia en la figura 3, el sistema es capaz de


alinear automáticamente las señales de entrada al amplificador


de modo que de forma autónoma, se obtienen mejoras aproxi-


madas de 10dB en la relación de potencia de canal adyacente o


ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) empleando solamente


técnicas de alineamiento temporal.


Estos niveles de linealidad son equiparables a los que se


pueden obtener con amplificadores lineales y se espera que


puedan ser mejorados tras ampliar la funcionalidad del banco


de medida añadiéndole algoritmos de predistorsión adaptativa


y considerando otros efectos indeseados no tenidos en cuenta


en esta primera aproximación, como es el caso de los efectos


memoria. En el momento actual se trabaja precisamente en


esa dirección.
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Abstract- In this work, light behavior through adaptive lens 
arrays has been studied. A pixelated light has been used as a 
backlight source of the liquid crystal (LC) lenticular device. The 
design of specific light patterns from the backlight allowed 
illuminating selective zones of the lenticular, thus measuring the 
light angular deviation at the lenticular output. Tunable lenses 
were switched by applying specific waveforms, with amplitude 
and frequency optimized, on the control electrode. A very 
narrow angle resolution luminance meter was used as a light 
acquisition system. Angular luminance measurements, for 
different applied voltages, were compared and the optimum 
voltage was chosen. Crosstalk estimations were done giving rise 
to a similar behavior than commercial GRIN lenses. 


I. INTRODUCCIÓN 


Hace más de un siglo algunos investigadores se 
sorprendieron con un nuevo estado de la materia, los cristales 
líquidos (CL). Desde su descubrimiento fueron surgiendo 
nuevas ideas sobre cómo emplear este material dando cabida 
a numerosas aplicaciones, algunas tan populares y 
comercialmente extendidas como los displays; otras en 
ambitos muy específicos de investigación y aún en fase 
preliminar de desarrollo, sirvan como ejemplo las antenas de 
alta ganancia [1]. 


Aprovechando las propiedades birrefringentes de estos 
materiales, a principios de los 80 surgieron las primeras 
investigaciones en el aprovechamiento de su índice de 
refracción, variable con la tensión, para dispositivos 
lenticulares. Estos dispositivos empleaban un gran número de 
electrodos para generar un gradiente de tensión que a su vez 
creaba un índice de refracción gradual [2]. Las aplicaciones 
de estos dispositivos son tan numerosas como lo pueden ser 
las aplicaciones de las lentes fijas o las lentes de índice 
gradual, con la gran ventaja de reducción de peso, distancia 
focal sintonizable por tensión y bajo consumo. En los últimos 
años se han desarrollado varias técnicas que evitan el uso de 
varios electrodos, entre ellas cabe destacar el control modal 
(Modal Control [3]) y las de patrones de electrodo específico 
(Patterned Electrode [4]), entre otras. Estas últimas basan su 
funcionamiento en el gradiente de campo creado y modelado 
a partir de las ecuaciones de Maxwell. Si se consigue la 
distancia apropiada entre el CL y el electrodo, y este último 
tiene un espesor apropiado (relacionado con la distancia 
anterior [5]), se puede construir una lente dependiente del 


gradiente de tensión generado. Este método suele emplear 
dos tensiones de control para formar el gradiente y sus 
valores suelen ser elevados (>50V) ya que el dieléctrico 
intermedio entre el electrodo exterior y el CL apantalla el 
campo eléctrico que incide sobre este último. Otra versión de 
esta técnica, la de patrones con aberturas (hole patterned [6]) 
supera las limitaciones de elevada tensión y la necesidad de 
dos tensiones de control. En este caso, el electrodo modelado 
se sitúa sobre el CL sin dieléctrico entre ambos. Su 
funcionamiento también está basado en el gradiente de 
tensión formado en la abertura. Sus propiedades ópticas 
dependen de la relación entre las dimensiones del agujero, D, 
y el espesor de la célula, t (una relación óptima D/t es 2-3 
[7]). Por ello, esta tecnología tiene una apertura limitada y 
sólo se puede emplear para la fabricación de microlentes. 


Una técnica que supera estas limitaciones a la vez que 
trabaja con una sola tensión y de bajo valor eficaz es la 
técnica de Control Modal [3]. En este trabajo se ha 
construido un array de lentes de CL basado en esta técnica y 
empleando una estructura y materiales específicos no 
utilizados con anterioridad en la bibliografía. 


II. PRINCIPIO DE FUNCIONAMIENTO 


En la Fig. 1 se representa el modelo esquemático utilizado 
para la construcción una lente con tecnología modal. 


 


 
Fig. 1. Esquemático de una célula de CL con control modal 


En la configuración de una lente modal, uno de los 
electrodos es de alta resistividad, ρ, (con una resistencia por 
cuadro de 100kΩ/□ a varios MΩ/□ en función del diámetro 
de la lente), se denomina electrodo de control. En la parte 
exterior del electrodo de alta resistividad se sitúan los 
contactos de baja resistividad (ITO) a modo de electrodos 
para la conexión de la tensión de entrada. En contacto con el 







  


 


electrodo de control se encuentra el CL que deberá ser 
químicamente compatible con el anterior. Por último, el 
electrodo de ITO situado en el vidrio inferior actúa como 
contraelectrodo refiriendo la señal a tierra. La función del 
electrodo de control es generar en el sistema una resistencia 
distribuida. Junto a él, el CL utiliza su reactancia equivalente 
para formar un divisor reactivo que disminuye la tensión 
hacia el centro de la lente. 


La variación de la tensión en el electrodo de control viene 
determinada por la ley de conservación de la carga y la ley de 
Ohm. Su perfil, mostrado en la Fig. 2, recuerda a uno 
parabólico, sin embargo obedece a una expresión más 
compleja.  
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Fig. 2. Perfiles de tensión en el electrodo de control en función de la 


posición y de la frecuencia de la señal alterna. Se representa el caso Vo=10V. 


La expresión simplificada de la evolución de la tensión en 
el electrodo de control, V, en función de la posición, x, 
respecto del centro de la lente (x = 0) se describe en la 
ecuación (1). Para su deducción, se han considerado 
tensiones sinusoidales simétricas en los electrodos con 
desfase 0º entre señales y parámetros propios del CL 
constantes [8],  
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siendo l el diámetro total de la lente, V0 la tensión en el 
electrodo de baja resistividad y χ el número complejo 
derivado de 


 2 ( )s g Cjχ ρ ω= −  (2) 


donde ρs es la resistencia por cuadro, g la conductividad del 
CL, ω la frecuencia y C la capacidad equivalente del CL.  


La ecuación de la tensión, V, presenta una fuerte 
dependencia con los parámetros de conductividad, capacidad 
y resistencia. Sin embargo, para el diseño de las señales de 
excitación de las lentes, es especialmente importante la 
dependencia con la frecuencia. Si el valor de χl es muy 
grande la tensión caerá exponencialmente en los extremos de 
la lente perdiendo el voltaje en el centro de la misma. Al 
mismo tiempo, como los parámetros equivalentes del CL, g y 
C, vienen determinados por el espesor de la muestra, y este 
por la distancia focal, no se pueden modificar 
arbitrariamente. En consecuencia, para poder variar las 
curvas con la frecuencia, el valor de la resistencia de cuadro 


será un parámetro crítico en el diseño. En la actualidad se 
investigan diversos materiales, como ITO en capas de muy 
poco espesor [9] ó PEDOT [10], entre otros. 


III. DISEÑO DE LA LENTÍCULA 


En este trabajo se ha diseñado un electrodo de alta 
resistividad a partir de capas metálicas delgadas. Una 
propiedad de los metales, habitualmente conocida como 
intrínseca, es su resistividad. Empíricamente se ha 
comprobado que para espesores de pocos nanómetros esta 
propiedad tiene un crecimiento exponencial, hecho que se ha 
aprovechado para su empleo como electrodo de alta 
resistividad. Los valores alcanzados de resistencia por cuadro 
han variado entre 100MΩ/□ y 1kΩ/□ para espesores entre 
60Å y 70Å, respectivamente. 


Se pretenden diseñar distancias focales pequeñas para 
producir una desviación de la luz apreciable a cortas 
distancias. En particular, para distancias de 3mm, los 
diámetros de las lentes serán de 570µm. El cálculo del 
diámetro se basa en la similitud que existe entre la lentícula 
de CL y una lente de índice gradual (GRIN) [11]. 
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En la ecuación (3), r es el radio de cada lente (mitad del 
diámetro de la misma), d = 50µm el espesor de la capa de CL 
y nmax-n(r) la diferencia entre el índice de refracción máximo 
(nmax, en el eje óptico de cada lente) y el índice de refracción 
en la posición r (n(r), considerado en el borde de cada lente). 
El CL nemático utilizado ha sido el MDA-98-1602 (∆n = 
0.2666) de Merck, con ne = 1.7779 y no = 1.5113. Se tiene 
alineamiento homogéneo de las moléculas respecto al vidrio 
por lo que se considera nmax como el índice de refracción 
extraordinario del CL, ne, y n(r) como su índice de refracción 
ordinario, no. 


IV. SISTEMA DE CARACTERIZACIÓN ANGULAR 


En este trabajo se plantea la caracterización óptica angular 
de la luminancia que atraviesa la lentícula de CL. A partir de 
ella, se deducirán las consecuencias que tiene el diseño 
planteado en el comportamiento de los dispositivos como 
desviadores de haz. En  la caracterización angular se ha 
empleado el medidor de contraste angular, VCMaster3D de 
ELDIM, basado en óptica de Fourier. El montaje 
experimental completo se muestra en la Fig. 3. 


 


 


Fig. 3. Montaje experimental para la caracterización angular de la 
luminancia 


Un generador de formas de onda se conecta al dispositivo 
lenticular para activar el CL. Desde un PC se controlan tanto 
la reproducción de los motivos en la pantalla, como las 
capturas del sistema medidor. El alineamiento entre la 







  


 


pantalla y la lentícula es crítico para un funcionamiento 
correcto. La pantalla posee una distribución angular de 
luminancia uniforme y actuará a modo de fuente de luz. Se ha 
escogido una pantalla tal, que su pixel pitch (píxel + 
interpíxel) sea la mitad del diámetro total de una lente del 
array lentícular. De este modo, se conseguirá un control 
sobre la luz que incide y atraviesa la lente, pudiendo iluminar 
mitades de la misma independientemente. Así, se han 
diseñado un conjunto de patrones o motivos a mostrar en la 
pantalla que permitan realizar varias medidas de la 
luminancia angular y comparar entre ellas. Mediante un 
patrón sencillo formado por columnas alternas de píxeles 
encendidos (blancos) y apagados (negros) se ha medido la 
interferencia entre las dos imágenes ó factor de crosstalk. En 
visión estereoscópica se utiliza este parámetro para la medida 
de la bondad de las imágenes estereoscópicas generadas. 
Cada ojo deberá ver una imagen diferente, sin embargo, 
cuando el ojo derecho recibe información de la imagen 
destinada al izquierdo, se considera crosstalk a la relación 
entre dos luminancias, la correspondiente a la imagen que 
recibe incorrectamente y la de la imagen destinada a él. En el 
caso ideal y para una implementación correcta, es decir, con 
la distancia focal diseñada acorde a las especificaciones, 
existe una distancia experimental para la cual un observador 
situado en dicha posición verá con un ojo las columnas 
apagadas y con el otro las columnas encendidas. En general, 
toda la luz no correspondiente a un ojo entrará a formar parte 
de la luz que interfiere en la lentícula. Para una mejor 
comprensión del dispositivo de medida angular se ha 
realizado el diagrama que se muestra en la Fig. 4; en él se 
representa el modo de captura de la luminancia angular. 


 


Fig. 4. Posición del observador respecto de la muestra y sistema de 
referencia para la medida de la luminancia en coordenadas polares 


El sistema de medida realiza capturas de la luminancia de 
forma similar a como lo haría un observador que se 
encontrara en diferentes posiciones con inclinación θ 
respecto a la normal al dispositivo (en el rango 0º a 50º), y 
desviación angular acimutal, Φ (en el rango 0º a 360º). 


V. RESULTADOS 


Las medidas de la distribución angular de la luminancia 
se han representado en diagramas angulares para ángulos de 
inclinación comprendidos entre -50º y 50º. Para la correcta 
observación del efecto lenticular sólo se ha iluminado la 
mitad de cada lente, para ello el motivo de la pantalla se ha 
basado en un patrón con repetición periódica de una columna 
encendida seguida de una columna apagada. En la Fig. 5 se 


muestra un ejemplo de la distribución de la luminancia. El 
sistema de referencia representado en coordenadas polares, 
en este ejemplo, se refiere al ángulo acimutal Φ = 0º que se 
corresponde con el plano horizontal.  


 


 


Fig. 5. Distribución angular de la luminancia en función de la tensión 
aplicada al electrodo de control 


Se observa un efecto propio de las lentículas fijas, es 
decir, las lentículas de CL también concentran (ó desvían) la 
luz en determinadas direcciones. En función de la tensión 
aplicada se obtienen diferentes patrones angulares de 
concentración de luz. Para 0 Vrms, luz no sufre ningún tipo 
de desviación. Al no haber gradiente de tensión, el director 
molecular no sufre alteración alguna, por lo que la lentícula 
se comporta, no como una lente, sino como un cristal 
transparente. Para 3 Vrms se supera la tensión umbral y 
aparece un gradiente de tensión que provoca la variación 
gradual del ángulo de inclinación, tilt, de las moléculas. Con 
ello se forma una primera lentícula con una capacidad de 
concentración de la luz reducida como se puede observar en 
la Fig. 5. Este efecto se puede explicar con el ensanchamiento 
central de la lente debido a tensiones bajas en esta zona. Si se 
aumenta la tensión a 5 Vrms, la definición aumenta 
considerablemente. Aun así, los haces de luz todavía no son 
tan estrechos como para la tensión óptima, 7.5 Vrms. Para 
esta tensión, se observa la mayor concentración de los haces 
de luz y el mejor efecto de la desviación de los haces de la 
pantalla a los ojos respectivos. Superada esta tensión, efectos 
de estrechamiento causados por la saturación de las 
moléculas en los extremos de las lentes, provocan el paso 
directo de la luz en estas zonas, causando una disminución de 
la capacidad de concentración. La direccionalidad de la luz 
en diferentes ángulos se va perdiendo. 







  


 


Se ha realizado un segundo experimento con objeto de 
cuantificar las interferencias que provocan la recepción de 
haces no deseados. Una vez excitada la lentícula en su modo 
óptimo de direccionamiento, se comparan las luminancias 
obtenidas para el patrón descrito y para el patrón inverso. El 
patrón inverso es complementario al planteado inicialmente y 
se basa en una columna de píxeles apagados (negros) seguida 
de una columna de píxeles encendidos (blancos). En la Fig. 6 
se muestran el resultado de la luminancia normalizada 
(respecto del perfil de luminancia de la pantalla) para los dos 
patrones. 
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Fig. 6. Distribución angular de la luminancia para la medida de la 
interferencia 


 
En la representación se observa cómo es el perfil de 


desviación de una mitad de la lentícula y su relación con el 
perfil de desviación de la otra mitad. Superponiéndolos se 
obtendría una visión global del funcionamiento de la 
lentícula. Adicionalmente, se puede calcular la calidad de 
respuesta de la lentícula medida en valores de crosstalk. Por 
ejemplo, para un determinado ángulo de inclinación, sea -30º, 
sólo debería verse la luz procedente de la columna de píxeles 
blancos (trazo continuo). Sin embargo, para esa inclinación, 
existe una pequeña cantidad de luz (trazo discontinuo) debida 
a la luz que se fuga frente a la columna de píxeles apagados y 
que interfiere con la luz inicial. En este caso, para un valor de 
luminancia normalizada de 1.3, debida a las columnas de los 
blancos y 0.4 debida a las otras columnas, el resultado es un 
crosstalk del 30.7% comparable con lentículas fijas de 
ámbito comercial. 


VI. CONCLUSIONES 


Se ha estudiado el comportamiento de un array de lentes 
cilíndricas modales, empleando una estructura clásica y 
nuevos materiales. Las medidas se han tomado teniendo en 
consideración la distribución angular de luminancia a la 
salida de la lentícula utilizando como fuente diferentes 
patrones de luz implementados con una pantalla. La calidad 
de la respuesta lenticular se ha medido con el cálculo del 
crosstalk. Se demuestra que el comportamiento de la 
lentícula de CL es similar al de lentículas fijas comerciales 
con la ventaja de la sintonización del perfil con tensión. Se 
observan diferentes efectos como ensanchamiento de la zona 
central de la lente y estrechamiento de la misma para 
tensiones fuera del rango óptimo. Estos resultados han dado 


lugar a nuevas investigaciones sobre la resistividad del 
material empleado como electrodo de control. 
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Abstract—In this paper a rotary imaging systems by means
of Gabor’s Holography is presented. The coupling between the
rotating elements and the transmit antennas is taken into account
by either using circular polarized antennas or measuring both
H and V polarizations. An X-Band demonstrator array have
been manufactured and tested; Each of the 16 element-receivers
consist on a quasi-yagi antenna matched to a schottky diode
detector. Results are shown to be in good agreement with
simulations.


I. I NTRODUCCIÓN


En los últimos años, sistemas de imagen basados en sis-
temas de microondas, o más en concreto sistemas basados en
ondas milimétricas, han despertado un gran interés en áreas
como biologı́a, medicina, defensa y seguridad. Sin embargo
muchas posibles aplicaciones siguen esperando una soluci´on
rentable para su despliegue en los mercados de consumo.


Este interés en las aplicaciones de “imaging” impulsada
por fuertes avances tecnológicos, puede explicarse teniendo en
cuenta dos factores principales. En primer lugar, la penetración
y el comportamiento de las pérdidas a estas frecuencias
proporciona un contraste en diversidad ideal para su uso
con materiales como plásticos, cristales, tejidos, quı́micos,
comestibles [1], [2]. Por otra parte, la resolución de las
señales en banda milimétrica es inferior al milı́metro y en
consecuencia, imágenes con gran calidad pueden ser obtenidas
sin necesidad de recurrir al espectro óptico.Sin embargo,la
tecnologı́a actual no ha sido capaz de proporcionar cámaras
con un gran número de pı́xeles a costes competitivos.


Históricamente, se han utilizado tres estrategias, en primer
lugar el uso de un receptor mono-pı́xel escaneado; que, aunque
es la solución más económica, ha sido utilizada principalmente
para validación de sistemas, o bien, para aplicaciones muy
sensibles, donde el tiempo de adquisición no es un requisito
básico [3]. En segundo lugar, la alternativa multi-pixel es
únicamente asumible para sistemas cientı́ficos punteros.Final-
mente, existe una tercera aproximación que pretende disminuir
los costes asociados con el gran número de pı́xeles de esta
última opción, acercándola a la primera propuesta: el escaneo
unidimensional de un array de receptores.


De los diferentes tipos de arquitecturas de receptor presentes
actualmente, en este artı́culo se presenta una técnica escalar
mediante iluminación activa conocida como Holografı́a de


Gabor o Holografı́a Indirecta. Con ánimo de disminuir el
tiempo de adquisición, se presenta un sistema basado en array
escaneado con una plataforma rotatoria [4]. Se ha construido y
validado un demostrador en banda X con 16 elementos como
primer paso hacia el demostrador final en banda W.


II. H OLOGRAF́IA DE GABOR


La holografı́a de Gabor, también conocida como Holografı́a
indirecta, permite reconstruir un frente de ondas por completo
(módulo y fase) mediante la toma de medidas escalares de
un patrón de interferencias. De manera adicional, en este
artı́culo se utiliza la técnica conocida comoLeith-Upatnieks,
consistente en añadir una cierta separación angular (Fig. 1)
entre fuente y referencia [5].


A. El Holograma de Gabor


1) Escenario Cartesiano: El campo del interferogramaH
en el plano de adquisición es proporcional a la densidad de
potenciaI, del patrón de interferencias ocasionado de la suma
coherente del campoS, reflejado o transmitido por un objeto y,
un campo de referenciaR radiado por una elemento conocido.


H ∝ I = |S (x, y) +R (x, y)|2 (1)


Obviando la dependencia espacial conx e y, se desarrolla:


I = S · S∗ +R ·R∗ + S ·R∗ +R · S∗


= |S|2 + |R|2 + S ·R∗ + S∗ ·R (2)
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Fig. 1. Diagrama simplificado para la adquisición del Holograma de Gabor
con referenciaoff-axis (método Leith-Upatnieks) mediante un array rotatorio.







Donde∗ denota el operador complejo conjugado. La den-
sidad de potencia depende de estos cuatro términos; los
dos primeros carecen de información de fase, por lo que
centraremos nuestro interés en cualquiera de los dos productos
cruzados.


El primer paso es obtener el espectro de ondas planas de
(2) mediante la trasformada de Fourier:


FI = F|S|2 + F|R|2 + FS ⊗FR∗ + FS∗ ⊗FR (3)


DondeF denota la transformada de Fourier y⊗ se corre-
sponde con el operador convolución. Los términos de interés,
los cruzados, estarán centrados en las frecuencias espaciales
kxR, kyR, siempre y cuando la onda de referencia incida con un
cierto ánguloθR, φR sobre la normal del plano de escaneo.


kxR = k0 sin θR cosφR


kyR = k0 sin θR sinφR
(4)


Para separar los términos de convolución se aplica un filtro
centrado enkx,R, ky,R, teniendo en cuenta el ancho de banda
del objeto, cuyo valor dependerá de sus propiedades fı́sicas,
ası́ como de su distancia al origen del escáner [6].


FISR∗ = FS ⊗FR∗ (5)


Si realizamos la transformada inversa de Fourier, hallaremos
el término S · R∗. Si conocemos perfectamente el campo
radiado por la referencia en el plano de adquisición, tantoen
modulo como en fase, podremos eliminar su contribución del
término anterior. Dicho campo puede ser obtenido de medidas
(módulo y fase) o mediante simulación.


Ŝ =
F−1 {FS ⊗FR∗}


R∗
(6)


Una vez tenemos la aproximación del campo (Ŝ) en el
plano de adquisición, deberemos realizar una propagación
hasta la posición del objeto. Es común realizar algún tipo de
optimización para hallar la distancia exacta a ser propagado
[6], [7].


En la Fig. 2 a), se estudia la recuperación de una imagen.
El objeto bajo test consiste en un mascara de metal con un
patrón en forma de “tres” con grosor de traza1.3λ.


2) Escenario Circular: En este escenario, un array de
receptores es rotado para adquirir el mismo patrón de interfer-
encias que en la sección anterior. Para evitar un problema de
polarización entre antenas utilizaremos antenas transmisoras
con polarización circular, mientras que el array se mantendrá
lineal (polarización radial).


En una posición angularφ, el campo radialEρ es:


Eρ = E


(


êx + jêy√
2


)


· (êx cosφ+ êy sinφ) (7)


La densidad de potencia es pues proporcional a (1):


Iρ = Eρ · E∗


ρ =
E2


2
·
(


cosφ2 + sinφ2
)


=
E2


2
(8)
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Fig. 2. Simulación para la recuperación de la imagen para (a) escenario
Cartesiano y (b) escenario circular, mediante la aplicaci´on de la técnica
holográfica de Gabor con referenciaoff-axis.


Con la densidad de potencia medida, los datos son obtenidos
en coordenadas polares, por lo que la aplicación del anterior
algoritmo holográfico deberá quedar condicionado a algún
tipo de transformación de coordenadas. Existen diferentes
aproximaciones para resolver este problema, como por ejem-
plo la aplicación de una transformada FFT polar o bien, la
interpolación directa de las coordenadas polares a cartesianas
[8]. En la Fig. 2 b) se muestra la simulación de la recuperación
de la imagen para el escenario circular.


Para realizar una primera validación del sistema, se usan
antenas con polarización lineal; por lo que dos medidas serán
necesarias para evitar la modulacióncosφ y sinφ obtenidas al
rotar el array. Se ha calculado el patrón de interferenciastotal
mediante la superposición de ambas densidades de potencia.
Esta aproximación será válida siempre y cuando la iluminación
tenga simetrı́a radial, por ejemplo mediante el uso de bocinas
Gaussianas; además, el campo generado por el objeto deber´a
ser insensible a la polarización; válido para objetos que
cumplan con la teorı́a escalar de la difracción, en general
objetos con detalles mayores queλ [5].


III. D ISEÑO DEL SISTEMA


Antes de proceder a la implementación en banda W, se ha
fabricado y testado un demostrador en banda X con la finalidad
de validar el uso de técnicas holográficas mediante el esc´aner
rotatorio.


A. Arquitectura del Sistema


El demostrador de bajo coste en banda X consiste en un
array de 16 elementos montados en una plataforma giratoria.
Cada elemento receptor está constituido por una antena quasi-
yagi y un detector basado en diodo (Fig. 3).


1 2 3


5


6 74


Fig. 3. Diagrama del elemento básico: 1.- Antena Quasi-Yagi, 2.- Retorno
de continua, 3.- Adaptador de impedancias, 4.- Diodo SMS7630, 5.- Filtro de
bloqueo de RF, 6.- Filtro de vı́deo, 7.- Substrato Rogers 3010 (εr = 10.2).
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Fig. 4. Módulo delS11: simulación medianteFEKO (ĺınea discontinua) y
medida (ĺınea continua) de las pérdidas de retorno de la antena quasi-Yagi.


El voltaje detectado es adquirido por una tarjeta de adquisición
NI-PCI 6251 con 16-bit de resolución, deNational Instru-
ments. El número total de receptores viene condicionado por la
cantidad de canales de entrada analógicos de dicha placa; este
número limitará el tamaño de la ventana de muestreo, teniendo
en cuenta que la separación entre elementos deberá ser del
orden deλ para evitar importantes artefactos por solapamiento.


B. Antena Quasi-Yagi


La antena utilizada como elemento sensor es conocida
como antena quasi-yagi [9]. Esta antena es una modificación
planar basada en la clásica configuración Yagi-Uda. Su usoen
esta aplicación es muy adecuada debido a que está realizada
sobre un substrato con alta constante dieléctrica (AD1000
εr = 10.2), lo que hace posible una separación, o intervalo de
muestreo, de hastaλ/2; además, esta antena es muy fácil de
integrar con el detector debido a su configuración microstrip.
También es importante recalcar el bajo acoplamiento entre
elementos, que facilitará la calibración del instrumento. Por
otro lado, la baja directividad que presenta esta antena implica
que el haz de la antena no restringirá la adquisición para
frecuencias espaciales grandes.


El gran ancho de banda que presenta esta antena puede
habilitar el uso de medidas en frecuencia de cara a futuras
aplicaciones (Fig. 4).


C. Detector basado en Diodo Schottky


El detector está basado en un diodo SMS7630 schottky
de baja barrera (zero-bias) deSkyworks. Este se compone
de un transformadorλ/4 que adapta la impedancia del el-
emento radiante a la impedancia del diodo. Inmediatamente
después de este, se encuentra un filtrostep-impedance para
cortar el camino de señal RF, dejando pasar únicamente la
componente DC detectada. Un filtro de 50 kHz acabado en
una carga de 10kΩ se encarga de realizar la integración. En
la Fig. 5 se muestra la comparación de las pérdidas de retorno
entre simulación y medida, mostrando una gran similitud.
Adicionalmente también se muestra el voltaje detectado en
función de la frecuencia para una potencia de -30 dBm.
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Fig. 5. Módulo del S11 para el detector basado en diodo Schottky:
simulado medianteAgilent Technologies ADS (ĺınea discontinua) y medido
(ĺınea continua). Simulación del voltaje detectado con una potencia de entrada
de -30 dBm (ĺınea discontinua-punteada).


D. Montaje Experimental


Una vez ensamblados todos los elementos del array (Fig. 6),
este es montado en una plataforma rotatoria motorizada me-
diante un motor paso a paso tipo Nema-17. La configuración
del tiempo de adquisición y rotación permiten completar una
rotación en 120 segundos con pasos de0.5◦.


Las antenas de fuente y referencia están separadas 50 cm
entre si, y 80 cm del plano de adquisición.


La separación entre elementos del array determina la tasa
de muestreo espacial y, en consecuencia, la máxima frecuencia
espacial que nuestro sistema es capaz de resolver. En segundo
lugar, un número de elementos fijo determina la longitud total
del plano de adquisición, es decir, la resolución del espectro
de ondas planas. Para obtener un buen compromiso entre
resolución espectral y evitar la aparición de artefactospor
solapamiento, se escoge una separación de0.75λ.


El objeto bajo test es una máscara de cobre de 30 x 20 cm
(10×7λ) con el mismo patrón en forma de tres de grosor1.3λ.
El objeto se posiciona en el centro de la separación entre las
bocinas transmisoras y el plano de adquisición


Fig. 6. Fotografı́a del array de 16 elementos en banda X.







IV. RESULTADOS DELDEMOSTRADOR


La secuencia de adquisición, mediante el uso de antenas
transmisoras con polarización lineal, requiere la adquisición
de dos medidas. En primer lugar tal y como se muestra en la
Fig. 7 a), se adquiere el patrón de interferencia de las antenas
transmisoras emitiendo en polarización horizontal. En segundo
lugar se observa la adquisición del patrón de interferencia para
la polarización vertical (Fig. 7 b). Finalmente, la superposición
de ambas medidas nos proporciona el interferograma completo
para el caso de la interferencia entre las antenas de fuente y
referencia (Fig 7 c).


(a) (b) (c)


Fig. 7. Potencia adquirida del interferograma entre las antenas transmisoras
(fuente y referencia) con una separación de 50 cm para: polarización hori-
zontal (a), vertical (b) y la combinación de ambas (c).


Una vez adquirido el Holograma y convertido a coordenadas
cartesianas, se aplica el algoritmo de recuperación obteniendo
como resultado la imagen en la Fig. 8. Aunque el patrón
del tres es claramente visible, existen algunas diferencias en
comparación con la simulaciones (Fig. 2). Las marcas1 y 2
se corresponden con regiones con menor nivel de contraste,
causado por artefactos presentes en el holograma adquirido.
La marca número3 es un claro ejemplo de la resolución del
sistema, ya que no es posible diferenciar entre el propio “tres”
y el borde de la máscara (separación aproximada deλ/2).
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Fig. 8. Imagen del objeto recuperado mediante Holografı́a de Gabor
utilizando el array demostrador de 16 elementos en banda X. El objeto consiste
en un patrón en forma de “tres” de1.3λ de grosor fresado en una placa de
cobre de20× 30 cm.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo, se ha presentado un sistema de adquisici´on
activo rotatorio implementado y testado en Banda X, como
demostrador de un futuro sistema de adquisición en banda
milimétrica (Banda W). Para el demostrador, un receptor de
sencillo y bajo coste ha sido diseñado y replicado para formar
una ventana circular de 150 cm (50λ). Los efectos de la
polarización se han tenido en cuenta midiendo ambas po-
larizaciones, vertical y horizontal, obteniendo unos resultados
muy prometedores para el demostrador en Banda X, usando
un objeto electricamente pequeño con detalles de1.3λ.


La utilización de antenas transmisoras con polarización
circular eliminará la necesidad de realizar múltiples medidas
disminuyendo el tiempo de adquisición.


El compromiso entre coste y velocidad es muy satisfactorio,
pudiendo llegar a realizar imágenes en unos pocos segundos.


La matriz de muestreo polar obtenida mediante este método
debe ser tenida en cuenta a fin de mejorar el algoritmo
holográfico implementado, para obtener ventaja de la gran
cantidad de puntos en formato angular.
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Resumen- In this paper a WDM switch is proposed; it is 
constituted by ring resonators assisted with Bragg gratings.  The 
proposed device presents second order and non periodic transfer 
functions.  The first property increases the rejection between 
channels, if we compared it with a similar device done with 
single ring resonators, and in addition allows scalability to 
greater number of channels without the restriction imposed by 
the periodic transfer function of a single ring resonator.  The 
device also permits the switching by changing the coupling 
factor of the input coupler.  This novel method allows the device 
to use less switching power, than a similar device due only 
injects free carriers in a small ring portion, that corresponding 
to one of the guides of the input directional coupler, and not at 
all the ring.  This device achieves crosstalks of more than 40 dB 
in the drop output, and attenuations of 30 dB in the through 
output, for channel spacing of 100 GHz. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


 Después de la aparición de la fibra óptica como medio de 
transmisión en la década de los 70, se ha ido proliferando el 
número de dispositivos que realizan funciones en el dominio 
óptico, y por ende, disminuyendo cada vez más la conversión 
óptico-eléctrica (O/E) y eléctrica-óptica (E/O) en los nuevos 
sistemas. 
 Una de las razones de este incremento es la demanda cada 
vez mayor en el ancho de banda de las redes ópticas.  Más 
específicamente, este incremento de tráfico causó un cuello de 
botella electrónico que con las redes totalmente ópticas se 
evitaba.  Por otro lado los costos de re escalamiento de las 
redes con conversores O/E y E/O eran muy grandes, mientras 
que con las redes totalmente ópticas no pasaba lo mismo al 
ser estas transparentes a la velocidad de modulación. 
 De entre todos los dispositivos que han ido apareciendo, 
uno de más importantes son los conmutadores WDM ópticos 
para redes multiplexadas en longitud de onda.  Los mismos 
tienen aplicaciones tanto individualmente, como formando 
parte de enrutadores ópticos y de matrices de conmutación 
ópticas.  Estos conmutan las diferentes longitudes de onda que 
se encuentran multiplexadas en longitud de onda, dentro de 
una misma fibra.  Permitiéndoles pasar o dirigiéndolas por 
otro camino según una señal de control. 
 La tecnología de fabricación de los mismos es muy 
variada, desde los conmutadores de niobato de litio, 
acustoópticos, termoópticos, de cristal líquido, basados en 


sistemas microelectromecánicos, en amplificadores ópticos de 
semiconductor, en resonadores en anillo (RA), de burbuja, 
holográficos, etc. [1]. 
 De entre todas estas tecnologías, los conmutadores de RA, 
son muy versátiles ya que pueden ser integrados junto con 
dispositivos optoelectrónicos en tecnología de silicio sobre 
aislante (SOI), sin embargo, al tener funciones de 
transferencia periódicas tienen la limitante de la cantidad de 
canales a multiplexar, además de presentar bajos rechazos si 
se construyen con RA sencillos.  Para vencer estas 
restricciones, se han propuesto estructuras que utilizan el 
efecto Vernier [2], y RA en cascada para realizar funciones de 
transferencia de mayor orden [3], sin embargo, esto 
aumentaría la huella del dispositivo dentro de la oblea de SOI, 
en el caso que se llegara a fabricar. 


Por otro lado son cada vez más importantes los procesos 
energéticamente eficientes, prestando atención tanto a los 
mecanismos de control ecológicos como económicos.  
Aunque en algunos casos el uso de las tecnologías de la 
información y las telecomunicaciones (TIC) puede ser 
beneficioso para el medio ambiente (por ejemplo, reduciendo 
los viajes), los países están cada vez más conscientes del gran 
crecimiento en el consumo de energía de las empresas de 
telecomunicaciones.  En particular, la predicción de 1-2 
órdenes de la magnitud en el crecimiento futuro del número 
de dispositivos conectados y el ancho de banda de la Internet, 
en sí mismo no es práctico si conduce a un crecimiento 
correspondiente en el consumo de energía. 
 Es por esto que estos conmutadores deben ser altamente 
eficientes en el consumo de energía.  Los conmutadores de 
RA actuales, utilizan mayormente para el control del los 
mismos la variación del índice de refracción del anillo 
mediante el efecto electroóptico, termoóptico, o la inyección 
de portadores, habiéndose fabricado estructuras altamente 
eficientes con guías de onda suspendidas [4].  Sin embargo, se 
necesita la inyección de corriente o de calor a lo largo de toda 
la longitud del anillo, lo que aumenta el consumo. 
 En este artículo, proponemos un conmutador óptico de 
RA, que vence la restricción impuesta por la periodicidad de 
la función de transferencia de los RA, al ingresar una función 
de transferencia no periódica dentro del mismo [5], lo cual 
permite tener una mayor cantidad de canales.  Las 
simulaciones del mismo se realizan con MATLAB.  Si se 







  


 


fabricara el mismo en óptica integrada, se aumentaría el 
rechazo sin tener que utilizar una huella más grande dentro de 
la oblea de SOI, al utilizar anillos simples con funciones de 
transferencia de segundo orden, haciendo que la circulación 
de la luz dentro del anillo sea en sentido horario como en 
sentido antihorario. 
 Además de esto, este dispositivo presenta un mecanismo 
de control mediante la variación de una constante de acoplo. 
Es decir, mediante el cambio de la misma podemos pasar el 
conmutador del estado de encendido al estado de apagado.  
Ésto permite ahorrar en el consumo de energía, al no 
necesitarse un cambio en el índice de refracción sobre toda la 
longitud del anillo, solo en una pequeña longitud de guía de 
onda, la que compone el acoplador direccional. 


II.  DISPOSITIVO 


El dispositivo propuesto está formado por la 
concatenación de varias unidades de conmutación básicas, 
una por cada longitud de onda a conmutar (canal de 
información).  En la Fig. 1, se muestra un esquemático de la 
unidad básica. 


 


 


 


 


 


 


 


Fig. 1. Unidad básica de conmutación 


Como se aprecia en la Fig.1, la unidad básica de 
conmutación consiste en un RA, con un interferómetro 
Michelson fabricado con redes de Bragg (RB), en donde la 
longitud de onda central (fo) de las mismas se encuentra 
sintonizada a uno de los máximos de la función de 
transferencia del resonador.  Además del RA, también 
encontramos en la misma un circulador que redirige la señal 
reflejada por el RA, hacia la salida S2 cuando el dispositivo 
está en estado de encendido. 


A.  Descripción de la unidad básica de conmutación 


El corazón de la unidad básica de conmutación es el RA 
con doble recirculación (RA2C), realizada mediante la 
introducción de una función transmisiva y a la vez reflexiva 
dentro del anillo.  La función utilizada en este caso es un 
interferómetro Michelson fabricado con un acoplador 
direccional como divisor de haz y dos RB idénticas, 
funcionando como espejos selectivos en frecuencia. 


Esta función permite que parte de la señal luminosa 
dentro del anillo se refleje y que parte se transmita, de modo 
que tendremos luz circulando dentro del anillo en sentido 
horario y antihorario.  Debido a esto la función de 
transferencia de este dispositivo, que se puede calcular 
utilizando las técnicas de la transformada Z, es de segundo 
orden [6].  Lo que proporcionará rechazos mayores a los 
obtenidos con conmutadores de anillo sencillos.  Igualmente 


este dispositivo presenta la particularidad de que su función 
de transferencia es aperiódica en frecuencia [5], ya que las 
RB integradas dentro del RA hacen que se rompa la 
periodicidad al ser su función de transferencia aperiódica. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


a) 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


b) 


Fig. 2. Funciones de transferencia a) en transmisión (salida S1) y b) en 
reflexión (salida S2) del RA2C, en estado de encendido. 


De manera particular tenemos que la función de 
transferencia por la salida S1, presenta dos ceros, que pueden 
ser reales o complejos conjugados, según el valor de Kc y K; 
constante de acoplo de entrada y del interferómetro 
Michelson respectivamente.  Mientras que la función de 
transferencia en la salida S2 presenta dos ceros en el origen. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


a) 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


b) 
Fig. 3. Funciones de transferencia a) en transmisión (salida S1) y b) 


en reflexión (salida S2) del RA2C, en estado de apagado. 
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En la Fig. 2, se muestran las funciones de transferencia en 
transmisión y en reflexión para este dispositivo, cuando está 
funcionando en estado de encendido.  Las mismas se 
obtuvieron mediante simulación, utilizando el programa 
MATLAB; con una longitud de anillo de 40 µm, unas 
pérdidas en las guías de 4 dB/cm, 0.1 dB de pérdidas en los 
acopladores y una constante de acoplo del Michelson de 
0.49, y del acoplador de entrada de 0.08.  Por su parte las RB 
simuladas presentaban una reflectividad del 99.9 % y un 
ancho de banda de 35 GHz.  En este estado el canal al cual 
está sintonizado la unidad básica se dirige a la salida S2, 
mientras que se rechaza en la salida S1. 


Como se puede apreciar no existe periodicidad en 
frecuencia (las RB filtran los picos laterales de la función de 
transferencia que tendría el RA sencillo) y los anchos de 
banda a mitad de máximo (ABMM) para la salida S2 y S1 
son de 14.2 GHz y 20.4 GHz respectivamente.  Estos ABMM 
pueden incrementarse si se disminuye el retardo de grupo 
dentro del anillo, el cual en nuestro caso depende 
mayoritariamente del retardo de grupo dentro de las RB; 
disminuyendo este podríamos incrementar considerablemente 
el ABMM.  Los rechazos que se obtendrían por la salida S2 
para canales espaciados 50 GHz serían de cómo mínimo 27.5 
dB, sufriendo una atenuación el canal seleccionado de 12.6 
dB.  Para la salida S1 el canal seleccionado se atenuaría en 
más de 20 dB.  Mientras que los otros canales en esta salida 
serían atenuados en 0.4 dB. 
 Las funciones de transferencia de este dispositivo, 
trabajando en estado de apagado, se muestran en la Fig. 3.  
Las mismas se obtuvieron mediante simulación con el 
programa MATLAB, utilizando los mismos parámetros que 
en la simulación en estado de encendido, excepto para el valor 
de la constante de acoplo de entrada, que en este caso vale 
0.01.  En este estado, el canal sintonizado se transmite por la 
salida S1, con una atenuación de 1.9 dB (menor que en el 
caso anterior), mientras que los otros canales sufren 
atenuaciones de menos de 0.2 dB.  Para la salida S2 se tendría 
una atenuación de 21.7 dB, para el canal sintonizado, casi el 
doble que en estado de encendido, mientras que el rechazo 
para los canales equiespaciados 50 GHz, sería de cómo 
mínimo 37.6 dB.  En cuanto al ABMM en estado de apagado, 
para la salida S2 tenemos que el mismo es de 7.4 GHz, casi la 
mitad del valor en estado de encendido. 


B.  Encendido y Apagado 


La conmutación del estado de apagado al de encendido en 
este dispositivo se realiza de una manera novedosa.  En este 
caso no se varía la longitud de camino óptico mediante la 
inyección de corriente o calor a la longitud total del anillo, 
como en previas propuestas.  En este caso la conmutación se 
logra al cambiar el valor de la constante de acoplo de entrada 
Kc. 


Esta funcionalidad se logra ya que la función de 
transferencia por la salida S1 puede tener ceros complejos 
conjugados, localizados lejos de la circunferencia unidad, y 
ceros reales distintos.  Donde uno de estos se puede localizar 
en la circunferencia unidad. 


El efecto de un cero real en la circunferencia unidad es 
hacer que en la salida S1 se rechace la longitud de onda a la 
cual está sintonizado el dispositivo (estado de encendido).  
Por otro lado ceros complejos conjugados alejados de la 


circunferencia unidad, harán que la salida S1 permita el paso 
de esta longitud de onda (estado de apagado). 


Para la salida S1, los ceros serán complejos conjugados 
siempre que Kc sea menor que un valor Klim, el cual es 
función de K, y viene dado por: 


P


P
K


2


411
lim


++−=             (1) 


Donde A viene dado por: 
( )


( )221


1


K


KK
P


−


−
=               (2) 


En donde para el valor utilizado de K (0.49), este K lim 
vale 0.0392.  Por lo cual para el estado de apagado se ha 
escogido un valor de Kc = 0.01 . 


En el caso de ceros reales distintos, Kc mayor que Klim, el 
módulo de cada cero cambia, uno a un valor mayor y el otro a 
uno menor que el valor que tenían los ceros complejos 
conjugados.  Pudiendo localizarse uno de los ceros reales 
distintos en el circulo unidad cuando el valor de Kc = 0.0852 
lo cual rechazaría la longitud de onda sintonizada (estado de 
encendido).  En nuestro diseño se ha utilizado un valor de Kc 
igual a 0.08, para este estado. 


Como vemos para pasar del apagado (Fig. 2) al encendido 
(Fig. 3), cambiamos la Kc de 0.01 a 0.08. 


Debido a estas particularidades del dispositivo no 
tenemos que inyectar corriente o calor en todo el anillo, para 
cambiar de un estado al otro, lo cual se reflejará en el 
consumo total de potencia del dispositivo. 


Para variar Kc se colocará en un sándwich de materiales 
semiconductores p y n, una de las guías de onda del 
acoplador (estructura p-i-n), aplicando voltaje se inyectarán 
portadores libres a la guía.  Esto causara una variación en el 
índice de refracción del material de esta guía (de silicio) que 
viene dado por [7]: 


( )0.822 188.8 10 8.5 10e hn N N− −∆ = − × ∆ − × ∆     (3) 


donde ∆Ne y ∆Nh son las variaciones en las 
concentraciones de electrones y huecos.   


Esta variación a su vez causará que se des sincronicen las 
constantes de propagación en las guías del acoplador 
direccional lo suficiente para variar la Kc y así lograr 
sintonizar el dispositivo. 


El acoplador se diseñará de modo que en reposo (sin 
inyección de portadores), Kc tenga un valor de 0.08, es decir, 
el dispositivo estará en el estado de encendido.  Mientras que 
cuando se inyecten portadores el dispositivo pasará al estado 
de apagado. 
 La variación de estimada del índice de refracción, para 
esta transición es de 0.22, lo cual requeriría concentraciones 
de 1.305·1020. 


C.  Dispositivo completo 


Con la unidad básica de conmutación se puede construir 
un conmutador WDM de 4 longitudes de onda, como se 
muestra en la Fig. 4. 


 
 
 
 
 
 


Fig. 4. Conmutador WDM de 4 longitudes de onda. 







  


 


En este caso cada una de las unidades de conmutación 
básicas están sintonizada a una longitud de onda, y 
dependiendo del estado de cada unidad, la señal pasara a 
través de la misma, o será redirigida a la salida drop 
correspondiente a su longitud de onda. 


En la Fig. 5, se aprecian las funciones de transferencia de 
salida del dispositivo para canales equiespaciados 100 GHz, 
mientras se extrae el canal 3, es decir, se simuló con las dos 
primeras y la última unidad de conmutación apagadas y la 
tercera encendida.  Como se aprecia en esta figura en la 
salida through, los canales adyacentes al número 3, son 
atenuados en menos de 3 dB, mientras el canal 3 es atenuado 
en 30 dB.  Por otro lado en la salida drop 3, tenemos que sólo 
se extra la señal correspondiente a la longitud de onda a la 
cual está sintonizada la unidad básica 3.  Con un rechazo de 
canal adyacente de 40 dB. 


En la Fig. 6, se aprecia las funciones de transferencia del 
conmutador, cuando se conmutan los cuatro canales.  Como 
vemos la atenuación de cada canal en la salida through es de 
30 dB, y en la salida drop 4, el rechazo es de más de 40 dB, 
con un ancho de banda de 20 GHz. 


 
 
 
 
 
 
 
 


a) 


 
 
 
 
 
 
 
 


b) 
Fig. 5. Funciones de transferencia del conmutador WDM, a) en la salida 


through y b) la salida drop 3, cuando se conmuta el canal 3. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


a) 


 
 
 
 
 
 
 
 


b) 
Fig. 6. Funciones de transferencia del conmutador WDM, a) en la salida 


through y b) la salida drop 4, cuando se conmutan los canales 1, 2, 3 y 4. 
 


III.  CONCLUSIONES 


Se ha presentado un conmutador WDM de 4 longitudes 
de onda constituido por resonadores en anillo asistidos con 
redes de Bragg.  El mismo presenta funciones de 
transferencia de segundo orden y aperiódicas, lo cual mejora 
el rechazo entre canales y le da escalabilidad, si lo 
comparamos con demultiplexores de anillos sencillos.  Se 
encuentra que los rechazos entre canales espaciados 100 
GHz, son de más de 40 dB.  Mientras que la atenuación en el 
canal seleccionado en la salida through es de 30 dB.  
Igualmente se muestra como este conmutador pasa de 
encendido a apagado, cambiando la constante de acoplo de 
entrada del dispositivo, lo cual es un mecanismo novedoso 
que implica la utilización de menos potencia para cambiar del 
estado de encendido al estado de apagado del dispositivo. 
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Resumen—A novel planar leaky-wave antenna (LWA) based
on a microstrip line loaded with metallic posts showing flexible
radiation properties, is presented in this paper. The control over
the complex propagation constant of the leaky-mode propagating
along the LWA, it allows to design tailored radiation patterns
while keeping high radiation efficiencies ηRAD . Concretely, by
means of the width W of the line, the control over the phase
constant β is mainly achieved and therefore the control over the
scanned pointing angle θRAD of the radiated main beam. On
the other hand, the leakage rate α, which is responsible for the
beamwidth ∆θ, is controlled by the periodicity P of the posts.
The planar design allows to synthesize the radiation pattern in an
original low-cost, low-profile and easily integrated planar LWA.
Several practical designs at 15 GHz have been simulated using
commercial full-wave software with the purpose of validating
the results of the proposed antenna.


I. INTRODUCCIÓN


Las antenas leaky en tecnologı́a planar (PLWA) han recibi-
do un elevado interés tras las primeras propuestas realizadas
en tecnologı́a microstrip por Ermert y Menzel [1], [2], ya
que combinan las caracterı́sticas propias de antenas planares
(bajo perfil, bajo coste y facilidad de integración con otros
dispositivos planares) con las prestaciones de escaneo en
frecuencia, alta directividad y facilidad de alimentación que
ofrecen las antenas leaky. No obstante, no fue hasta los
trabajos llevados a cabo por Oliner y Lee [3], [4] donde se
dio una explicación de los fenómenos leaky asociados a estos
tipos de antenas y concretamente a la naturaleza compleja
del primer modo de orden superior de la lı́nea microstrip.
Dicho modo presenta caracterı́sticas de radiación cuando es
excitado convenientemente, sin embargo también presenta el
inconveniente de que en una lı́nea microstrip convencional no
es el modo fundamental y por tanto se requieren complicadas
estructuras para su correcta excitación [5]. Una variante al
diseño de Menzel fue propuesta por Thiele et al. [6] con la
ventaja de suprimir el modo fundamental de la lı́nea microstrip
y por tanto pasando a ser el primer modo de orden superior,
el modo fundamental de la nueva lı́nea microstrip llamada
half-mode microstrip line.


Las PLWAs propuestas hasta la fecha han contado con el
inconveniente de no poder controlar simultáneamente la tasa
de radiación α y la constante de fase β del modo leaky. La


importancia de dicho control simultáneo radica en que para
antenas leaky, el control sobre el ángulo de apuntamiento
θRAD viene dado principalmente por la constante de fase β
y el ancho de haz ∆θ por la tasa de radiación α. Además,
para conseguir una elevada eficiencia de radiación ηRAD se
requiere combinar ambos parámetros de α y β junto con la
longitud de la antena LA. Por todo ello, no es posible obtener
un diseño de antena con unos determinados valores de θRAD
y ∆θ, sin un control adecuado de α y β.


Diversos diseños realizados en tecnologı́as de guı́a de
onda [7] y combinación guı́a de onda-circuito planar [8] han
permitido obtener el control simultáneo de α y β, pero con
el inconveniente de ser diseños voluminosos y más difı́ciles
de fabricar que las PLWAs. La aparición de la tecnologı́a de
guı́a de onda en substrato integrado (SIW) [9] ha permitido
la aparición de nuevas PLWAs [10], sin embargo, el control
de α y β todavı́a no ha sido demostrado.
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Fig. 1. Vista tridimensional de la PLWA y de sus principales parámetros
geométricos.


II. ESTRUCTURA DE LA PLWA


En la Fig. 1 se muestra una vista tridimensional de la
PLWA propuesta en este artı́culo junto con sus principales
parámetros geométricos. La antena está formada por una







lı́nea microstrip, a la que se le han añadido dos filas de
postes metálicos periódicos separados una distancia W . Esta
configuración es similar a una SIW convencional [9] pero con
la particularidad de que el periodo P entre postes de una de
esas filas es suficientemente grande para permitir el paso de
energı́a. De hecho, la fila de postes se comporta como una
superficie parcialmente reflectante (PRS) cuya transparencia
es controlada por P y permite el acoplo de energı́a a la sección
de la lı́nea microstrip de anchura W0 que es la que posibilita
la radiación hacı́a el exterior como se aprecia en la Fig. 2,
donde se representa la distribución de campo eléctrico en el
plano x-y (plano E) de una sección de la PLWA. Se puede
observar como dichas lı́neas de campo eléctrico se acoplan
hacı́a el exterior consiguiendo una radiación orientada en el
eje y. También se observa como la energı́a pasa a través de
la PRS, al contrario de lo que ocurre en la fila de postes con
periodo P0, donde debido a que el periodo es suficientemente
pequeño no permite el paso de energı́a y esta se encuentra
confinada. De hecho, la fila de postes con periodo P0 se puede
considerar como un conductor eléctrico perfecto (PEC).


Fig. 2. Distribución de las lı́neas de campo eléctrico en una sección de la
PLWA (plano E).


La SIW PLWA ha sido diseñada para trabajar con su modo
fundamental (TE10). Dicho modo operando en el régimen
adecuado puede ser considerado como leaky y por tanto
permite que se radie parte de la energı́a que transporta. No
obstante, para comenzar el proceso de diseño se utilizarán
las fórmulas convencionales empleadas en guı́as de onda
para obtener la constante de propagación (1) junto con las
correcciones necesarias para su uso en SIW (2), además se
ha de tener en cuenta que dichas correcciones solo serán
válidas para un rango de valores donde se cumpla que la
relación entre el periodo P y el diámetro de los postes d
sea menor que 3 ( P/d < 3) y por tanto no se podrán
utilizar para caracterizar adecuadamente todo el régimen de
funcionamiento de la PLWA [11].


k1,0 = β − jα =


√
k0


2εr −
(


π


aWG


)2


(1)


aWG = W − 1,08
d2


P
+ 0,1


d2


W
(2)


donde aWG representa la anchura de la guı́a rectangular
equivalente, εr la permitividad relativa del medio, k0 = 2π/λ0
el número de onda en el espacio libre y W la separación entre
las filas de postes (ver Fig. 1).


La dispersión en frecuencia del modo leaky obtenida a partir
de (1) y (2) es representada en lı́nea continua en la Fig. 3,
junto con los resultados obtenidos con el simulador comercial
full-wave HFSS [12] mostrados con cı́rculos. Dichas curvas
han sido obtenidas para una antena con los siguientes paráme-
tros: W = 7,6 mm, P = 4,93 mm, d = 1 mm, P0 = 2 mm,
W0 = 1,7 mm, h = 1,57 mm y εr = 2,2. En ellas se puede
apreciar los diferentes zonas de funcionamiento del modo
leaky. Concretamente dicha zona se encuentra delimitada
por la frecuencia de corte (β = α) en su lı́mite inferior
(f = 12 GHz) y en su lı́mite superior por la zona de onda de
superficie (β/k0 = 1) a una frecuencia de f = 18 GHz.
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Fig. 3. Dispersión en frecuencia de la constante de propagación compleja del
modo leaky de la antena propuesta.


Una estructura similar fue propuesta en [13] pero limitando
el plano de masa a la sección W0 de la lı́nea microstrip. Esta
limitación provoca que la energı́a se radie de forma lateral en
vez de obtener una radiación vertical, como es caracterı́stica
en antenas leaky microstrip [1]–[3], [6], [7].


III. ANÁLISIS DE LA PLWA


Las propiedades de radiación en LWA vienen descritas por
la constante de propagación compleja del modo leaky que se
propaga a lo largo de la dirección longitudinal de la antena
[7]:


kz = β − jα (3)


donde la constante de fase β es directamente proporcional a
la dirección de radiación (4) y la tasa de radiación α a el
ancho de haz (5) y a la eficiencia de radiación ηRAD (6).


sin θRAD ≈ β


k0
(4)


∆θ ≈ 1
LA
λ0


cos θRAD
(5)


ηRAD = 1 − e−2αLA = 1 − e−4π α
k0


LA
λ0 (6)


Para el diseño de LWAs preferiblemente se escoge un valor
entorno a ηRAD = 90 % para poder realizar un control viable
de la función de iluminación a lo largo de la LWA [7].







A. Control de la Constante de Propagación del Modo Leaky


Una vez que se ha comprendido la necesidad de conseguir
un control simultáneo de β y α, para obtener los valores
deseados de θRAD y de ∆θ, mientras se mantiene una alta
eficiencia de radiación, se van a explicar los mecanismos para
controlar dichos parámetros en la antena propuesta.


En este tipo de antenas, las corrientes magnéticas equiva-
lentes M creadas en el borde la lı́nea microstrip actúan como
fuentes lineales en el eje z, por este motivo, la directividad
es obtenida en el plano H (plano y-z) mientras que para el
plano E (plano x-y) se consigue un diagrama no directivo
[7]. No obstante, mediante una configuración en array en
el eje x también se puede lograr directividad en el plano
E [7]. La intensidad de M es modulada por medio de la
transparencia de la PRS y su fase mediante la constante de
fase β del modo leaky, por esta razón se podrán sintetizar
los diagramas de radiación deseados manteniendo una alta
eficiencia de radiación.


Los parámetros de diseño utilizados para realizar dicha
modulación son la periodicidad P entre postes y el ancho
W de la lı́nea microstrip. En la Fig. 4 y Fig. 5 se muestra la
evolución de θRAD y α/k0 en función de P y W , en donde se
observa como ambos parámetros se encuentran influenciados
mutuamente y por tanto se hace necesario un control sobre
ambos para poder realizar diseños con una eficiencia de
radiación de ηRAD = 90 %. Para estas curvas se ha utilizado
una frecuencia de diseño de 15 GHz y los siguientes valores
para el substrato: h = 1,57 mm y εr = 2,2. El resto
de parámetros de diseño son los siguientes: d = 1 mm,
P0 = 2 mm y W0 = 1,7 mm.


En la Fig. 4 se observa como la tasa de radiación α/k0
incrementa conforme lo hace P debido al aumento de la
transparencia de la PRS, obteniendo un valor α/k0 ≈ 0 para
P = 2 mm y α/k0 = 0,026 para P = 5 mm. Otro fenómeno
observado, es como θRAD también se ve afectado con el
incremento de P , esto es debido a el aumento de la anchura
efectiva de la cavidad y por tanto de la β del modo leaky
propagado.


El efecto producido por la variación de la anchura W de la
lı́nea, la cual controla principalmente la frecuencia de corte
del modo leaky TE10 de la SIW (1), (2), es mostrado en
la Fig. 5. Se observa como el ángulo de apuntamiento varı́a
desde θRAD = 10◦ para W = 6,9 mm hasta θRAD = 62◦


para W = 8,8 mm. El incremento de W también produce una
disminución de la tasa de radiación, debido a que al tener un
ángulo más rasante se producen menos reflexiones a lo largo
de la longitud de la antena LA y por tanto el valor de α/k0
es menor, por contra cuando se disminuye el valor de W
el ángulo de apuntamiento θRAD se aproxima a broadside
(θRAD = 0, medido desde el eje y) con lo que se producen
más reflexiones a lo largo de la antena y por consiguiente
una mayor α/k0. No obstante, también se puede ver como a
partir de W ≈ 7,1 mm el valor α/k0 también decrece para
valores más pequeños de W , esto es debido a que el modo
comienza a tener una naturaleza predominantemente reactiva
al estar próximo a la zona de corte y la energı́a que se radia
a lo largo de la antena es menor.


2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
10


20


30


40


50


60


70


θ
(d


e
g


re
e
s
)


 


 


2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
0


0.01


0.02


0.03


0.04


0.05


P(mm)


α
R


A
D
/k


0


 


 


Freq=15 GHz
ε
r
=2.2


h=1.57mm
W=7.4mm


Fig. 4. Curvas de θRAD y αRAD/k0 variando el periodo P y un valor
constante de W = 7,4 mm a una frecuencia de 15 GHz.
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Fig. 5. Curvas de θRAD y αRAD/k0 variando la anchura W y un valor
constante de P = 4 mm a una frecuencia de 15 GHz.


IV. RESULTADOS


En esta sección se van a mostrar diferentes diagramas
de radiación en el plano H (plano y-z), variando tanto el
ángulo de apuntamiento θRAD como el ancho de haz ∆θ para
demostrar la capacidad de controlar el diagrama de radiación
en la antena propuesta. Para el diseño de las antenas se ha
utilizado una frecuencia de 15 GHz y las siguientes dimensio-
nes: d = 1 mm, P0 = 2 mm, W0 = 1,7 mm, h = 1,57 mm y
εr = 2,2. Los valores de W , P y LA obtenidos a partir de
procesar curvas similares a las representadas en Fig. 4 y Fig. 5,
varı́an para cada diseño y han sido escogidos para conseguir
una ηRAD = 90 % en todos los casos. Los resultados han sido
obtenidos a partir de los datos de las simulaciones realizadas
con HFSS.


En la Fig. 6 se han representado los diagramas de radiación
de tres diseños diferentes de la PLWA. En ellos se ha
mantenido el ancho de haz constante en ∆θ = 20◦ para
los tres ángulos de apuntamiento utilizados (θRAD = 10◦,
θRAD = 30◦ y θRAD = 50◦). Por el contrario en la Fig. 7,
se muestran los diagramas de radiación para tres diseños en
donde el ángulo de apuntamiento permanece constante en







θRAD = 30◦, y es el ancho de haz el que varı́a en los tres
casos (∆θ = 5◦, ∆θ = 10◦ y ∆θ = 20◦).
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Fig. 6. Diagramas de radiación en el plano H a una frecuencia de 15 GHz
para diferentes ángulos de apuntamiento (θRAD = 10◦, θRAD = 30◦ y
θRAD = 50◦) y un ancho de haz constante ∆θ = 10◦.
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Fig. 7. Diagramas de radiación en el plano H a una frecuencia de 15 GHz
para diferentes anchos de haz (∆θ = 5◦, ∆θ = 10◦ y ∆θ = 20◦) y un
ángulo de apuntamiento constante θRAD = 30◦.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado una nueva antena leaky-
wave en tecnologı́a planar con la capacidad de controlar el
diagrama de radiación para diseños con una eficiencia de
radiación de ηRAD = 90 %. La antena propuesta está formada
por una lı́nea microstrip a la que se le han añadido dos filas
de postes metálicos periódicos. Dichos postes permiten que la
estructura se comporte como una guı́a SIW, pero radiando de
forma similar a las antenas leaky microstrip convencionales.
Además el control de la periodicidad P de una de las filas
permite que se controle la tasa de radiación α. Por otro
lado, la constante de fase β es controlada principalmente por
la separación W que existe entre las filas de postes. Para
demostrar la capacidad de controlar el diagrama de radiación,


se han diseñado cinco prototipos a una frecuencia de 15 GHz
en donde se ha variado el ángulo de apuntamiento θRAD y la
anchura de haz ∆θ de forma independiente.
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TECNOLOGÍA PLANAR


Alejandro Javier Martinez-Ros(1), José Luis Gómez-Tornero(1),
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Resumen—An efficient technique to characterize the behavior
of the leaky-mode complex propagation constant of a planar
leaky-wave antenna (PLWA) is presented in this paper. The
proposed technique is based on a transverse resonance network
TRN of the PLWA, which is similar to a substrate integrated
waveguide SIW with the particularity that the distance between
posts in one of its row of metallic posts, is large enough to allow
the energy pass through it and thus behaving like a partially
reflective surface PRS. The associated impedance of this row
of metallic posts is rigorously analyze by means of an electric
field integral equation EFIE based on the Green’s function one
dimensional periodic current filaments that has been solved by
the method of moments MoM. Moreover, in order to validate
this technique several practical designs at the design frequency
of 15 GHz have been analyzed and compared with simulations
using commercial full-wave software.


I. INTRODUCCIÓN


Durante las últimas décadas la técnica de resonancia trans-
versa ha sido ampliamente utilizada para analizar de una
forma eficiente diferentes tipos de estructuras de microondas.
No obstante, su uso ha sido reducido en la actualidad debido
a la gran capacidad y versatilidad que nos ofrecen las herra-
mientas comerciales de análisis electromagnético disponibles
en el mercado. Dichas herramientas se basan en técnicas de
computación como por ejemplo el método de elementos finitos
(FEM) en el caso de HFSS [1] o el de diferencia finita en
el dominio del tiempo (FDTD) en CST [2], en las que para
algunas aplicaciones la obtención de los parámetros deseados
se puede convertir en una tarea difı́cil de conseguir, además
de requerir un elevado consumo computacional. Un ejemplo
de tales aplicaciones son las antenas leaky-wave (LWAs) [3],
para las cuales, la constante de propagación compleja del
modo leaky propagándose a lo largo de la antena, puede ser
obtenida de manera sencilla mediante una red equivalente de
resonancia transversa (TRN). Dicha TRN representa mediante
un modelo de lı́neas de transmisión el circuito equivalente
del dispositivo a analizar. Además, las discontinuidades de la
estructura son caracterizadas mediante impedancias que refle-
jan el comportamiento fı́sico de las mismas. En este artı́culo,
alguna de estas impedancias han sido calculadas mediante la
solución de la ecuación integral de campo eléctrico (EFIE) [4]
combinada con la función de Green unidimensional para hilos


de corriente periódicos [5]. Este procedimiento se muestra
muy eficiente ya que el número de incógnitas necesarias para
resolver el problema electromagnético mediante el método
de los momentos (MoM) se reduce a aquellas usadas para
expandir la densidad de corriente eléctrica en el contorno de
los obstáculos conductores en solo un periodo de la estructura.


Un ejemplo de una TRN para una LWA planar (PLWA)
desarrollada en tecnologı́a de guı́a de onda en substrato inte-
grado (SIW) fue propuesta en [6], pero radiando lateralmente
[7, pp. 179–183] y con la limitación de obstáculo pequeño que
presenta el uso de la impedancia equivalente de postes induc-
tivos periódicos descrita en [7, pp. 285–289]. En la pasada
década, un elevado número de componentes de microondas
tales como filtros, antenas, divisores de potencia, transiciones,
acopladores, etc. han sido propuestos y estudiados en esta
tecnologı́a SIW [8]. Algunas de las principales ventajas de
trabajar con componentes en dicha tecnologı́a son las bajas
pérdidas y la facilidad de integración con otros dispositivos
planares dentro del mismo substrato. Por este motivo, se hace
relevante el poder conseguir antenas planares con propiedades
de radiación flexibles que a su vez pudieran ser integradas con
el resto de componentes en el mismo substrato.


Para resumir, en este artı́culo se presenta una red de reso-
nancia transversa (TRN) para analizar una LWA en tecnologı́a
planar. En la sección II, se implementa la técnica de análisis
para la LWA propuesta. Una descripción del mecanismo de
operación de la PLWA se realiza en la sección III. Con el
objetivo de validar la TRN, en la sección IV se han comparado
los resultados de los diseños obtenidos con la TRN, con
simulaciones realizadas con el software comercial de análisis
electromagnético HFSS. Para finalizar las conclusiones del
trabajo se detallan en la sección V.


II. TRN DE LA LWA EN TECNOLOGÍA PLANAR


En esta sección se ha implementado una TRN con el
propósito de analizar y caracterizar una PLWA, basada en una
lı́nea half-mode microstrip a la que se le ha añadido una fila
de postes metálicos periódicos [9]. En la Fig. 1 se muestra una
vista tridimensional de la estructura junto con sus principales
parámetros geométricos. El modo fundamental de esta PLWA
es similar al TE10 pero con la particularidad de que la fila de







postes añadida va a contar con un periodo P suficientemente
grande para permitir el paso parcial de energı́a a través de
ellos [6], [9], [10]. Además, la prolongación del plano de masa
cargado con dieléctrico produce una radiación orientada en el
eje y tı́pica de las antenas microstrip y half-mode microstrip
[11]–[13] y diferente de la presentada en [6] con radiación
lateral.
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Fig. 1. Vista tridimensional de la PLWA junto con sus principales geométri-
cos.


Un esquema de la TRN usada para caracterizar la PLWA
presentada en esta comunicación es mostrada en la Fig. 2. La
TRN esta formada por dos secciones de lı́nea de transmisión
(TL) de longitud W y W0, en donde se propaga la constante
de propagación transversa kx del modo leaky con la impe-
dancia caracterı́stica Z0 para modos TE, la cual se expresa
mediante la siguiente relación:


Z0 =
2πfµ


kx
(1)


donde f representa la frecuencia y µ la permeabilidad
magnética del medio.


Kx, Z0Kx, Z0 ZPZP0
ZRAD


W W0


Fig. 2. Red equivalente transversa de la PLWA propuesta.


Ambas TLs se encuentran conectadas por la impedancia
ZP , la cual determina la impedancia de una fila de postes
metálicos periódicos espaciados con un periodo P (ver Fig. 1).
Esta impedancia ha sido caracterizada mediante la resolución
de la ecuación integral de campo eléctrico (EFIE) de las
funciones de Green de hilos de corriente periódicos por el
método de los momentos (MoM), en donde la excitación es
una onda plana verticalmente polarizada en el eje y.


La forma en el dominio espectral de la función de Green
utilizada en el núcleo de la EFIE, es mostrada (2) como una
suma infinita de términos exponenciales. Dicha función de
Green exhibe una lenta convergencia y por la tanto se hace
necesario el uso de técnicas de aceleración para lograr un


método numéricamente eficiente. En este caso, se ha empleado
el método de Kummer [14], [15] para conseguir una rápida
suma de la función de Green, y que por lo tanto solo unos
pocos términos sean necesarios para lograr un cálculo preciso.


G(x, z;x′, z′) =


+∞∑
n=−∞


µ0


2P


e−jkxp|x−x
′|


jkxp
ejkzp(z−z


′) (2)


donde


kzp =
2πn


P
− k0
√
εr cosφ


y


kxp =


√
k0


2εr − kzp2


con el número de onda en el espacio libre k0 = 2πf
√
µ0ε0,


y la permitividad relativa del medio εr.
En lado izquierdo, la TL es terminada por la impedancia


ZP0
, la cual puede ser obtenida de forma equivalente a ZP


pero empleando en la función de Green un periodo P0 en
lugar de P . No obstante, en este artı́culo la impedancia ZP0


será aproximada por un conductor eléctrico perfecto (PEC),
ya que la relación P0/d = 2 es suficientemente pequeña para
despreciar las pérdidas en esa lado de la lı́nea, y por lo tanto
solo se producirá una variación en la anchura efectiva de la
lı́nea [10]. Con el objetivo de mantener la concordancia con
los resultados obtenidos con la TRN y evitar la alteración de
la anchura efectiva, las simulaciones full-wave serán realizas
teniendo en cuenta esta condición.


El otro lado de la TL de longitud W0 se encuentra termi-
nada por la impedancia ZRAD. Esta impedancia caracteriza
la discontinuidad que sufre una onda plana verticalmente
polarizada al suprimirse la placa superior en una guı́a de
placas paralelas cargada de dieléctrico. En [16] se dio una
aproximación en forma cerrada para substratos eléctricamente
finos (k0h ≤ 0,2).


La función a minimizar es dada por la ecuación de reso-
nancia transversa (TRE), y se puede expresar en términos de
coeficientes de reflexión:


ΓL(kx) · ΓR(kx) = 1 (3)


los cuales son obtenidos a partir de la TRN representada en
Fig. 2.


III. DISEÑO DE LA PLWA


La PLWA analizada en este artı́culo tiene la versatilidad de
permitir mediante el control de sus parámetros geométricos
W y P , el seleccionar el ángulo de apuntamiento θRAD y
el ancho de haz ∆θ, para diseños con una alta eficiencia
de radiación ηRAD. En LWAs la constante de propagación
compleja del modo leaky:


kz = β − jα (4)


determina las propiedades de radiación de la antena. En
concreto, a partir de la constante de fase β se puede determinar
el ángulo de apuntamiento (5) y el ancho de haz (6) por
medio de la tasa de radiación α. Por otro lado, la cantidad de







potencia radiada depende directamente de α y LA, y establece
la eficiencia de radiación de la antena (7) [3]:


sin θRAD ≈
β


k0
(5)


∆θ ≈ 1
LA
λ0


cos θRAD
(6)


ηRAD = 1− e−2αLA = 1− e−4π
α
k0


LA
λ0 (7)


De las ecuaciones anteriores se puede concluir como se
requiere un control simultáneo sobre α y β, con el objetivo
de sintetizar el diagrama de radiación deseado mientras se
mantiene una alta eficiencia de radiación.
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Fig. 3. Dispersión en frecuencia de la constante de propagación compleja del
modo leaky de la antena propuesta.


En la Fig. 3 se representa la dispersión en frecuencia
del modo leaky TE10 para una antena con los siguientes
parámetros: W = 7,5 mm, P = 3 mm, d = 1 mm,
W0 = 1,5 mm, h = 0,508 mm y εr = 2,2. Los resultados
obtenidos usando la TRN son representados en lı́nea continua
azul para β/k0 y en lı́nea roja para α/k0, por otro lado los
resultados proporcionados con el software full-wave HFSS
son dibujados con cı́rculos. Comparando ambos resultados se
puede observar el elevado grado de semejanza entre ellos en
todo el régimen leaky, con lo que se validan los resultados
de la TRN presentada en este artı́culo. Además viendo los
resultados obtenidos con la TRN se puede determinar como
el régimen leaky comprende desde 13,7 GHz (frecuencia de
corte, β/k0 = α/k0) hasta 18,6 GHz (zona de onda superficie,
β/k0 ≥ 1) [3].


Para la antena propuesta, el control de θRAD se realiza
principalmente por medio de la anchura W mientras que para
α se utiliza el periodo P . No obstante, dado que ambos valores
se encuentras acoplados, se produce una afección mutua entre
ellos y por lo tanto se hace necesario el conseguir un control
simultáneo sobre los parámetros P y W , con el objetivo
de lograr los valores buscados para α y β. En Fig. 4 y
Fig. 5 se muestra un ejemplo para validar el comportamiento
mencionado.


En la Fig. 4 se representa el comportamiento de θRAD y
α/k0 para un valor fijo de W = 7,5 mm y una variación
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Fig. 4. Curvas para α/k0 y θRAD variando el periodo P y un valor constante
de W .
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Fig. 5. Curvas para α/k0 y θRAD variando el ancho W y un valor constante
de P .


de P desde 2 mm hasta 5 mm. Se observa como desde P =
3 mm hasta P = 5 mm el valor de α/k0 crece desde α/k0 =
0,0015 hasta α/k0 = 0,012. Esta tasa de radiación se debe
principalmente a las pérdidas por radiación, mientras que para
valores menores de P = 3 mm este crecimiento se debe a la
naturaleza reactiva del modo leaky [3]. Por otro lado, el valor
de θRAD varı́a desde 20◦ hasta 50◦ mostrando la afección
mutua entre α y β.


El comportamiento de θRAD y α/k0 en función de W para
un valor fijo de P = 3 mm se muestra en la Fig. 5. Para
este caso, se puede observar como el ángulo de apuntamiento
varı́a desde θRAD = 0◦ hasta θRAD = 75◦, mientras que la
variación de α/k0 en la región activa (β > α, W ≈ 6,7 mm)
es muy lenta.


De las curvas anteriores se pude concluir como se requiere
un control mutuo sobre ambos parámetros para poder conse-
guir diseñar los diagramas de radiación deseados mientras se
mantiene una alta eficiencia de radiación.







IV. RESULTADOS


Con el objetivo de validar la TRN mostrada en la sección
anterior y demostrar la capacidad para sintetizar el diagrama
de radiación deseado. Se han diseñado tres antenas a una
frecuencia de 15 GHz en un substrato sin pérdidas con las
siguientes caracterı́sticas: h = 0,508 mm y εr = 2,2. Estos
tres diseños presentan tres ángulos de apuntamiento distintos
(θRAD = 10◦, θRAD = 30◦ y θRAD = 50◦) y un mismo
ancho de haz ∆θ = 10◦. Además, la eficiencia de radiación
permanece constante en ηRAD = 90 % para los tres diseños.
Los resultados obtenidos con la TRN han sido comparados
con simulaciones realizadas en el simulador full-wave basado
en el método de elementos finitos HFSS [1].
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Fig. 6. Variación del ángulo de apuntamiento θRAD para un valor constante
de ∆θ = 10◦.


En la Fig. 6 se representan los diagramas de radiación en el
plano H (plano y-z) de los tres diseños con diferentes ángulos
apuntamiento y valor constante de ancho de haz ∆θ = 10◦.
Los resultados obtenidos con la TRN han sido representados
en lı́nea continua, mientras que los simulados con HFSS
aparecen en lı́nea discontinua. Al comparar ambos resultados
se observa una elevada semejanza entre ellos, validando por
tanto la TRN y confirmando la flexibilidad para sintetizar el
diagrama de radiación deseado, mientras se mantiene la alta
eficiencia de radiación.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha implementado una técnica de resonan-
cia transversa (TRT) para analizar eficientemente una PLWA
basada en una lı́nea microstrip a la que se le han añadido
dos filas de postes metálicos periódicos. La TRT hace uso
de una precisa y rápida técnica de ecuación integral utilizada
para modelar la impedancia equivalente correspondiente a una
fila infinita de postes conductores. La ecuación integral es
formulada usando la función de Green de una distribución
periódica de hilos de corriente. Esta función de Green ha sido
eficientemente calculada mediante la técnica de aceleración de
Kummer. La antena combina la flexibilidad para elegir tanto
el ángulo de apuntamiento como el ancho de haz, mientras
se mantiene una alta eficiencia de radiación. Además, posee
la ventaja de ser realizada en tecnologı́a enteramente planar
con las ventajas de fácil integración y bajo coste que ello


conlleva. El diseño propuesto puede ser considerado como
una guı́a de onda integrada en substrato (SIW) en donde el
ancho de la cavidad W y la periodicidad entre postes P puede
ser variado para controlar de una manera independiente las
principales caracterı́sticas de radiación de la PLWA: ángulo
de apuntamiento, ancho de haz (directividad) y eficiencia de
radiación. Con el objetivo de validar los resultados teóricos
obtenidos con la TRT, se ha realizado una comparación con
simulaciones realizadas con software comercial full-wave y la
semejanza ha sido muy buena. Además, tres diseños operando
a una frecuencia de 15 GHz han sido simulados y la capacidad
para variar el ángulo de apuntamiento y el ancho de haz, para
una eficiencia de radiación de ηRAD = 90 %, ha quedado
demostrada.
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Abstract- This paper presents the design, the simulation and 
the experimental measurements of a pasive tunable microwave 
phase shifter device based on liquid crystal technology. The 
anisotropic dielectric properties of nematic liquid crystals are 
used to achieve a voltage-controlled phase shifter. The phase of 
the device at 10 GHz is measured using a network analyzer. DC 
and AC voltage are applied to the phase-shifter in order to 
polarize the liquid crystal molecules and the differential phase 
shift (is measured for several values of voltage. At 10 GHz, a 
maximum differential phase shift of 45º is measured when an 
AC voltage of 10 Vrms is applied. 


I. INTRODUCCIÓN 
Los cristales líquidos (CL) se conocen ampliamente por 


sus excelentes características electro-ópticas, así como por 
sus bajos voltajes de operación o su reducido consumo de 
potencia. Estas características tan favorables les han llevado 
a liderar los mercados de los dispositivos de visualización 
gráfica en dispositivos visualizadores de equipos portátiles 
desde hace más de veinte años. Tal es su implantación en el 
mercado que, en esta última década, han llegando a suplantar 
a otras tecnologías más establecidas y maduras de pantallas 
en el entorno doméstico, como son las pantallas CRT. 


Sin embargo, los dispositivos de visualización no son el 
único mercado en el que se emplean los CL. Gracias a las 
propiedades electro-ópticas anisótropas de sus moléculas, 
con distintos valores en función de la dirección en que se 
midan, los CL han comenzado a utilizarse en aplicaciones 
muy alejadas de las tecnologías de visualización [1, 2]. En 
concreto, durante la última década, ha surgido un interés 
creciente en el entorno investigador que propone el uso del 
CL para dispositivos sintonizables en el rango de las 
microondas. 


De las diferentes fases que pueden tener los CL, la fase 
nemática es la más utilizada en la investigación y desarrollo 
de dispositivos sintonizables. El CL en su fase nemática no 
presenta orden posicional puesto que las posiciones de los 
centros de masa  de las moléculas están desordenadas. Sin 
embargo, las moléculas se encuentran macroscópicamente 
ordenadas en una dirección preferente que viene dada por el 
vector director molecular. Debido al carácter anisótropo del 
CL, la permitividad dieléctrica relativa tiene dos estados o 
valores extremos, son εr⊥ y εr||, que representan, 
respectivamente, la permitividad dieléctrica relativa 
perpendicular y paralela, medidas respecto a la orientación 
del vector director. Gracias a que las moléculas de CL son 
polares, y por tanto se alinean con el campo eléctrico, los CL 
nemáticos son buenos candidatos para desarrollar 


componentes electrónicos en los que la permitividad se 
utiliza como magnitud dieléctrica variable. 


El auge de dispositivos sintonizables o reconfigurables 
para equipos de RF multibanda, ha motivado la aparición en 
investigación de diversos dispositivos sintonizables basados 
en tecnología de CL. En estos dispositivos el CL desempeña 
la función de sustrato, cuya permitividad dieléctrica relativa,  
εr, se puede variar externamente aplicando un campo 
eléctrico (εr⊥<εr<εr||). Se encuentran descritas en la 
bibliografía investigaciones recientes que demuestran la 
viabilidad de los dispositivos sintonizables basados en 
tecnología de CL para el rango de las microondas. 
Dispositivos condensadores sintonizables [3], líneas de 
retardo variable [4], resonadores [5] o antenas de frecuencia 
sintonizable [6], son algunos de las realizaciones que sirven 
como ejemplo. 


Entre los dispositivos para microondas basados en 
sustrato de CL nemático, se ha desarrollado una especial 
actividad investigadora en dispositivos pasivos de fase 
sintonizable [7-9]. En este artículo se presentan las resultados 
conseguidos con un desfasador que se ha implementado 
utilizando un CL nemático comercial de alta anisotropía 
dieléctrica. En primer lugar, se explica la estructura del 
desfasador construido, mostrando los resultados de las 
simulaciones realizadas a partir de dicha configuración. A 
continuación, se presentan los resultados experimentales 
obtenidos, mostrando la variación de fase frente al voltaje de 
polarización aplicado para una frecuencia de microondas de 
10GHz. Se analiza el efecto que tiene sobre la variación de 
fase el uso de un voltaje de polarización continuo, o alterno 
sinusoidal de baja frecuencia. Para finalizar, los resultados 
conseguidos se compararán con los presentados en otros 
artículos en los que utilizan CL nemáticos comerciales 
diferentes. 


II. CONFIGURACIÓN DEL DISPOSITIVO 
En este apartado se presenta un análisis teórico básico del 


funcionamiento de los dispositivos desfasadores basados en 
CL. Posteriormente, se continúa con la descripción física del 
dispositivo diseñado. Finalmente se presentan los resultados 
de simulación obtenidos para el dispositivo, para lo cual se 
ha utilizado un software específico.   


A.  Retardo de fase y permitividad 
El desplazamiento de fase () conseguido con un 


desfasador como el construido se corresponde con la fase del 







  


 


parámetro de transmisión S21. La máxima variación de fase 
que se puede conseguir, estará determinada por la diferencia 
de desplazamientos de fase para los dos estados de 
polarización de CL. La máxima variación viene dada por: 


 훷 =
360° ∙ 푓 ∙ 푙 ∙ 휀 || −√휀 


푐  (1) 


donde l es la longitud de la línea de retardo, f la frecuencia, c 
la velocidad de la luz y εr|| y εr⊥ las permitividades relativas 
de los dos estados de polarización posibles para el CL.  


B.  Estructura del dispositivo 
El dispositivo desfasador se ha implementado siguiendo 


una estructura tipo microstrip invertida. Este tipo de 
estructuras permiten que el desarrollo e implementación sea 
sencillo y barato. En la Fig. 1 se muestra la sección 
transversal de la estructura tipo microstrip invertida; además 
de las diferentes partes del desfasador, se aprecia como el CL 
sirve de sustrato de la microstrip. 


 
Fig. 1. Sección transversal del dispositivo construido 


El separador se ha fabricado realizando un vaciado a un 
sustrato específico de alta frecuencia (Taconic TLX-8) que 
tiene 250 µm de espesor; con él se consigue el volumen  para 
rellenar el dispositivo con el CL por capilaridad. La línea 
microstrip tiene 600 µm de ancho y una longitud de 50 mm 
que permite obtener una impedancia característica próxima a 
los 50 Ω. Se ha realizado sobre sustrato específico para 
microondas con metalización de cobre chapado en oro de 18 
µm de espesor. El sustrato con línea microstrip se coloca 
frente al sustrato con el plano de masa, dejando en medio el 
separador. En la Fig. 2 se muestra el detalle del plano de 
masa,  separador y de la línea microstrip del desfasador.  


 
Fig. 2. Detalle del plano de masa, del separador y de la línea microstrip. 


Para el correcto alineamiento de las moléculas de CL, 
tanto sobre el sustrato de la línea microstrip como sobre el 
sustrato del plano de masa, se deposita una capa de poliimida 
de espesor inferior a los 200 nm. Frotando estas dos capas en 
una misma dirección pero en sentidos opuestos y en ausencia 
de campo eléctrico, se fuerza a las moléculas de CL a que se 
alineen homogéneamente en la dirección de frotado y en 
paralelo a las superficies de los sustratos. En ausencia de 
voltaje, la señal de microondas experimenta la mínima 
permitividad dieléctrica relativa en el desfasador, dada por 
εr⊥. Sin embargo, aplicando voltaje entre la línea microstrip y 


el plano de masa, se obliga a las moléculas de CL a que roten 
un cierto ángulo tratando de alinearse con el campo eléctrico. 
Alcanzado un voltaje máximo de saturación, todas las 
moléculas se encuentran orientadas de forma 
aproximadamente perpendicular a las superficies de los 
sustratos; en esta situación la señal de microondas se vería 
afectada de la permitividad dieléctrica relativa máxima, es 
decir, εr||. 


C.  Simulación del retardo 
Para las dimensiones del desfasador anteriormente 


propuestas, se realizan simulaciones mediante el software 
Ansoft HFSS, una herramienta de simulación 
electromagnética basada en el método de los elementos 
finitos. Este software permite medir la fase del parámetro S21 
de la matriz de scattering en un intervalo de frecuencias 
determinado. El parámetro S21 se define como la relación 
entre la  potencia recibida en el terminal de salida del 
dispositivo a caracterizar entre la potencia en su terminal de 
entrada. 


El cristal líquido utilizado para la construcción del 
dispositivo es una mezcla comercial de Merck (MDA-98-
1602) no testada a frecuencias de microondas. Por ello, para 
la simulación se han utilizado los valores de permitividad 
dieléctrica del cristal líquido nemático comercial K15 para 
predecir, de esta manera, una aproximación a la respuesta del 
desfasador. El CL nemático K15 presenta unos valores de 
permitividad dieléctrica perpendicular y paralelo εr= 2,6 y 
εr|| = 2,9, respectivamente, a 8,5 GHz de frecuencia [10].  


Se simula la estructura presentada en la Fig. 1. De cara a 
caracterizar el desfase máximo que se obtiene con el 
desfasador de CL a 10 GHz, se realizan dos simulaciones 
considerando los dos valores extremos de la permitividad 
dieléctrica del cristal líquido. Es decir, se realiza una 
simulación considerando εr=2,6 y otra considerando εr||=2,9. 
Estos valores extremos de permitividad están asociados a las 
posiciones extremas de conmutación de las moléculas de CL, 
sintonizables mediante un campo eléctrico. Por tanto, en 
estados intermedios de conmutación, la permitividad 
dieléctrica tomará también un valor intermedio entre los dos 
considerados.  


La evolución de la fase () de S21 con la frecuencia, 
obtenida en simulación para el dispositivo desfasador, puede 
verse en la Fig. 3 en el intervalo 9 GHz a 11 GHz. La 
diferencia entre la fase obtenida a 10 GHz considerando εr y 
εr|| es el desfase máximo que se puede conseguir a esta 
frecuencia. 


 


Fig. 3. Variación de la fase respecto a la frecuencia obtenida en simulación 
considerando εr (línea continua) y εr||  (línea discontinua) entre 9 y 11 GHz. 


La diferencia entre ambas es el desfase máximo. 


 







  


 


 
A 10 GHz se obtiene en la simulación que =169 para 


εr=2,6 y ||=123 para εr||=2,9. Por tanto, el desfase máximo 
que se puede conseguir para esta frecuencia es 
∆max(10GHz)=46˚. 


III. SISTEMA DE CARACTERIZACIÓN 
Para realizar las medidas del desfase del dispositivo se 


utiliza un analizador vectorial de redes Agilent 8703B, el 
cual nos permite medir la fase del parámetro S21 a la 
frecuencia deseada. El montaje para la medición del 
dispositivo se muestra en la Fig. 4. 


 
Fig. 4. Montaje para la medida del desfasador de cristal líquido mediante el 


analizador de redes. 


El puerto 1 del analizador de redes se conecta a un Bias-T 
a su vez conectado a la entrada del dispositivo desfasador. El 
puerto 2 del analizador se conecta a la salida del desfasador. 
El Bias-T permite superponer la tensión de continua, que ha 
de aplicarse para que conmute el cristal líquido del 
dispositivo, con la señal de microondas. Dado que el Bias-T 
admite señales de hasta 67 kHz por el puerto de DC, se 
pueden utilizar, como tensión de polarización del CL, tanto 
señales continuas como alternas de frecuencias por debajo de 
la frecuencia de corte superior impuesta por el Bias-T. 
Polarizando con señales alternas, y al no estar sometido el 
CL a un campo eléctrico continuo, se alargaría la vida útil del 
dispositivo.  
 Para caracterizar el desfase en función de la tensión 
aplicada, se realizan distintas medidas de la fase del 
parámetro S21 a 10 GHz, aplicando distintos valores de 
tensión, tanto continua como alterna, hasta llegar al valor en 
el cual la permitividad dieléctrica del cristal líquido es 
máxima, es decir, r||. No obstante, el analizador de redes 
limita el valor máximo de la tensión de bias que puede 
aplicarse, pues sólo soporta tensiones de hasta 40 V. 


IV. RESULTADOS DE CARACTERIZACIÓN DE LA FASE 
Con el fin de demostrar la viabilidad del empleo de CL 


nemáticos comerciales de alta anisotropía como substrato del 
desfasador, se ha sometido al dispositivo a una 
caracterización completa a una frecuencia de 10GHz. 


Para comprobar qué efecto tiene sobre la variación de 
fase el tipo de voltaje de polarización aplicado al desfasador, 
se han realizado dos análisis diferentes. En el primero, es un 


voltaje continuo el que polariza las moléculas del CL; en el 
segundo se aplica un voltaje sinusoidal de 1kHz de 
frecuencia suficientemente baja para no afectar a las señales 
de microondas.  


 
Fig. 5. Variación de la diferencia de fase respecto del voltaje DC de 


polarización aplicado. 


La Fig. 5 muestra los resultados obtenidos con un voltaje 
de polarización continuo, los resultados conseguidos con un 
voltaje de polarización sinusoidal se representan en la Fig. 6. 


 
Fig. 6. Variación de la diferencia de fase respecto del voltaje AC de 


polarización aplicado. 


Del análisis de los resultados se desprende que, para la 
configuración con direccionamiento sinusoidal, el desfasador 
posee menor rango dinámico, 8,5 Vrms, (para la tensión de 
entrada) que para esquemas con polarización continua (DC). 
Del mismo modo, los valores de tensión umbral y de 
saturación son también inferiores para la aproximación 
sinusoidal: tensión umbral en AC 1,5 Vrms frente a 7,5 VDC; 
tensión de saturación en AC 10Vrms frente a más de 40 VDC 
(limitado por el Bias-T). Este resultado condiciona la 
elección del tipo de direccionamiento en dispositivos 
sintonizables basados en tecnologías de CL.  


Por otra parte, el valor del desfase máximo experimental,  
45º medido a 10 Vrms, es del orden de magnitud del obtenido 
en simulación (46º). Este resultado sugiere que la anisotropía 
dieléctrica, , del CL nemático MDA-98-1602 de Merck a 
10GHz posee un valor muy próximo a la del CL nemático 
K15,  = 0,3 a 8,5 GHz. Este resultado apunta a que el uso 
de sustratos específicos para microondas favorece la 
generación de desviaciones de fase mayores. En comparación 
con estudios previos para estructuras desfasadoras con líneas 
microstrip invertidas y CL nemático K15, los desfases 
máximos obtenidos son en un 30% inferiores. 







  


 


V. CONCLUSIONES 
En este artículo, se ha a diseñado e implementado para el 


rango de las microondas un desfasador pasivo sintonizable, 
basado en las propiedades dieléctricas anisótropas de los 
cristales líquidos. El dispositivo se ha realizado empleando 
una estructura microstrip invertida con un sustrato de cristal 
líquido nemático comercial. 


Se ha simulado el dispositivo diseñado, utilizando para 
ello el software Ansoft HFSS, el cual permite obtener la 
evolución de la fase del parámetro S21 con la frecuencia, 
entre 9 y 11 GHz. Para una frecuencia de 10 GHz se ha 
obtenido en simulación un desfase máximo de 46º. 


Posteriormente, se ha procedido a la medida experimental 
del dispositivo mediante un analizador de redes. Se han 
realizado dos análisis diferentes, uno aplicando tensión 
continua y otro aplicando una tensión sinusoidal de 1 KHz 
para polarizar las moléculas de cristal líquido. Aplicando 
tensión continua no se consigue la saturación del dispositivo, 
debido a que no pueden ser aplicados más de 40 V. El 
desfase máximo que se consigue para DC es de 33º. Por el 
contrario, al aplicar tensión sinusoidal, sí se consigue la 
saturación del dispositivo, alcanzando un desfase máximo de 
45º, un valor muy similar al obtenido en simulación. 
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Resumen—A leaky-wave antenna operating at the frequency
of 94 GHz and showing flexible radiation properties, is presented
in this paper. The proposed structure is based on a microstrip
line loaded with metallic posts. By means of the width W
of the line, the control over the phase constant β is mainly
achieved and therefore the control over the scanned pointing
angle θRAD of the radiated main beam. On the other hand, the
leakage rate α determines the beamwidth ∆θ and is controlled
by the periodicity P of the posts. In order to efficiently calculate
the leaky-mode’s complex propagation constant the transverse
resonance technique is used. Moreover, the impedance associated
to the row of metallic posts an electric field integral equation
EFIE based on the Green’s functions one dimensional periodic
current filament has been solved by the method of moments
MoM. Several antenna designs at 94 GHz have been made with
the purpose to demonstrate the operation principle and design
flexibility of this leaky-wave antenna.


I. INTRODUCCIÓN


El interés en el uso de bandas milimétricas ha surgido
debido a las ventajas que presentan estas longitudes de onda
para aplicaciones de obtención de imágenes milimétricas,
sistemas de detección radar, radares meteorológicos, etc [1]–
[4]. Sin embargo, los procesos de fabricación a estas frecuen-
cias suelen presentar dificultades ya que las tolerancias que
se requieren están por debajo del rango de los milı́metros.
Con el objetivo de solventar estas dificultades, los diseños
que necesitan de una menor complejidad de fabricación se
presentan como firmes candidatos para su uso en dichas
aplicaciones. Debido a estas caracterı́sticas, las antenas di-
señadas en tecnologı́a planar han recibido especial interés
ya que poseen la ventaja de perfil bajo y simplicidad de
integración con otros dispositivos en el mismo substrato.
Además, estas caracterı́sticas combinadas con las prestacio-
nes de fácil alimentación, alta directividad y capacidad de
escaneo en frecuencia tı́picas de las antenas leaky (LWAs),
ha posicionado a estas LWAs en tecnologı́a planar (PLWAs)
como un interesante candidato para aplicaciones en bandas
milimétricas [5]–[8].


En LWAs las propiedades de radiación se encuentran de-
terminadas principalmente por la constante de propagación
compleja del modo leaky que se propaga a lo largo de la
longitud de la antena LA. A partir de la constante de fase β
de dicho modo, se puede obtener el ángulo de apuntamiento
θRAD y por medio de su tasa de radiación α el ancho de haz
∆θ. No obstante, para poder modelar el diagrama de radiación


mientras se mantiene una alta eficiencia de radiación ηRAD, se
hace necesario controlar simultáneamente ambos parámetros
de la constante de propagación [8]. En la antena utilizada en
este artı́culo, la cual esta basada en una lı́nea microstrip a la
que se le han añadido dos filas de postes metálicos periódicos
[9], dicho control se realiza mediante el ancho W entre filas y
el periodo P entre postes de una de las filas. Dicha estructura
le confiere una configuración similar a una guı́a de onda de
substrato integrado (SIW) [10] con lo que las ventajas de bajas
pérdidas y facilidad de integración tı́picas de esta tecnologı́a
se mantienen para la PLWA diseñada.


El cálculo de esta constante de propagación compleja a
menudo se convierte en una tarea complicada que requiere
de una elevada carga computacional. Sin embargo, dado que
el diseño de la antena depende de la obtención de dicha
constante de propagación, las herramientas basadas en un
obtención eficiente de la misma presentan ventaja respecto
a otras de uso más genérico como por ejemplo HFSS [11]
o CST [12]. Uno de estos métodos empleados habitualmente
para el análisis de LWAs, es el de la técnica de resonancia
transversa (TRT) [8], la cual será utilizada en este artı́culo. La
TRT se basa en el uso de una red equivalente de resonancia
transversa (TRN), en la cual queda representada mediante
un modelo de lı́neas de transmisión el circuito equivalente
del dispositivo a analizar. Además, las discontinuidades de la
estructura son caracterizadas mediante impedancias que refle-
jan el comportamiento fı́sico de las mismas. En este artı́culo,
alguna de estas impedancias han sido calculadas mediante la
solución de la ecuación integral de campo eléctrico (EFIE)
[13] combinada con la función de Green unidimensional
para hilos de corriente periódicos [14]. Este procedimiento
se muestra muy eficiente ya que el número de incógnitas
necesarias para resolver el problema electromagnético me-
diante el método de los momentos (MoM) se reduce a aquellas
usadas para expandir la densidad de corriente eléctrica en el
contorno de los obstáculos conductores en solo un periodo de
la estructura.


II. DISEÑO Y ANÁLISIS DE LA PLWA


En la Fig. 1 se muestra una vista tridimensional de la PLWA
empleada en este artı́culo junto a sus principales parámetros
geométricos. Se observa como esta formada por una lı́nea
microstrip a la que se le han añadido dos filas de postes
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Fig. 1. Vista tridimensional de la PLWA junto con sus principales geométri-
cos.


metálicos separados una distancia W , una de estas filas cuenta
con un periodo P0 entre postes, el cual impide el paso
de energı́a y por tanto actúa como un conductor eléctrico
perfecto (PEC). Por otro lado, la otra fila posee un periodo
P suficientemente grande para permitir la fuga de energı́a
[9], [15], [16] y actuar como una superficie parcialmente
reflectante (PRS). Mediante el control de dichos parámetros
geométricos es posible modular el comportamiento de la
constante de propagación compleja (1) del modo leaky que
se propaga a lo largo de la longitud de la antena LA.


kz = β − jα (1)


En LWAs el control sobre la constante de fase β nos
permite determinar el ángulo de apuntamiento (2) y la tasa
de radiación α el ancho de haz (3). Además, la cantidad de
potencia radiada va a depender directamente de α y LA, y
establece la eficiencia de radiación de la antena (4) [8]:


sin θRAD ≈
β


k0
(2)


∆θ ≈ 1
LA
λ0


cos θRAD
(3)


ηRAD = 1− e−2αLA = 1− e−4π
α
k0


LA
λ0 (4)


Teniendo en cuenta las ecuaciones anteriores, se puede
deducir como se requiere un control simultáneo sobre α y β,
con el objetivo de sintetizar el diagrama de radiación deseado
mientras se mantiene una alta eficiencia de radiación.


A. Análisis de la PLWA mediante la TRT


El modo fundamental propagado en esta PLWA es similar
al TE10 de la SIW, pero con la particularidad de que la fila
de postes de periodo P , al actuar como una PRS permite
que parte de la energı́a se acople a la sección de guı́a de
placas paralelas (PPW) de longitud W0. Además, cuando la
pared superior de las PPW se suprime, la prolongación del
plano de masa cargado con dieléctrico produce una radiación
orientada en el eje y tı́pica de las antenas microstrip y half-
mode microstrip [5]–[7] y diferente de la presentada en [15]
con radiación lateral.


Un esquema de la TRN usada para caracterizar la PLWA
presentada en esta comunicación es mostrada en la Fig. 2. La
TRN esta formada por dos secciones de lı́nea de transmisión
(TL) de longitud W y W0, en donde se propaga la constante
de propagación transversa kx del modo leaky con la impe-
dancia caracterı́stica Z0 para modos TE, la cual se expresa
mediante la siguiente relación:


Z0 =
2πfµ


kx
(5)


donde f representa la frecuencia y µ la permeabilidad
magnética del medio.


Kx, Z0Kx, Z0 ZPZP0
ZRAD


W W0


Fig. 2. Red equivalente transversa de la PLWA propuesta.


Ambas TLs se encuentran conectadas por la impedancia
ZP , la cual determina la impedancia de una fila de postes
metálicos periódicos espaciados con un periodo P (ver Fig. 1).
Esta impedancia ha sido caracterizada mediante la resolución
de la ecuación integral de campo eléctrico (EFIE) de las
funciones de Green de hilos de corriente periódicos por el
método de los momentos (MoM), en donde la excitación es
una onda plana verticalmente polarizada en el eje y.


La forma en el dominio espectral de la función de Green
utilizada en el núcleo de la EFIE, es mostrada (6) como una
suma infinita de términos exponenciales. Dicha función de
Green exhibe una lenta convergencia y por la tanto se hace
necesario el uso de técnicas de aceleración para lograr un
método numéricamente eficiente. En este caso, se ha empleado
el método de Kummer [17], [18] para conseguir una rápida
suma de la función de Green, y que por lo tanto solo unos
pocos términos sean necesarios para lograr un cálculo preciso.


G(x, z;x′, z′) =


+∞∑
n=−∞


µ0


2P


e−jkxp|x−x
′|


jkxp
ejkzp(z−z


′) (6)


donde
kzp =


2πn


P
− k0
√
εr cosφ


y


kxp =


√
k0


2εr − kzp2


con el número de onda en el espacio libre k0 = 2πf
√
µ0ε0,


y la permitividad relativa del medio εr.
En lado izquierdo, la TL es terminada por la impedancia


ZP0
, la cual es obtenida de forma equivalente a ZP pero


empleando en la función de Green un periodo P0 en lugar
de P . El otro lado de la TL de longitud W0 se encuentra
terminada por la impedancia ZRAD. Esta impedancia caracte-
riza la discontinuidad que sufre una onda plana verticalmente
polarizada al suprimirse la placa superior en una guı́a de
placas paralelas cargada de dieléctrico. En [19] se dio una
aproximación en forma cerrada para substratos eléctricamente
finos (k0h ≤ 0,2).







La función a minimizar es dada por la ecuación de reso-
nancia transversa (TRE), y se puede expresar en términos de
coeficientes de reflexión:


ΓL(kx) · ΓR(kx) = 1 (7)


los cuales son obtenidos a partir de la TRN representada en
Fig. 2.
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Fig. 3. Dispersión en frecuencia de la constante de propagación compleja del
modo leaky de la antena propuesta.


En la Fig. 3 se representa la dispersión en frecuencia
del modo leaky TE10 para una antena con los siguientes
parámetros: W = 1,22 mm, P = 0.7 mm, d = 0.17 mm,
W0 = 0,4 mm, h = 0,05 mm y εr = 2,08. Los resultados
obtenidos usando la TRN son representados en lı́nea continua
azul para β/k0 y en lı́nea discontinua roja para α/k0. También
se observa como la zona de onda leaky esta comprendida entre
el punto de corte (β = α, f = 88 GHz) hasta la zona de onda
de superficie (β/k0 ≥ 1, f = 121 GHz) [8].


III. RESULTADOS


Para la antena propuesta, el control de θRAD se realiza
principalmente por medio de la anchura W mientras que para
α se utiliza el periodo P . No obstante, dado que ambos
valores se encuentras acoplados, se produce una afección
mutua entre ellos y por lo tanto se hace necesario el conseguir
un control simultáneo sobre los parámetros P y W , con el
objetivo de lograr los valores buscados para α y β. Para
mostrar la versatilidad de la antena propuesta, se han diseñado
cinco antenas a una frecuencia de 94 GHz en un substrato sin
pérdidas con las siguientes caracterı́sticas: h = 0,05 mm y
εr = 2,08. Tres de estos cinco diseños presentan tres ángulos
de apuntamiento distintos (θRAD = 10◦, θRAD = 30◦


y θRAD = 50◦) y un mismo ancho de haz ∆θ = 10◦.
Mientras que los otros dos presentan distintos anchos de haz
(∆θ = 20◦ y ∆θ = 5◦) y un mismo ángulo de apuntamiento
θRAD = 30◦. Además, la eficiencia de radiación permanece
constante en ηRAD = 90 % para todos los diseños.


En la Fig. 4 se representan los diagramas de radiación en el
plano H (plano y-z) de los tres diseños con diferentes ángulos
apuntamiento (θRAD = 10◦, θRAD = 30◦ y θRAD = 50◦) y
valor constante de ancho de haz ∆θ = 10◦.
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Fig. 4. Diagramas de radiación en el plano H a una frecuencia de 94 GHz
para diferentes ángulos de apuntamiento (θRAD = 10◦, θRAD = 30◦ y
θRAD = 50◦) y un ancho de haz constante ∆θ = 10◦.


Por otro lado, en la Fig. 5 se muestran los diagramas
de radiación para tres antenas con diferente ancho de haz
(∆θ = 20◦, ∆θ = 10◦ y ∆θ = 5◦) y un mismo ángulo de
apuntamiento θRAD = 30◦.
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Fig. 5. Diagramas de radiación en el plano H a una frecuencia de 94 GHz
para diferentes anchos de haz (∆θ = 5◦, ∆θ = 10◦ y ∆θ = 20◦) y un
ángulo de apuntamiento constante θRAD = 30◦.


IV. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado una antena leaky-wave
desarrollada en tecnologı́a enteramente planar, con la ca-
pacidad de modelar el comportamiento de la constante de
propagación compleja del modo leaky propagándose a lo
largo de su longitud LA. La antena propuesta esta basada
en una lı́nea microstrip a la que se le han añadido dos
filas de postes metálicos separados una distancia W . Por
medio de la periodicidad entre las postes metálicos de una
de estas filas se va a poder controlar la tasa de radiación
del modo leaky y por tanto el ancho de haz ∆θ en el
diagrama de radiación. Por otro lado, la constante de fase
β del modo leaky determinara el ángulo de apuntamiento







de la antena θRAD, el cual será controlado a partir del
parámetro W . Con el propósito de obtener eficientemente
la constante de propagación compleja del modo leaky, se ha
implementado la técnica de resonancia transversa (TRT) para
la antena propuesta. Además, la TRT hace uso de una precisa
y rápida técnica de ecuación integral utilizada para modelar la
impedancia equivalente correspondiente a una fila infinita de
postes conductores. La ecuación integral es formulada usando
la función de Green de una distribución periódica de hilos
de corriente. Esta función de Green ha sido eficientemente
calculada mediante la técnica de aceleración de Kummer.
La ventaja de utilizar una estructura sencilla permite que
pueda ser utilizada en bandas milimétricas. Para demostrar la
versatilidad para seleccionar el ángulo de apuntamiento y el
ancho de haz para diseños con una alta eficiencia de radiación
ηRAD, se han diseñado cinco antenas a una frecuencia de
94 GHz en donde se ha variado el ángulo de apuntamiento
y el ancho de haz de manera independiente, manteniendo la
ηRAD = 90 %.
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Abstract- This article introduces a heartbeat classification 
system based on high order statistics (HOS) and support vector 
machines (SVM). The HOS stage is applied for feature 
extraction for the input signals through the calculus of the 
cummulants which allow distinguishing the important 
parameters for its identification. The feature selection is carried 
on using the Fisher’s discriminant ratio (FDR). The 
classification process is done by using binary classifiers based on 
SVM that help on separate the different heartbeats types. The 
heartbeat signals tested here come from the widely used MIT-
BIH arrhythmia database. The whole system was conceived for 
specific hardware implementation in order to achieve online 
processing for electrocardiograms (ECG). 


I. INTRODUCCIÓN 


El diagnóstico preciso de enfermedades u otras anomalías 
presentes en el sistema circulatorio se puede llevar a cabo a 
través de una adecuada interpretación de las pulsaciones 
producidas por el núcleo de dicho sistema, el corazón. La 
representación más utilizada del comportamiento eléctrico 
del corazón es el electrocardiograma (ECG) y a partir de esta 
se puede determinar la existencia de comportamientos 
anormales en el mismo debido a muchas causas. Cualquier 
irregularidad en el comportamiento de las pulsaciones que 
registran las contracciones del corazón es conocida como 
arritmia y su detección e interpretación constituye un primer 
paso para el diagnóstico de un paciente. 


El análisis de ECG para la extracción de información ha 
sido un tema de estudio en años recientes apoyado en el 
creciente uso de poderosas herramientas computacionales. 
Un ejemplo de esto se puede apreciar en [1] donde los 
autores utilizan la variabilidad del ritmo cardíaco como base 
para determinar la naturaleza de la enfermedad que afecta al 
corazón. Ellos utilizan espectro de alto orden (High Order 
Spectra) para la extracción de características rítmicas antes 
de procesarlas en un bloque SVM para la clasificación entre 
ritmo normal y cuatro clases de arritmias. Sin embargo, 
muchos autores optan por soluciones combinadas como es el 
caso de [2], donde la selección de características pasa, o por 
un proceso combinado entre HOS y transformada discreta de 
wavelet (DWT – Discrete Wavelet Transform), o por el uso 
de análisis de componentes independientes (ICA – 
Independent Component Analysis) y así mismo la 
clasificación es llevada a cabo, o por una red neuronal feed-
forward o por el más reciente algoritmo de SVM. 


Existen además otros trabajos donde se utilizan los 
cumulantes para la extracción de características [3], [4]. 
Otros autores, en cambio, siguen la línea de utilizar la DWT, 


la cual proporciona buenos resultados en aplicaciones 
biomédicas [5]. Pero existen dos trabajos de particular interés 
para nuestra aplicación. El primero de ellos consiste en la 
extracción de características morfológicas del ECG [6]. En 
este caso se comparan dos métodos para esta extracción: 
HOS y las funciones de base Hermite (HBF – Hermite Basis 
Function) y para ambos casos se realiza una clasificación 
jerárquica basada en SVM. Un procedimiento similar es el 
indicado en [7], donde la anterior comparación también es 
llevada a cabo para reducir características aunque para la fase 
de clasificación con SVM utilizan un arreglo de 
clasificadores individuales ponderados de acuerdo al vector 
de características de la pulsación. 


Una característica común en estos trabajos ha sido la 
utilización de la misma base de datos: la MIT-BIH 
Arrhythmia Database [6], [7], la cual toma registros de 47 
pacientes del Laboratorio de Arritmias del Beth Israel 
Hospital (BIH). Esta base de datos contiene registros de ECG 
de media hora de duración de los cuales se pueden extraer las 
características de las pulsaciones, debido a que dispone de 
información pulso por pulso [8], [9]. 


Los trabajos mencionados muestran el avanzado estado en 
que se encuentra la detección de pulsaciones sobre ECG. En 
nuestro caso, el objetivo principal es la implementación de 
algunas de las técnicas indicadas para identificación de 
arritmias sobre hardware reconfigurable y portátil para lograr 
consolidar un sistema biométrico de procesamiento rápido, 
preciso y de bajo consumo energético. 


Este artículo se presenta de la siguiente manera: Primero 
se describe el diseño propuesto en dos fases y se hace una 
introducción al método de extracción de características 
basado en HOS y al sistema de clasificación basado en SVM. 
A continuación se describe el procedimiento llevado a cabo 
sobre las señales de ECG trabajadas y los resultados 
obtenidos del proceso de discriminación de características y 
clasificación. Finalmente se mencionarán conclusiones y los 
futuros retos que se plantean para mejorar el sistema. 


II.  DISEÑO DEL SISTEMA COMBINADO HOS-SVM 


El diseño propuesto para la identificación consta de dos 
fases. La primera de ellas se ilustra en la figura 1 y es 
realizada off-line como parte del entrenamiento previo del 
sistema hardware que constituye la segunda parte ilustrada en 
la figura 2. 
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Inicialmente se cuenta con 48 registros de ECG que 
contiene la base de datos MIT/BIH Arrythmia cuya duración 
exacta es 30:06 minutos y con 650000 puntos por muestras 
de registro (con una frecuencia de muestreo de 360 Hz). De 
estos registros se seleccionan las zonas correspondientes a las 
pulsaciones tomando un total de 91 puntos por muestra de 
pulsación, siguiendo el procedimiento señalado en [7]. Este 
procedimiento consiste en guardar la posición precisa de las 
pulsaciones y tomar 45 puntos adelante y 45 puntos atrás del 
pico del pulso para tener en total los 91 puntos por muestra 
nombrados. 


Fig. 1. Bloques de la fase de diseño 
 


A continuación se realiza la selección de pulsaciones 
pertenecientes a las tres clases estudiadas de acuerdo a su 
forma y amplitud (N, pulsación normal, L pulsación con 
bloqueo de ramal circulatorio izquierdo y R pulsación con 
bloqueo de ramal circulatorio derecho). Con estas se crean 
los conjuntos de entrenamiento y evaluación por clase. Cada 
muestra constituye la entrada al sistema de bloques indicado 
en la figura 1. 


La primera fase del sistema consta de tres bloques: El 
primer bloque toma una pulsación para la extracción de 
características usando HOS. El segundo bloque realiza la 
selección de las características más relevantes para la 
clasificación utilizando FDR. Finalmente el tercer bloque 
toma las características obtenidas y con ellas realiza el 
entrenamiento para la fase de clasificación utilizando SVM. 


Para la selección de características se ha realizado el 
cálculo de los cumulantes de segundo y cuarto orden por 
muestra analizada. Como resultado del sistema previo se 
obtienen las características necesarias para analizar una 
pulsación desconocida calculando sus cumulantes y 
clasificándola en la etapa SVM con menos dimensiones que 
las originales. Así obtenemos los clasificadores finales 
entrenados con las características seleccionadas por pulsación 
que van a servir en la clasificación del tipo de arritmia. 


El esquema de la segunda fase del sistema se indica en la 
figura 2. La idea de esta fase es lograr la clasificación de una 
pulsación de entrada en uno de los tres tipos estudiados (N, L 
ó R). El primer bloque de dicho sistema se encarga del 
cálculo de los cumulantes elegidos en la fase previa de 
diseño. Por su parte, el segundo bloque es un clasificador 
multiclase para tres tipos basado en SVM. 


Fig. 2. Bloques del sistema hardware 
 


Tanto el cálculo de los cumulantes como la clasificación 
SVM del tipo de pulsación están orientados a ser 
implementados de forma on-line, como ya se ha hecho antes 
[10], aprovechando la ventaja de contar con una plataforma 


hardware de procesamiento paralelo, accesible y de fácil 
reprogramación como es una FPGA. Lo anterior permite un 
desempeño más eficiente en procesos iterativos de cálculo 
sobre las muestras a clasificar. 


A.  Extracción y Selección de Características 


En el diseño se aplica la estadística de alto orden, muy 
útil en el procesamiento de señales para muchas áreas de la 
ingeniería. Su utilización ha sido avalada con exitosos 
resultados en detección y clasificación [11] y es una buena 
alternativa cuando los procesos evaluados son no-
Gaussianos, como es el caso de muchas aplicaciones de la 
vida real. 


Los estadísticos de alto orden, llamados cumulantes, son 
aplicados a las señales de ECG obtenidas. Los órdenes de los 
cumulantes a trabajar son el segundo y el cuarto. El 
cumulante de tercer orden no es considerado debido a que 
según [12] la energía que aporta este cumulante en la 
posterior clasificación no es relevante de cara a obtener un 
mejor resultado. 


Las expresiones de los cumulantes de segundo y cuarto 
orden se representan en las ecuaciones 1 y 2 respectivamente. 
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Donde i = 0, 1, 2,…, N-1 y la función mod( , )a b es el 
módulo que devuelve el número entero que queda después de 
dividir a entre b. 


Las señales de las pulsaciones que se trabajan tienen 
relacionada una señal por cumulante, dando lugar a dos 
nuevos vectores por pulsación de N elementos de los cuales 
se van a seleccionar los más representativos mediante FDR. 
La función de costo del FDR se muestra a continuación: 
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donde m1 y m2 representan las medias y D2
1 y D2


2 
representan las varianzas de dos vectores característicos de N 
muestras que pertenecen a tipos distintos de señal (en este 
caso, pulsaciones de diferente clase). El símbolo ⨀ se refiere 
al producto de Hadamard. 


Del anterior resultado se obtiene un elemento ubicado en 
una posición conocida del vector de características que 


proporciona el mayor valor de cJ  y que va a ser el elemento 


seleccionado para ser usado en la clasificación. 


B.  Clasificador basado en SVM 


Las máquinas de vectores de soporte son un método 
estadístico de clasificación desarrollado por Vapnik [13], 
[14] y concebido para problemas de separación binaria. Este 
método presenta una ventaja clara respecto a las redes 
neuronales artificiales debido a la posibilidad de solución de 
un problema de aprendizaje a través de programación 
cuadrática lo que conlleva a una buena generalización. 


Las SVM trabajan en un espacio de características de alta 
dimensión creado a partir de la transformación no lineal de 
un vector de entrada x  de dimensión n al espacio de 







  


 


dimensión M, donde M > n , a través de una función de 
mapeo ( )ϕ x . Su principal aplicación consiste en resolver un 


problema de clasificación binaria no lineal. En este caso 
tomando un conjunto de entrenamiento de l  


elementos:( ) ( ) ( ){ }, , ,..., ,1 1 2, 2y y yl lx x x  donde nRi∈x
 
y 1y=± , 


la solución pasa por resolver el siguiente problema de 
programación cuadrático bajo una serie de restricciones 
introduciendo los multiplicadores de Lagrange iα : 
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donde 1,r ii = ∀  yQ es una matriz simétrica positiva de 


dimensión l l×  donde cada elemento es determinado por la 
siguiente expresión: 


( , )q y y Kij i j i j= x x  (5) 


donde ( , )K x xi j representa la función kernel que evita 


conocer la función de mapeo no lineal( )ϕ x . En este caso se 


ha utilizado el llamado Hardware-Friendly Kernel (ecuación 
6), propuesto en [15]. Este kernel fue escogido ya que puede 
ser eficientemente implementado en hardware, evitando el uso 
de multiplicadores. 
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Como resultado de lo anterior se obtiene la función de 
estimación o clasificación del conjunto SVM para un vector 
desconocido x  la cual se muestra en la ecuación 7 
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donde los parámetros iα
 
y b son producto de la solución 


de la fase de aprendizaje resolviendo el problema en la 
ecuación 4. Aquellos parámetros de entrenamiento cuyo 
multiplicador correspondiente iα


 
sea diferente de cero son 


conocidos como vectores de soporte (SV). Este método ha 
sido escogido debido a su sencilla formulación, fácil ajuste 
de parámetros y relativamente poca demanda computacional. 


III.  RESULTADOS 


En este apartado se mostrarán los resultados obtenidos en 
cada una de las fases del diseño, desde la adquisición de las 
señales hasta la clasificación final de las pulsaciones 
seleccionadas. 


A.  Descripción de la base de datos 


En un ECG la curva llamada QRS representa el instante 
justo de contracción del corazón a través de un pico de 
aproximadamente 1 mV de amplitud. Este pico es llamado R 
y puede ser apreciado claramente en la figura 3. 
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Fig. 3. Sección de registro con pulsaciones normales (curva QRS) 


 
La clasificación de pulsaciones se realiza en base al tipo 


de pulsación y no al ritmo de ocurrencia de estas. Para ello se 
han tomado varias pulsaciones de tres tipos (N, L y R) de tal 
forma que la curva característica QRS quedara en el centro de 
las muestras tal y como se ilustra en las figuras 4, 5 y 6. 


 


   
Fig. 4. Señal de pulsación normal (a)  junto a sus cumulantes de segundo 


(b) y cuarto (c) orden. 
 


   
Fig. 5. Señal de pulsación con bloqueo de circulación en ramal izquierdo 


(a)  junto a sus cumulantes de segundo (b) y cuarto (c) orden. 
 


   
Fig. 6. Señal de pulsación con bloqueo de circulación en ramal derecho (a)  


junto a sus cumulantes de segundo (b) y cuarto (c) orden. 


B.  Extracción de características 


Para el cálculo de los cumulantes de esta base de datos se 
utilizó la toolbox para el programa Matlab de HOS [11]. 
Producto del sistema HOS-FDR se obtiene un valor i por 
cumulante y por clase que presenta el mayor valor de la FDR 
y que nos sirve para identificar la variable de cada cumulante 
que es más representativa de todos los datos. Estos valores se 
indican en la tabla I. 


Tabla I. Valores i por clase y cumulante 


 


(a) (b) (c) 


(a) (b) (c) 


(a) (b) (c) 


Cumulante 
Pulsación N 
vs (L y R) 


Pulsación L 
vs (N y R) 


Pulsación R 
vs (N y L) 


Segundo 36 35 6 
Cuarto 56 6 37 







  


 


Los valores indicados en la tabla I corresponden a las 
posiciones donde se encuentran los mayores elementos que 
serán los identificadores de cada señal en el proceso de 
clasificación. Sin embargo, después de un análisis gráfico de 
los 6 valores obtenidos, se pudo establecer que para las tres 
clases de pulsaciones estudiadas, basta con tomar los dos 
valores del primer tipo de pulsación (N vs (L y R)) para 
discriminar favorablemente un tipo de pulsación de entrada 
desconocido entre los casos estudiados. Esto puede ser 
apreciado en la figura 7 donde se grafican los valores Cx2 (i = 
36) y Cx4 (i = 56) para el primer caso de comparación que es 
suficiente para la separación de las clases. 
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Fig. 7. Comparación de las mejores características de los cumulantes para 


los tres tipos de pulsación estudiados 


C.  Clasificación 


Para la clasificación de los datos se han entrenado tres 
SVM de tal forma que cada tipo de pulsación fuera 
comparada con las otras dos de diferente tipo, es decir N vs 
(L y R), L vs (N y R) y R vs (N y L). Para cada caso se 
tomaron 300 muestras por conjunto, es decir para el primer 
caso anterior se tomaron 300 muestras de pulsaciones de tipo 
N y 300 del conjunto (L y R), lo que se traduce en 150 datos 
por cada clase no normal. 


Con el objetivo de buscar clasificadores que produjeran un 
bajo porcentaje de error con pocos vectores soporte, se 
obtuvieron los siguientes parámetros de SVM: C (parámetro 
de regularización) = 256 y variable del Kernel (γ en el caso 
del Hardware-Friendly Kernel) = 1/4. 


La evaluación del sistema fue llevada a cabo usando 
conjuntos con la misma cantidad de muestras que en la fase de 
entrenamiento. Los resultados obtenidos se indican en la tabla 
II, donde se expresan los porcentajes de error tanto del tipo de 
pulsación analizado como de las pulsaciones de otras clases y 
la cantidad de vectores soporte obtenida por clasificador. 


El proceso normal para la clasificación de una pulsación 
es el siguiente: Primero se descarta que sea normal para lo 
cual se evalúa con el primer clasificador (N vs (L y R)). Si se 
detecta que se trata de una arritmia, se ejecutan los siguientes 
clasificadores para determinar su tipo (L o R). 
 


 
Tabla II.  Resultados utilizando Hardware Friendly Kernel 


IV.  CONCLUSIONES 


Este artículo presenta las primeras pruebas para un 
sistema de clasificación de pulsaciones cardíacas procedentes 
de ECG. El sistema propuesto se basa en analizar la amplitud 
y forma de las mismas utilizando herramientas para el 
procesamiento de señales como HOS y FDR de cara a la 
clasificación mediante SVM. La clasificación entrega buenos 
resultados entre los tipos de pulsación trabajados. 


Para la implementación hardware en una FPGA, se deben 
tener en cuenta ciertas características. La capacidad de 
memoria del dispositivo aún con pocos vectores soporte 
almacenados, la velocidad de procesamiento, la capacidad de 
cálculo para HOS aprovechando el paralelismo, son factores 
a considerar cuando se plantea trabajar con muchas 
pulsaciones, aun con características reducidas, en el camino 
para lograr una práctica aplicación on-line. 
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Abstract- In this paper we present a tool able to perform 
systematic end-to-end measurements in IP networks. The tool 
allows monitoring QoS parameters like bandwidth, One Way 


Delay (OWD), Round Trip Time (RTT), delay variation (jitter) 
and packet loss rate. UDP packet bursts of different sizes and 
inter-packet times can be used. The tool consists of a process 


that sends a UDP stream and another one that receives it. 
Multiple streams can be sent simultaneously to emulate several 
communications. The sending process is responsible for 


managing the start of each communication using a signaling 
protocol to exchange information with the receiving one. The 
receiver is responsible for saving the arrival time and size of 


the packets on a file. Finally, an analysis process allows to 
obtain objective and subjective QoS parameters, like ITU R-
Factor and MOS. The tool allows different VoIP traffic models 


and codecs. 
 


I. INTRODUCCIÓN 


El rápido crecimiento de Internet y el incremento de la 


potencia de las computadoras han hecho que cada día 


aumente el número de aplicaciones que utilizan la red, como 


por ejemplo los nuevos servicios multimedia en tiempo real, 


entre los que destacan la Voz sobre IP (Voice over IP, VoIP), 


la videoconferencia, la televisión sobre IP o la telemedicina. 


Estas nuevas aplicaciones en tiempo real necesitan un 


comportamiento fiable respecto al retardo para brindar un 


servicio de buena calidad. 


Por ello, para un proveedor de servicios es importante 


monitorizar la red para conocer de antemano si podrá 


soportar el lanzamiento de un nuevo servicio. Existen 


herramientas que sirven para caracterizar diversos 


parámetros de una red: retardo, variación del retardo (jitter), 


ancho de banda máximo, ancho de banda disponible y tasa de 


pérdidas [1]. 


 La monitorización puede llevarse a cabo mediante 


medidas de parámetros extremo a extremo (end-to-end, E2E) 


o centralizadas. Las primeras se basan en medidas en los 


extremos de la red, mientras que las segundas utilizan 


información obtenida dentro de la propia red para cuantificar 


los parámetros de Calidad de Servicio (Quality of Service, 


QoS). En caso de no tener control sobre la red, las medidas a 


utilizar deben ser E2E. 


Estas medidas pueden ser pasivas, que se obtienen 


observando el tráfico, o activas [2], que introducen paquetes 


en la red y comprueban el servicio obtenido. 


Para determinar cómo experimentan los usuarios la 


calidad de un servicio de VoIP a partir de los parámetros de 


QoS es frecuente utilizar el Modelo E, definido en la ITU-T 


Rec. G.107 [3]. Se trata de un modelo de cálculo que resulta 


útil para la planificación de transmisiones en red, asegurando 


la satisfacción de los usuarios en la transmisión extremo a 


extremo. El resultado básico del modelo es una cuantificación 


escalar de la calidad de transmisión, el Factor R, una medida 


da la calidad de transmisión de voz que va desde 0 en el peor 


caso hasta 100 en el mejor. El Factor R determina el MOS 


(Mean Opinion Score) que varía de 1 a 5 (1 mala, 2 pobre, 3 


regular, 4 buena y 5 excelente). 


El objetivo de este trabajo es presentar una herramienta 


orientada al estudio sistemático de comunicaciones de tráfico 


multimedia en tiempo real E2E, buscando la automatización 


de tareas. Esta herramienta permite la estimación de las 


prestaciones de Internet y sus rutas E2E, usando UDP para la 


realización de medidas que permiten estimaciones de 


parámetros de QoS. Esta herramienta nos permitirá 


concretamente estudiar la calidad para servicios de VoIP al 


obtener el Factor R y el MOS dependiendo del modelo de 


tráfico y la codificación utilizada en la comunicación. 


Se ha organizado el artículo de la siguiente forma: La 


sección II presenta trabajos relacionados. La sección III 


expone la arquitectura del sistema y su funcionamiento. En la 


sección IV se describe el entorno en el que se ha 


implementado y probado el sistema. La última sección 


detalla las conclusiones de este trabajo. 


II. TRABAJOS RELACIONADOS 


Para cuantificar las exigencias de QoS de los servicios en 


tiempo real es necesario disponer de herramientas fiables  


[4], que pueden ser clasificadas en dos grandes grupos: E2E 


y centralizadas. Las primeras se basan en la obtención de 


datos desde los extremos de la red, considerándola como una 


caja negra. Por el contrario, las segundas utilizan 


información obtenida de la propia red, como son las 


estadísticas de los router. Se trata de dos puntos de vista 







  


 


complementarios: el del usuario final que no controla la red, 


y el del operador que posee toda la información. 


En la actualidad, los usuarios finales de Internet disponen 


de los populares test de velocidad del acceso [5, 6] para la 


realización de medidas contra un servidor geográficamente 


cercano. Sin embargo, estos test no son del todo útiles para 


servicios en tiempo real porque la información multimedia en 


muchos casos fluye entre usuarios, no a través de un servidor 


central. Por ello, si lo que se pretende es la realización de 


medidas E2E para estimar los parámetros de QoS en los 


enlaces entre usuarios, son más ventajosas soluciones como 


la arquitectura de medidas propuesta en el proyecto AQUILA 


[7] o en [8] donde se utiliza el retardo en un sentido (One 


Way Delay, OWD) para estimar el ancho de banda disponible 


en enlaces de Internet. 


Muchos de estos estudios se basan en insertar tráfico en 


un extremo de la red y analizar los resultados en el otro 


extremo. Para generar tráfico en la red existen numerosas 


herramientas útiles como D-ITG [9], TG [10] y MGEN [11] 


que hemos probado, pero no se adaptan exactamente a los 


requisitos de nuestro estudio, como son el poder funcionar de 


forma desatendida, automática, con precisión de 


milisegundos y enviando varias comunicaciones simultaneas. 


III. ARQUITECTURA DEL SISTEMA 


El desarrollo de esta herramienta nos permitirá calcular 


parámetros objetivos y subjetivos de QoS. Para ello se 


propone una arquitectura emisor-receptor que nos permita el 


estudio sistemático de redes de forma automática. Se trata de 


una herramienta capaz de realizar comunicaciones E2E entre 


usuarios mediante el envío y recepción de varias secuencias 


de ráfagas de tráfico UDP. Este método ya se ha tratado en 


estudios realizados por nuestro grupo [12, 13]. Ahora se 


utilizará para hacer un estudio que nos permita determinar la 


calidad de una o varias comunicaciones de VoIP. Esto nos 


permitirá hacer un seguimiento de parámetros de QoS, que 


nos indicarán si en la red se ha efectuado una provisión 


adecuada de los recursos para garantizar, con una alta 


probabilidad, el funcionamiento de los servicios. 


Mediante el análisis del tráfico recibido obtendremos los 


parámetros de retardo, pérdidas y jitter, con los cuales 


podemos calcular el Factor R que determina el MOS para 


cada comunicación Esto nos permite tanto estimar la calidad 


para un determinado número de llamadas como cuántas 


llamadas nos permitiría un enlace manteniendo una 


determinada calidad. Para hacer el cálculo del Factor R se 


han utilizado las expresiones analíticas obtenidas en [14]. 


Para la realización de estas medidas se crearán test 


descritos por el administrador del sistema. Un test se describe 


a partir de la caracterización de uno o varios flujos 


simultáneos. Cada flujo se describe a partir de un conjunto de 


parámetros: origen, destino, número de ráfagas a enviar; 


tiempo entre ráfagas;  número de paquetes por ráfaga; 


tamaño y tiempo entre paquetes dentro de la ráfaga, si el 


tráfico es de ida y vuelta (rtt) o solo ida (one way) y la 


codificación. Cada flujo emula una comunicación de tiempo 


real, o un flujo de tráfico interferente. Dependiendo del 


servicio a emular se utilizan unos u otros parámetros: para 


tráfico interferente no se utilizaría la codificación o para 


tráfico de voz no se mandarían varias ráfagas. 


Para facilitar la repetibilidad, cada flujo se podrá reiterar 


cada cierto tiempo entre una fecha y hora inicial y final. Esta 


información se almacena en un documento XML que leerá el 


emisor para llevar a cabo el envío del tráfico. Para describir 


los mensajes de control que se intercambian entre los 


extremos se utilizará también XML, que permite empaquetar 


de forma sencilla y extensible los mensajes que se 


intercambian en el sistema utilizando un estándar del W3C 


[15]. 


Para generar tráfico equivalente al de diferentes servicios, 


la información de los intervalos de transmisión de paquetes y 


el tamaño se deben poder leer de un fichero aparte, 


especificado en la descripción del flujo. Para ello es 


necesario tener almacenadas las trazas del tráfico de ese 


servicio, lo que nos permite emular comunicaciones cuando 


los tiempos y tamaños de paquete no son constantes y nos 


garantiza poder repetir las pruebas en las mismas 


condiciones. 


Por cada flujo disponemos del instante de envío y 


recepción de cada paquete, así como el orden de llegada. A 


partir de estos datos se hace el análisis correspondiente para 


obtener los parámetros objetivos (retardo, jitter, y tasa de 


pérdidas) y subjetivos (Factor R, MOS). 


A.  Módulos del sistema 


El sistema consta de cuatro módulos. En la Fig. 1 se 


muestra la ubicación de los módulos del sistema atendiendo 


dos flujos de distinto tipo. 


- El emisor es el encargado de leer el fichero de 


descripción del test, iniciar la comunicación con el otro 


extremo involucrado y enviar el tráfico. 


- El receptor se ocupa de recibir el tráfico, extraer la 


información de cada paquete (identificador del flujo, número 


de serie del paquete y hora de envío), agregar la hora de 


llegada y el tamaño y escribir estos datos en un fichero. 


- El reenviador se encarga de reencaminar los paquetes al 


origen del tráfico en el caso en que el emisor y el receptor 


estén en el mismo ordenador.  


- El analizador toma los registros del tráfico y realiza los 


cálculos correspondientes para obtener los parámetros 


objetivos y subjetivos, que se escriben en un fichero XML 


para posteriores análisis. 


Como se ha visto, dentro de la arquitectura tenemos 


cuatro módulos. En cada comunicación intervienen dos 


extremos, el local y el remoto. Si el tráfico es rtt, en el 


extremo local se encontrarán el emisor y receptor mientras el 


extremo remoto reenvía el tráfico; si es one way, en local está 


el emisor y en remoto el receptor. El módulo de análisis 


puede ubicarse en cualquiera de los extremos o en una 


instancia aparte. 
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Fig. 1. Módulos del sistema 







  


 


Como se pueden enviar varios flujos simultáneamente y 


pueden ser de dos tipos, una instancia del extremo local 


puede enviar y recibir al mismo tiempo, del mismo modo que 


el extremo remoto puede recibir y reenviar simultáneamente.  


B.  Descripción de un test 


Como hemos dicho antes, un test consiste en una o varias 


comunicaciones. Cada comunicación consiste en una 


secuencia de ráfagas de paquetes UDP de tamaño y tiempo 


variables desde el emisor al receptor, donde se registran y 


almacenan los paquetes recibidos. Presentamos el formato 


del test en la Fig. 2. 


Los test se definen por uno o varios flujos descritos por 


los siguientes atributos: 


- Identificador. 


- Dirección IP del emisor. 


- Puerto del emisor. 


- Dirección IP del host remoto. 


- Puerto del host remoto para recibir el flujo. 


- Puerto de control del host remoto. 


- Tiempo de espera para repetir el flujo. 


- Fecha y hora de inicio. 


- Fecha y hora de fin. 


- Número de ráfagas a lanzar. 


- Número de paquetes por ráfaga. 


- Tamaño de cada paquete. 


- Tiempo entre ráfagas. 


- Tiempo entre paquetes. 


- Tipo de tráfico (rtt o one way). 


- Codec (Codificación del flujo. P.ej: G729a, G711). 


- Fichero (Nombre del fichero de donde se leen tamaños y 


tiempos si no son constantes). 


 


Es importante tener en cuenta que los tiempos para la 


repetición del flujo y el tiempo entre ráfagas se calculan 


desde el final de un flujo o una ráfaga hasta el inicio de un 


nuevo flujo de la siguiente ráfaga. Sin embargo, el tiempo 


entre paquetes se calcula desde el inicio de envío del paquete 


hasta el siguiente inicio. 


 


 


Fig. 2. Formato del test y estructura de un paquete 


El campo de datos de los paquetes UDP tendrá el formato 


que aparece en la Fig. 2. La longitud mínima del paquete a 


enviar corresponde al tamaño que permita incluir esos 


campos. El campo padding contiene bits aleatorios para 


completar el tamaño definido por el usuario si es necesario. 


C.  Funcionamiento general 


En este apartado describiremos el orden de ejecución de 


la aplicación. En primer lugar se debe ejecutar en el extremo 


remoto, que va a recibir o reenviar el tráfico. Posteriormente 


se inicia el extremo local, donde se encuentra el emisor. En 


ambos se indica la dirección IP y el puerto usado para 


señalización de control. En el caso del extremo local debe 


existir además el fichero XML con la descripción del test. 


El emisor inicialmente lee del fichero la descripción de 


los diferentes flujos a enviar durante el test. A continuación 


comprueba la hora de inicio de cada flujo. Cuando es la hora 


de comenzar un flujo, el emisor envía un mensaje de inicio al 


otro extremo, indicando el puerto y el tipo de tráfico. El 


extremo remoto envía entonces un mensaje de ACK para que 


comience el flujo, terminando así la fase de señalización y 


comenzando el envío del flujo. 


Si el tráfico es rtt, el emisor se configura también como 


receptor y el otro extremo solamente devuelve el tráfico. Si 


es one way, el emisor sólo envía el tráfico mientras que el 


otro extremo actúa como receptor. En la Fig. 3. se muestra un 


diagrama de mensajes. 


El extremo configurado como receptor se encarga de 


registrar en un fichero los paquetes recibidos. Por cada 


paquete guarda los siguientes datos: identificador del flujo, 


número de serie del paquete, tiempo de emisión, tiempo de 


recepción y tamaño del paquete. 


A partir de la información guardada en el fichero, se 


pueden calcular el retardo, la variación del retardo (jitter), y 


la tasa de pérdidas. Para los flujos que se corresponden con 


comunicaciones en los que hayamos indicado la codificación, 


se puede calcular el Factor R. 


IV. IMPLEMENTACIÓN Y PRUEBAS 


El sistema ha sido desarrollado utilizando lenguaje de 


programación C. Cada comunicación que se establece es un 


hilo de ejecución en envío y recepción. El hilo que genera se 


encarga de poner el sello de tiempo en el envío y el que 


recibe extrae la información del paquete, pone el sello de 


tiempo en recepción y escribe en un fichero. En el caso en 


que se mida el rtt, el extremo remoto se encarga de 


configurar reglas iptables para reenviar los paquetes. 
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Fig. 3. Señalización y envío 
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Para conseguir regularidad en los tiempos de envío de los 


paquetes, calculamos el tiempo en que hay que enviar el 


próximo paquete y dormimos el hilo el tiempo que resulta de 


restar este tiempo del tiempo tomado en ese momento. Esto 


también nos permite que no se acumulen los retardos.  


Para obtener el OWD es importante una correcta 


sincronización de los relojes de los extremos. Una 


posibilidad para obtener una referencia de sincronización de 


alta precisión es utilizar sistemas GPS, que pueden dar una 


precisión de microsegundos, pero esa solución resulta 


costosa. Otra solución es utilizar NTP (Network Time 


Protocol), pero esta no es una solución tan precisa ya que, 


según las características de la red, puede obtener una 


precisión de milisegundos. 


En un entorno real de medidas de telefonía, al no ser NTP 


una solución precisa, y resultar costosos los equipos GPS, al 


tratarse de un servicio interactivo, se suele usar la 


aproximación de estimar el OWD como la mitad del rtt. 


Se realizaron pruebas utilizando un testbed simple. 


Utilizamos dos mini-pc iguales, con un procesador I3-370M 


equipados con Linux 2.6.38, y conectados con un cable 


cruzado a sus interfaces de red PCI Express Gigabit 


Ethernet. Con este testbed se pudo enviar y recibir de manera 


fiable hasta 80.000 paquetes por segundo y se lograron 


alcanzar 460 Mbps. Se probaron además hasta 60 


comunicaciones concurrentes a partir del modelo de tráfico 


del códec de voz G.729a, funcionando de manera correcta. El 


escenario de pruebas se muestra en la Fig. 4. 


V. CONCLUSIONES 


Se ha presentado una herramienta para monitorizar 


comunicaciones E2E en Internet midiendo parámetros de 


QoS, que permite realizar el seguimiento de estos parámetros 


a lo largo del tiempo. 


Hemos conseguido una herramienta que funciona de 


forma desatendida, automática, con precisión de 


milisegundos y que puede enviar varias comunicaciones 


simultáneamente en tiempo real, poniendo atención en 


generalizar la descripción del test para que funcione con 


servicios de diferente naturaleza. 


En el caso de comunicaciones telefónicas, la herramienta 


utiliza el modelo E para analizar los resultados y generar un 


Factor R estimado para tráfico VoIP, directamente 


relacionado con la calidad percibida por un usuario (MOS), 


utilizando codificación G.729a y G.711, y permitiendo así 


planificar la implementación de servicios de voz sobre IP en 


diferentes enlaces. 


En estos momentos se realiza el reenvío de los paquetes 


utilizando reglas iptables. Pero sería interesante poder medir 


también el owd de un flujo, además del rtt. Esto requeriría 


capturar el paquete en el destino, y luego reenviarlo, y nos 


permitiría no tener que repetir el experimento cuando se 


quieren obtener ambos tiempos para un mismo flujo. 
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Fig. 4. Escenario de pruebas. 
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D. Valdés (1), A. Gámez (1), L. Hernández (1), J. Gismero (1), A. Asensio (1).
diego@gmr.ssr.upm.es, a.gamez@upm.es, l.h.barreiro@gmail.com, javier@gmr.ssr.upm.es, vera@gmr.ssr.upm.es.
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Resumen—This paper presents the design of step impedance
resonant (SIR) filters using low temperature co-fired ceramic
(LTCC). Its purpose is to demonstrate that very compact designs
can be accomplished at low frequencies with distributed ele-
ments. Two filters has been designed, one of this at 2.45 GHz and
the other at 1.575 GHz, whose overall sizes are similar to other
designed filters at Ka-band using the same LTCC technology and
the same substrate. The designs have been carried out doing a
systematic characterization of the resonator-resonator and port-
resonator couplings. It is proven that the general theory of SIR
structures fits with EM-simulations.


I. INTRODUCCIÓN


La integración de sistemas completos de radiofrecuencia en
espacios muy reducidos es una necesidad que se está llevando
a cabo gracias a las nuevas tecnologı́as de empaquetado
System-on-Package (SoP), siendo el LTCC la tecnologı́a que
más impacto está tomando en el mercado. Sin embargo,
los dispositivos pasivos correspondientes a las frecuencias
intermedias (FI) del sistema suelen ser de gran tamaño en
comparación con los que trabajan a las frecuencias de RF.
Para conseguir compactar estos dispositivos a baja frecuencia
se suelen hacer diseños utilizando elementos concentrados,
ya sea con elementos de montaje superficial (SMD) o sin-
tetizando bobinas y condensadores en el substrato, con la
filosofı́a del diseño en baja frecuencia [1]. Pero los factores
de calidad de estas estructuras no suelen ser demasiado altos
[2][3], por lo que realizar, en estos espacios tan compactos,
filtros con elementos distribuidos reducirı́a las pérdidas de
inserción debido a la mejora de los factores de calidad de
estas estructuras.


Este objetivo se ha llevado a cabo al realizar el filtro de
frecuencia intermedia (FI) de un transceptor que trabaja en
banda Ka. El ancho de banda necesitado para la aplicación es
del 12 % a la frecuencia de 2.45 GHz.


II. TEORÍA DE RESONADORES DE SALTO DE IMPEDANCIA
(SIR)


Se ha probado teóricamente y experimentalmente que un
resonador que cambia sus impedancias caracterı́sticas por
tramos puede conseguir reducir su longitud cuanto mayor
sea la diferencia entre los valores de estas. Tı́picamente el
análisis teórico de estructuras SIR que se suele hacer es
el del resonador λ/2 con dos saltos de impedancia [4] y
el del resonador λ/4 con un salto de impedancia [5], ya
que son las configuraciones mas sencillas que permiten una
compactación máxima del resonador en función de la relación


de impedancias de la lı́nea de transmisión. Como la intención
en este trabajo es la compactación del filtro de FI se ha
escogido la opción del resonador λ/4, ya que su longitud total
es la mitad que la del resonador λ/2. El circuito equivalente
puede verse en la Fig. 1.


Fig. 1. Circuto resonante equivalente λ/4.


Para este caso, no teniendo en cuenta los efectos de las
discontinuidades y del abierto, la admitancia del resonador
vista desde el abierto queda:


Yin =
Z2 − Z1 tan θ1 tan θ2


jZ2(Z1 tan θ1 + Z2 tan θ2)
(1)


La resonancia ocurre cuando Yin = 0, resultando la relación
de impedancias:


Rz =
Z2


Z1
= tan θ1 tan θ2 (2)


Sabiendo que θT = θ1 + θ2 e incluyéndolo en la ecuación
(2) se obtiene la relación de impedancias en función de la
longitud total.


Rz =
tan θ1(tan θT − tan θ1)


1 + tan θT tan θ1
(3)


Despejando θT en la ecuación (3) y posteriormente mini-
mizando en función de θ1, con θ1 ∈ (0, π2 ).


mı́n
θ1∈(0,π2 )


θT (θ1) = arctan


(
2
√
Rz


1−Rz


)
(4)


Obteniendo la longitud θ1 que minimiza θT e incluyéndola
en la ecuación (2) se obtiene:


θ0 = θ1 = θ2 = arctan
√
Rz (5)


El resultado muestra que solo se consiguen resonadores
menores que λ/4 cuando Rz < 1.


Otra gran ventaja de las estructuras SIR es que son capaces
de alejar las frecuencias espurias cuanto menor es la relación
Rz . Guardando la misma condición de resonancia Yin = 0, las







dos primeras longitudes eléctricas que vuelven a cumplir esta
condición, y por tanto también la ecuación (2), son: θesp1 =
π−θ0 y θesp2 = π+θ0, quedando las dos primeras frecuencias
espurias en relación con la frecuencia de diseño de la siguiente
manera:


f1
f0


=
θesp1
θ0


=
π − θ0
θ0


=
π


arctan
√
Rz
− 1 (6)


f2
f0


=
θesp2
θ0


=
π + θ0
θ0


=
π


arctan
√
Rz


+ 1 (7)


III. MEJORA DE LA RELACIÓN DE IMPEDANCIA USANDO
TECNOLOGÍA LTCC


Como se ha podido ver en el anterior apartado, las estruc-
turas SIR mejoran sus caracterı́sticas cuando la relación de
impedancias disminuye. Sin embargo, la capacidad de sı́ntesis
de impedancias en lı́neas de transmisión está limitada por la
propia tecnologı́a. En tecnologı́as planares como microstrip
o stripline, en las que la altura del substrato está fijada, esta
sı́ntesis está limitada al uso de una única variable, que es la
anchura de la pista. Por un lado esta dimensión está limitada
por el valor mı́nimo impuesto por la tecnologı́a; por otro lado
está limitada por valores de anchura tales que consigan una
baja impedancia pero al mismo tiempo no hagan el resonador
poco compacto.


La tecnologı́a LTCC ofrece múltiples alternativas de com-
pactación gracias a la posibilidad del diseño multicapa. En
este tipo de circuitos esta utilidad puede mejorar consider-
ablemente sus caracterı́sticas. En el caso de trabajar con la
topologı́a stripline se puede incluir en la zona superior e
inferior de las lı́neas de baja impedancia caracterı́stica un par
de placas de conductor unidas cada una a la placa de tierra
correspondiente mediante vı́as, como puede verse en la Fig.
2.


Fig. 2. Resonador SIR mejorado usando LTCC.


De esta manera, se consigue sintetizar una lı́nea de
impedancia caracterı́stica mucho menor debido a que el es-
pesor del substrato stripline queda reducido drásticamente.
Cuanto más cerca estén situadas las placas metálicas al
resonador SIR la impedancia caracterı́stica será mas pequeña
y por tanto la relación de impedancias menor.


IV. COMPARATIVA DE RESONADORES PARA UN FILTRO A
2.45GHZ


A continuación se hace el estudio de compactación de
un resonador λ/4 en stripline y se mustra en la Tabla I
las caracterı́sticas correspondientes a los casos: resonador sin
salto de impedancia (UIR), con salto de impedancia (SIR) y
SIR mejorado. El substrato utilizado es DuPont943 que tiene
una constante dieléctrica de 7.5 y un factor de disipación
(tan δ) de 0.001 a 3GHz. Las metalizaciones tienen un espesor
de 10µm y son de oro. La altura del substrato es de 934µm


y la altura a la que están colocadas las placas conductoras
respecto al resonador en el caso de SIR mejorado es de 42µm,
es decir, se formarı́a un stripline en la zona de baja impedancia
cuya altura de substrato serı́a 84µm.


Parámetros UIR SIR SIR mejorado SIR modelado
W1 240µm 125µm 125µm 125µm


W2 240µm 500µm 500µm 500µm


Z1 50Ω 64,5Ω 64,5Ω 64,5Ω


Z2 50Ω 35,2Ω 5,4Ω 2,77Ω


Rz 1 0,55 0,08 0,043


L1=L2 5,6mm 4,63mm 2mm 1,46mm


θ1 = θ2 450 36,560 15,80 11,720


Reducción 100 % 81,24 % 35,1 % 26,1 %


f1/f0 3 3,9 10,4 14,4


f2/f0 5 5,9 12,4 16,4


Tabla I. Dimensiones y parámetros de los resonadores a 2.45 GHz.


Aunque, como se ha comentado antes, en estos análisis no
se ha incluido el efecto de las discontinuidades y del abierto,
los resultados son muy parecidos a los que darı́a un simulador
EM para los casos de UIR y SIR. Sin embargo, para el caso
de SIR mejorado existe una discontinuidad muy fuerte que
produce grandes diferencias en la frecuencia de resonancia
cuando se compara con simulaciones EM. En este caso no
solo está presente una discontinuidad de anchuras de pista,
sino que también hay una discontinuidad de alturas de placas
de masa. Además esta discontinuidad es muy abrupta en el
caso en el que las placas de masa estén muy cercanas al
resonador, como en el ejemplo presentado. Debido a esto,
se ha incluido en la tabla una columna más donde se presenta
un nuevo modelo teórico de SIR mejorado con una nueva
impedancia caracterı́stica correspondiente a la lı́nea ancha y
una consecuente nueva relación de impedancias. Para ello, ha
sido retocada la longitud de manera que el resonador trabaje a
la frecuencia de diseño y un análisis a posteriori ha generado
el valor de impedancia nombrada anteriormente.


V. DISEÑO DE UN FILTRO A 2.45GHZ


A continuación se muestra el método de diseño elegido para
construir un filtro a 2.45 GHz con el resonador SIR analizado
en la parte previa.


A. Teorı́a básica para la caracterización de acoplos


Se pretende sintetizar la respuesta correspondiente a un
filtro Chevychev de orden 3, con 0.2dB de rizado y una banda
del 16 %, para ello se necesitan una Qexti = Qexto = 7,67
y una M1,2 = 0,135 [6]. Una vez se conocen los acoplos
necesarios para sintetizar un filtro deseado se realiza un
estudio de las estructuras que sean capaces de conseguir
tales acoplos, mediante la parametrización de alguna magnitud
fı́sica (separación, posición, longitud de ranura...). Los acoplos
son determinados mediante las siguientes ecuaciones:


Qext =
fres


∆f±900
(8)


Mi,j =
f2p2 − f2p1
f2p1 + f2p2


(9)


donde fres es la frecuencia del resonador el cual es excitado
con un único puerto, ∆f±900 es el ancho de banda entre







puntos desfasados ±900 con respecto a fres, fp1 y fp2 son
los picos (frecuencias caracterı́sticas) que están presentes en
la respuesta en magnitud del S21 cuando dos resonadores son
alimentados débilmente [6].


B. Estructura de alimentación


La lı́nea de alimentación (50Ω) toca perpendicularmente
al resonador en la zona de alta impedancia como puede
verse en la Fig. 3, que muestra la configuración completa
del filtro final. La Qext es regulada con la posición de la
lı́nea de alimentación, siendo aumentada al acercarse la lı́nea
al cortocircuito del resonador.


Además esta estructura de alimentación proporciona, como
se puede ver en la Fig. 4, un cero en transmisión adicional a la
respuesta del filtro, debido a que el abierto en la zona de baja
impedancia se convierte en un cortocircuito en el punto de
alimentación del filtro a una frecuencia ligeramente superior
a la de diseño, ya que la distancia entre alimentación y abierto
es menor que la del resonador completo [7]. De esta manera,
el cero en transmisión estará mas cerca a la frecuencia de
diseño cuando se sinteticen Qext de alto valor, es decir filtros
de banda estrecha.


C. Acoplo entre resonadores


El acoplo entre resonadores se ha regulado mediante la
separación existente entre ellos. Al tratarse de un filtro con
un ancho de banda considerablemente elevado (16 %), una de
las dificultades principales a sido conseguir el alto factor de
acoplo necesitado con la limitación de separación que impone
la tecnologı́a (> 125µm). Para ello, se ha buscado que las
anchuras de las lı́neas de transmisión de los resonadores no
guarden una relación de aspecto demasiado dispar, para que
fuese posible el acoplo de la onda electromagnética a lo largo
de todo el resonador.


D. Resultados


Las dimensiones de los resonadores son las correspondi-
entes a la cuarta columna de la Tabla I. La separación de la
lı́nea de alimentación (centro de la lı́nea) respecto al cambio
de impedancia, encargada de regular Qexti = Qexto , es de
245µm y la separación entre resonadores (entre zonas de
baja impedancia), encargada de regular M1,2, es de 175µm.
Las dimensiones finales del filtro son 1.85x3.68x0.93mm3 e
incluyendo el apantallado y las transiciones de entrada [8],
cuya misión es permitir la medida con una mesa de puntas
coplanares, son 8.04x4.87x0.93mm3.


En la Fig. 4 puede verse la respuesta simulada electro-
magnéticamente con EMPIRE-XCcel (basado en el método
FDTD) comparada con la respuesta ideal que se obtiene de
la tansformación de conductancias normalizadas del modelo
paso-bajo. Las pérdidas de inserción en la banda de paso son
de 1.06dB y la posición del cero de transmisión con respecto
a la frecuencia de diseño es del 37,6 %.


En la Fig. 5 se puede ver la posición en frecuencia de los
dos primeros espurios los cuales coinciden con la predicción
teórica modelada presentada en la cuarta columna de la Tabla
I.


Fig. 3. Filtro completo SIR a 2.45 GHz.
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Fig. 4. Resultado ideal y simulado del filtro a 2.45 GHz.


VI. DISEÑO DE UN FILTRO A 1.575GHZ


Con el mismo procedimiento se ha diseñado otro filtro
SIR de orden 3 a la frecuencia de 1.575 GHz (aplicaciones
GPS) y un ancho de banda del 6 %. Para ello se necesitan
una Qexti = Qexto = 20,45 y una M1,2 = 0,05. Las
dimensiones y caracterı́sticas previstas de la teorı́a se muestran
en la Tabla II. La configuración del filtro puede verse en la
Fig. 6, cuyas dimensiones de resonadores son las correspon-
dientes a la cuarta columna de la Tabla II. La separación
de la lı́nea de alimentación (centro de la lı́nea) respecto al
cambio de impedancia es de 755µm y la separación entre
resonadores (entre zonas de baja impedancia) es 220µm.
Las dimensiones finales del filtro son 3.14x4.53x0.93mm3


e incluyendo el apantallado y las transiciones de entrada son
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Fig. 5. Espurios del filtro SIR a 2.45 GHz.







8.95x5.77x0.93mm3.


Parámetros UIR SIR SIR mejorado SIR modelado
W1 240µm 125µm 125µm 125µm


W2 240µm 900µm 900µm 900µm


Z1 50Ω 64,5Ω 64,5Ω 64,5Ω


Z2 50Ω 24,5Ω 2,68Ω 1,75Ω


Rz 1 0,38 0,042 0,027


L1=L2 8,7mm 6,12mm 2,24mm 1,8mm


θ1 = θ2 450 31,650 11,580 9,30


Reducción 100 % 70,3 % 25,7 % 20,6 %


f1/f0 3 4,7 14,5 18,3


f2/f0 5 6,7 16,5 20,3


Tabla II. Dimensiones y parámetros de los resonadores a 1.575 GHz.


Fig. 6. Filtro completo SIR a 1.575 GHz con animación EM.
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Fig. 7. Resultado ideal y simulado del filtro a 1.575 GHz.


En la Fig. 7 puede verse la respuesta simulada electro-
magnéticamente comparada con la respuesta ideal obtenida de
las conductancias normalizadas del prototipo paso-bajo. Las
pérdidas de inserción en la banda de paso son de 2.9dB y la
posición del cero de transmisión con respecto a la frecuencia
de diseño es del 25,3 %. Como se dijo anteriormente el cero
de un filtro de menor banda está más cercano a f0.


En la Fig. 8 se puede ver la posición en frecuencia de los
dos primeros espurios las cuales coinciden con la predicción
presentada en la cuarta columna de la Tabla II.


VII. CONCLUSIONES


Se ha comprobado que el análisis circuital corresponde con
las simulaciones EM para el caso de estructuras SIR sin el


5 10 15 20 25 30 35
−70


−60


−50


−40


−30


−20


−10


0


M
ag


ni
tu


de
, d


B


Frequency, GHz


 


 


|S11| Lossy EM−Sim.
|S21| Lossy EM−Sim.


20.3 · fo


18.3 · fo8 · fo
spurious?


Fig. 8. Espurios del filtro SIR a 1.575 GHz.


uso de cambios de masa en la zona de baja impedancia.
Para el caso de SIR mejorado el análisis teórico pierde
exactitud, pero, suponiendo que las no idealidades producidas
por el brusco cambio de placas de masa pueden modelarse
escogiendo una nueva relación de impedancias, los resultados
analı́ticos vuelven a parecerse bastante a las simulaciones EM.
Se han diseñado dos filtros utilizando estructuras SIR a 2.45
GHz y 1.575 GHz en los que se ha reducido la longitud de
sus resonadores a un 26,1 % y un 20,6 % respectivamente con
relación a sus estructuras UIR correspondientes. Además las
respuestas simuladas conseguidas tienen un alto parecido a las
que se consiguen de la sı́ntesis a partir de las conductancias
normalizadas del modelo paso-bajo. El uso del substrato
DuPont943 de altas prestaciones ha permitido además de
una alta compactación unas bandas de paso con pérdidas de
inserción reducidas.
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Abstract- In this paper, we propose an optimization-oriented 
design of 3-D dielectric loaded filters by using an interface 
between 2-D and 3-D EM simulators. The optimization tool is 
achieved from a linear iterated 2-D to 3-D prediction method 
and a modeling process based on a fuzzy logic technique. The 
performance of our technique is illustrated with the design of 
second-order C-band evanescent rectangular waveguide 
bandpass filter filled with two dielectric posts. 


I. INTRODUCCIÓN 


Hoy en día, es común entre la comunidad científica 
utilizar simuladores electromagnéticos (EM) de tres 
dimensiones (3-D) para determinar el comportamiento de 
circuitos RF/microondas en 3-D. Sin embargo, estos 
simuladores EM 3-D requieren un alto coste en cómputo y en 
la mayoría de los casos no es factible llevar a cabo la 
optimización de las estructuras en 3-D. Por otro lado, los 
simuladores EM de dos dimensiones (2-D) facilitan de 
manera eficiente y precisa análisis de estructuras en 2-D. Sin 
embargo, desde un punto de vista práctico, las estructuras 2-
D tienen pocas aplicaciones, dado que muchas estructuras de 
componentes de interés son 3-D. De este modo en este 
trabajo, proponemos desarrollar un novedoso proceso de 
diseño de circuitos RF/microondas 3-D, haciendo uso de la 
eficiencia en cómputo de los simuladores EM 2-D. 


En la literatura, podemos encontrar varios métodos para 
incorporar simuladores EM en entornos CAD [1]-[10]. Las 
técnicas de optimización utilizadas están principalmente 
basadas en aquellas que requieren una solución inicial como 
por ejemplo el método del gradiente, o las que no necesitan 
solución inicial como por ejemplo los algoritmos genéticos. 
Por otro lado, un método interesante, denominado mapeo 
espacial, se ha utilizado mucho en la optimización de 
circuitos de microondas con el propósito de reducir el tiempo 
de cómputo en los procesos de diseños EM. 


Técnicas de redes neuronales y lógica borrosa han sido 
también ampliamente empleadas en el pasado para el análisis 
y diseño de circuitos de microondas [11]-[13]. El enfoque 
básico consiste en entrenar una red neuronal o un sistema de 
lógica borrosa en una determinada región de interés, y 
después aplicar técnicas de análisis y optimización a los 


modelos extraídos con un bajo coste computacional. El uso 
de modelos neuronales y modelos borrosos basados en el 
mapeo espacial se demostraron en [14] y [15], 
respectivamente. 


En este artículo, proponemos una técnica de optimización 
que alinea la respuesta de un simulador EM 3-D con la 
respuesta de un simulador EM 2-D, haciendo uso de un 
método de mapeo espacial lineal inverso y de una técnica de 
modelado neuro-borrosa. Con respecto a otros enfoques de 
mapeo espacial, nuestra técnica de optimización no requiere 
generar en la etapa inicial m puntos de base alrededor de la 
respuesta objetivo, ni tampoco realizar la transformación 
inversa de la función de mapeo que denominaremos P. La 
estimación precisa de los parámetros de diseño de los 
circuitos RF/microondas 3-D se obtiene mediante la técnica 
de modelado neuro-borrosa. Esta técnica permite reducir el 
error residual vinculado al mapeo lineal. Ilustramos las 
prestaciones de nuestra técnica diseñando un filtro paso 
banda de 2º orden basado en guía rectangular evanescente de 
gran interés para aplicaciones en satélites. 


Fig. 1.  Técnica de mapeo especial 2-D a 3-D. 


II. TÉCNICA DE OPTIMIZACIÓN 2-D A 3-D 


La Fig. 1 representa nuestra propuesta de técnica de 
optimización 2-D a 3-D. Solos los parámetros señalados por 
el símbolo * serán afectado por el mapeo entre los espacios 


 







  


2-D y 3-D. Los vectores ,  e  representan, 


respectivamente, los parámetros óptimos 2-D, 3-D* y 3-D 
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En nuestra técnica (Fig. 1), la función de mapeo P se 
obtiene mediante un proceso de diseño basado en un método 
de predicción lineal iterativo [16]. Este método proporciona 


los parámetros  de diseño del simulador 3-D cuando la 


respuesta  del simulador 3-D es aproximadamente la 


respuesta objetivo, dada por la respuesta óptima  del 


simulador 2-D. Con el fin de reducir el error residual 
vinculado al mapeo lineal P, se entrena un sistema múltiple 
de inferencia neuro-borroso adaptativo (MANFIS) [17, 18], 
cuyo vector de parámetros internos está definido por ip (Fig. 
1), con datos de entrada-salida obtenidos durante las 
sucesivas iteraciones. Una vez que MANFIS está entrenado, 
podemos utilizarlo para realizar un calculo exacto de los 


parámetros de diseño 3-D* . La 


consideración de  en las entradas de MANFIS 


facilitará optimizaciones e interpolaciones adicionales. 
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La técnica de optimización 2-D a 3-D propuesta está 
basada en tres sub-procesos. El primero consiste en encontrar 
una respuesta objetivo  de acuerdo con las 


especificaciones discretas de diseño inicialmente definidas. 


El segundo permite hallar P y  del simulador 3-D 


mediante la técnica de optimización de mapeo espacial 2-D a 
3-D* basada en un método de predicción lineal iterativo 
inverso. Finalmente, el tercero desarrolla una técnica de 
modelado mediante MANFIS. Estos tres sub-procesos se 
desarrollan en las siguientes secciones. 


 f,2D2D XR
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A.  Optimización del modelo 2-D 


La respuesta objetivo  f,2D2D XR  de  acuerdo con las 


especificaciones discretas de diseño inicialmente definidas se 
obtiene optimizando el modelo 2-D. Se puede optimizar el 
modelo 2-D utilizando un método clásico (método de 
Newton-Raphson o gradiente), algoritmos genéticos o uno de 
los propuestos en [8] 
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donde  corresponde al vector de la respuesta del 


modelo 2-D para h puntos de frecuencia, U corresponde a la 
función objetivo con las especificaciones discretas de diseño 
2-D iniciales (frecuencia central, ancho de banda, etc.), 


 es el vector de parámetros de diseño 2-D y 
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B.  Mapeo espacial 2-D a 3-D 


El algoritmo de optimización de mapeo espacial lineal 
inverso permite hallar aproximadamente la raíz del sistema 
de ecuaciones no lineales siguiente 
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 se obtiene de manera iterativa en dos pasos. El primer 
paso realiza una alineación de la respuesta D2R n las 


especificaciones discretas de diseño (frecuencia central, 
ancho de banda, etc.) de la respuesta  en la i-ésima 
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El q-ésimo vector error viene dado por 
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El segundo paso establece el mapeo espacial lineal 


inverso entre los vectores de parámetro de diseño 2-D a 3-D* 
 


   i,
ii


i,
i


i,  D2 D2 D3  XBAXPX   (7) 


 


donde  y iA iB  son los vectores de los coeficientes 
calculados con el método iterativo descrito en [10]. 


C.  Técnica de modelado neuro-borrosa 


En nuestra técnica de optimización (Fig. 1), utilizamos un 
sistema múltiple de inferencia neuro-borroso adaptativo 
(MANFIS) que permite reducir el error residual entre las 


 







  


respuestas  y , optimizadas por el procedimiento 


anterior (segundo sub-proceso). MANFIS es una extensión 
de un sistema de inferencia neuro-borroso adaptativo 
(ANFIS) que permite producir múltiples respuestas en el 
dominio real del sistema objetivo [17, 18].  
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La formulación de nuestra técnica de optimización (Fig. 
1) con MANFIS es el siguiente. Suponga que los vectores I  
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respectivamente. El vector I común a un número m de 
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variables, tales como los parámetros n de diseño de  del 


mapeo P, y las especificaciones discretas s de diseño  
extraídas de las sucesivas respuestas . El número de 


ANFIS es igual al número m de variables de salida. La Fig. 2 
muestra la arquitectura del q-ésimo ANFIS con l entradas 
( ) y una salida ( ). Esta estructura es la misma 


que aquellas propuesta por Takagi y Sugeno [17] 
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Fig. 2.  Arquitectura del q-ésimo ANFIS con l entradas y una 
salida . qO
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    where /   (9) 


 


c es el número total de reglas borrosas, y (i=1,2,…,c y 


q=1,2,…,m) indica la i-ésima regla borrosa del q-ésimo 
ANFIS. (j=1,…,l) es el j-ésimo componente del vector I. 


 es la salida real de la regla borrosa . Las variables 


 corresponden a los parámetros del consecuente.  es 


una  etiqueta lingüística asignada a una función de 
pertenencia Gausiana con dos parámetros de premisa. Si el 
número de funciones de pertenencia Gausiana asociada a 
cada entrada es Z entonces el número c de reglas borrosas, 


común a cada ANFIS, es igual a . Finalmente,  es 


el q-ésimo componente del vector O y corresponde, en el 
dominio real, a la salida del q-ésimo ANFIS. Una vez que el 
entrenamiento de MANFIS se halla completado, disponemos 
de un modelo de mapeo espacial no lineal a la salida. 
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III. APLICACIÓN AL DISEÑO DE FILTROS EN GUÍA DE ONDAS 


RECTANGULAR 


Para comprobar las prestaciones de nuestra técnica, 
hemos considerado un filtro paso banda de segundo orden en  
guía de onda rectangular evanescente con postes dieléctricos 
(3-D) no inductivos (Fig. 3). Considere este filtro para un 
tamaño de guía rectangular estándar WR-229 (a=58.1, 


b=29.05) mm y los siguientes parámetros de diseño fijados: 
c=31.1 mm, h=18.05 mm (la altura de los postes) y 4r  


(postes dieléctricos sin pérdidas). Los postes están centrados 
en la sección de guía evanescente de longitud . cl


Las simulaciones EM 2-D y 3-D fueron, respectivamente, 
obtenidas mediante un simulador basado en ecuaciones 
integrales [19] y un simulador comercial basado en 
elementos finitos (HFSS). Los postes dieléctricos en 2-D son 
inductivos. La altura de los postes es la misma que la altura 
interna de la guía rectangular. En 3-D, la altura de los postes 
es menor que la altura interna de la guía rectangular, y por 
consiguiente, la estructura es completamente en 3-D. 


Según las Figs. 1 y 3, el espacio de parámetros 2-D del 
filtro de segundo orden se compone de  = [  D2x cl 1   2   


]T. Se consideró un filtro simétrico: 
1 cd 2   = 1  . El espacio 


 
(a) 


 
(b) 


Fig. 3.  Filtro paso banda de segundo orden en guía de onda 
rectangular evanescente con 2 postes dieléctricos. (a) Vista 
superior. (b) Vista transversal. 


 







  


 


Fig. 4.  Respuestas de los simuladores EM 2-D and 3-D tras 
aplicar nuestra técnica de optimización. 
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Abstract—A simple analytical condition for the radiation
resistance and conductance (R, G) of an equivalent composite
right/left-handed (CRLH) balanced leaky-wave antenna unit-cell
is proposed to achieve a constant radiation rate. Similar to
the CRLH "balanced condition", which allows a smooth phase
transition from the left-handed to the right-handed frequency
regions, the proposedR−G condition provides a continuous and
smooth transition of the radiation losses from the left-handed to
the right-handed frequency region. Moreover, this condition also
solves the phase fluctuations that traditionally occur around the
CRLH transition frequency due to real radiation losses. Several
numerical results are included to confirm the uniform radiation
rate obtained when the new derived condition is used.


I. I NTRODUCCIÓN


El uso de líneas de transmisióncomposite right/left-handed
(CRLH) [1] como antenasleaky-wave[1], [2] ha propor-
cionado un barrido completo del haz radiado en todo el
espacio, desdebackfirehastaendfire, incluyendo por primera
vez la direcciónbroadside. Este tipo de antenas pueden ser
fabricadas en diversas tecnologías, como microstrip (ver la
Fig. 3.39 de [1] y la Fig. 1 de [3]) o guías de onda coplanar
(ver Fig. 2.23 de [2]). El análisis de antenas CRLH LW
se suele realizar empleando modelos circuitales (ver [1] y
[2]), que prestan una atención especial a la constante de fase
[β(ω)]. Sin embargo, la tasa de radiación[α(ω)] no suele ser
tenida en cuenta en este tipo de modelos.


Últimamente ha habido un gran interés en obtener antenas
con una tasa de radiación constante en todas las direcciones
del espacio (ver [3] ó [4]), que permitiría a un haz recor-
rer todo el espacio, desde backfire hasta endifre, sin sufrir
ninguna alteración en su eficiencia de radiación. En este tra-
bajo, proponemos una nueva condición circuital, relacionada
con las resistencias de radiación del modelo equivalente de
una celda CRLH LWA (R,G), que fuerza a una antenna
CRLH LWA a radiar con la misma tasa de radiación en todo
el espacio. Esta condición circuital se puede ver como una
extensión de la condición de "balanceo" de la fase de una
celda CRLH, pero asociada a la constante de radiación. Así,
la nueva condición propuesta permite una transición suave y
continua de la tasa de radiación desde la región frecuencial
zurda hasta la región diestra. Además, hemos observado que
el uso de esta nueva condición elimina las fluctuaciones
que suelen aparecen en la constante de fase alrededor de la
frecuencia de transición (debido a la radiación en la dirección
broadside), permitiendo el diseño de celdas CRLH LW más
estables.


Finalmente, presentamos un estudio de la tasa de radiación
de dos antenas CRLH LW extraidas de la literatura científica.
Como esperábamos, simulaciones numéricas demuestran que
se require una adequada combinación de la resistencia y


Fig. 1: Modelo circuital equivalente de una celda unidad que
forma parte de una antena CRLH LW. La resistencia en serie
(R′) y la conductancia en paralelo (G′) modelan la radiación
de la antena. Por simplicidad, las pérdidas dieléctricas y
óhmicas no son consideradas.


conductancia de radiación (R y G) para obtener una tasa de
radiación constante en todo el espacio, evitando que aparezca
una disminución de la eficiencia en la dirección broadside.


II. CONDICIÓN CIRCUITAL ASOCIADA A UNA CELDA


CRLH LW PARA OBTENER UNARADIACIÓN CONSTANTE


El modelo circuital equivalente de una celda unidad CRLH
que funciona como una antena leaky-wave se muestra en
la Fig. 1 (ver [1]). Básicamente, está compuesta en una
impedancia por unidad de longitud (Z ′) y una admitancia por
unidad de longitud (Y ′), que pueden expresarse como


Z ′ = R′ + jωL′


R +
1


jωC′


L


, (1)


Y ′ = G′ + jωC′


L +
1


jωL′


R


, (2)


donde se ha utilizado la notación estándard definida en [1],
y se han normalizado los valores de los elementos circuitales
de la celda con respecto de la longitud de la celda unidad (p).
Este modelo ignora, por simplicidad, las pérdidas óhmicas
y de los dieléctricos, de tal forma que las resistencias en
serie y en paralelo modelan la radiación real de la antena
LW. Además, en este modelo consideraremos que tantoR′


como G′ son constantes e independientes de la frecuencia.
Esta aproximación es válida en la parte central de la región
frecuencial de onda rápida, pero no es precisa en los límites
de la región de onda rápida, donde tantoR′ comoG′ pueden
presentar variaciones importantes con la frecuencia.


Asumiendo que se cumple la condición homogeneidad
(p � λg, donde λg es la longitud de onda guiada), la
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Fig. 2: Diagrama de dispersión, obtenido usando la Eq. (5),
asociado a una celda unidad CRLH LWA. Los parámetros
circuitales usados sonCR = CL = 1.0 pF, LR = LL =
2.5 nH, R = 5 Ω y G = 0.04 Ω−1. La celda presenta una
longitud física dep = 1.5 cm.


constante de propagación compleja asociada a esta celda
unidad, situada en un entorno periódico infinito, se puede
expresar en el caso límite (p → 0) como


γ = α+ jβ =
√
Z ′Y ′. (3)


Además, vamos a considerar que la celda cumple la condición
de "balanceo de fase" [1], que implica la cancelación mútua
de las resonancias serie y paralelo, y se expresa como


C′


LL
′


R = C′


RL
′


L. (4)


Tras realizar algunas manipulaciones matemáticas, la con-
stante de fase[β(ω)] y de radiación[α(ω)] asociadas a la celda
unidad de la Fig. 1 se pueden obtienen de forma cerrada como
muestran las ecuaciones (5)-(6) [mostradas al comienzo de la
página siguiente]. Para simplificar estas expresiones, hemos
introducido las variablesω0 (frecuencia de transición de la
celda CRLH, ver [1]) yωL, que son definidas así


ω′


0 =
1


4


√


C′


LL
′


LC
′


RL
′


R


, ω′


L =
1


√


C′


LL
′


L


. (7)


Como ejemplo, vamos a considerar una celda unidad CRLH
LW con unos parámetros circuitales deCR = CL = 1.0 pF,
LR = LL = 2.5 nH, R = 5 Ω y G = 0.04 Ω−1, y una
longitud dep = 1.5 cm. En este caso, la tasa de radiación de
la antena puede ser importante, y no debe de ser ignorada de
antemano (como ocurre con otros modelos circuitales [1]).


La constante de fase[β(ω)] de este ejemplo se muestra en
la Fig. 2. Como puede observarse en la figura, esta constante
presenta ciertas fluctuaciones alrededor de la frecuencia de
transición (aunque la línea está balanceada). Esto es debido
a la presencia de la tasa de radiación, que ya no debe de
ser ignorada en este tipo de antenas. Además, la constante
de fase está dentro de la región de onda rápida (ó cono
de luz) incluso a frecuencias muy altas. En la Fig. 3 (línea
continua) se muestra la tasa de radiación asociada a esta
celda unidad. Como puede apreciarse en la figura, aparece una
discontinuidad a la frecuenciaωBF (que indica el comienzo
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Fig. 3: Tasa de radiación, obtenida mediante la Eq. (6),
asociada a una celda unidad CRLH LWA con las mismas
características que la de la Fig. 2. Los valores de la conduc-
tancia,G, son0.04 Ω−1 (línea continua) y0.2667 Ω−1 (línea
discontinua, resultado óptimo).


de la región de onda rápida). Este comportamiento, que no
es físico, es debido a que hemos asumido unos valores de
R′ y G′ constantes e independientes con la frecuencia. Así,
el modelo proporciona una tasa de radiación positiva dentro
de la región de onda rápida, mientras que es estrictamente
cero fuera de ella. No obstante, en una estructura real los
valores deR′ y G′ dependen de la frecuencia y tienden de
forma natural hacia cero conforme la frecuencia se aproxima
a los límites de la región de onda rápida. Por otra parte, es
importante observar que la tasa de radiación disminuye de
forma considerable en la frecuencia de transición (ω0). Este
efecto implica que la tasa de radiación desde backfire hasta
endfire no es constante, y que normalmente se ve disminuido
en la dirección de broadside (ver [3] y [4]). Además, es
interesante comprobar que la tasa de radiación tiende a un
valor finito y concreto conforme la frecuencia de aleja deω0.


Usando la Eq. (6), es sencillo demostrar que la tasa de
radiación a la frecuencia de transición (ω0) es [3]


α(ω0) =
√
R′G′. (8)


Por otra parte, el valor de la tasa de radiación a una frecuencia
muy alejada deω0 (en el caso límite,ω → ∞) es


lim
ω→∞


α(ω) =


√


R′G′


2
+ ω2


0


R′2C′


LC
′


R +G′2L′


LL
′


R


4
. (9)


Con el fin de obtener una tasa de radiación constante en
todo el espacio, la tasa de radiación en la dirección broadside
debe de ser igual a la tasa de radiación en cualquier otra
dirección. En el caso límite, esta condición puede expresarte
como


α(ω0) = lim
ω→∞


α(ω). (10)


Tras varias simplificaciones matemáticas, la ecuación anterior
se puede reducir a la sencilla condición circuital siguiente


R′


G′
=


√


L′


LL
′


R


C′


LC
′


R


. (11)
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√


√


√
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√


√


√
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√
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La condición circuital obtenida anteriormente es muy im-
portante. En primer lugar, fuerza a la antena CRLH LW a
radiar con la misma tasa de radiación en todas las direcciones
del espacio, sin sufrir ninguna merma en la dirección broad-
side. Esto es debido a que, físicamente, la radiación de este
tipo de antenas es una combinación de la radiación de las
ramas en serie y en paralelo. En la Fig. 3 (línea discontinua)
se muestra la tasa de radiación asociada a la celda unidad del
ejemplo, pero usando un valor optimizado de la conductancia
G [que cumple la condición de la Eq. (11)]. Como puede
observarse, la tasa de radiación es constante para todas las
frecuencias. No obstante, recordar que el modelo utilizadoes
una aproximación que sólo es válida en la zona frecuencial
central de la región de onda rápida. En segundo lugar, es
interesante observar que el comportamiento de la constantede
fase alrededor de la frecuencia de transición se ha optimizado,
como se muestra en la Fig. 4. Una combinación deR′ y G′ no
óptima (línea continua) produce fluctuaciones de la constante
de fase, que pueden deteriorar la radiación en la dirección
broadside. Sin embargo, el uso de una combinación adequada
de R′ y G′ completamente elimina este comportamiento, y
posibilita una radiación perfecta en la dirección de broadside.


De esta forma, en el diseño real de una celda unidad
CRLH LWA, los valores deR′ y G′ deben de ser ajustados
de forma cuidadosa. Desafortunamente, no conocemos expre-
siones sencillas que relacionen los parámetrosR′ y G′ con las
dimensiones físicas de un circuito. Por tanto, y al igual que
ocurre en el diseño de antenas CRLH LW actual, se requiere
el uso de software de onda completa para obtener y optimizar
esos valores (ver [3]). Sin embargo, el uso de la condición
circuital propuesta permite simplificar el proceso de diseño,
fijando un objetivo claro para los algoritmos de optimización.
Además, el uso de esta condición permite controlar el valor de
la tasa de radiación (que será la misma en todo el espacio),
obtener diseños de celdas CRLH más estables y solucionar
los problemas asociados a la fluctuación de la fase alrededor
de la frecuencia de transición.


III. VALIDACIÓN NUMÉRICA


En esta sección vamos a analizar la tasa de radiación de
dos antenas CRLH LW extraidas de la literatura. Después,
aplicaremos la condiciónR−G propuesta a cada uno de los
casos, para obtener los valores deR′ y G′ que proporcionarían
una tasa de radiación constante en todo el espacio. Tal y
como esperábamos, se demuestra que las tasas de radiación
obtenidas son constantes con la frecuencia (es decir, iguales
en todas las direcciones del espacio), no presentan ninguna
disminución de la eficiencia en la dirección broadside, y
concuerdan bien con medidas experimentales.
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Fig. 4: Diagrama de dispersión, alrededor de la frecuencia de
transiciónω0, asociado a la celda unidad CRLH LWA definida
en la Fig. 2. Los valores de la conductancia,G, son0.04 Ω−1


(línea continua) y0.2667 Ω−1 (línea discontinua, resultado
óptimo).


En [3] se presenta la optimización de antenas CRLH LW
fabricadas en tecnología microstrip para que radien de forma
eficiente en la dirección broadside. En ese trabajo, se realiza
un barrido parámetrico de las dimensiones físicas de la celda
unidad para obtener una tasa de radiación casi constante en
todas las direcciones del espacio. La celda unidad empleada
tiene unos parámetros circuitales deCR = 1.47 pF, CL =
0.6 pF, LR = 2.09 nH, LL = 0.85 nH, R = 1.18 Ω y
G = 0.4×10−3 Ω−1, y una longitud dep = 6 mm. Con esos
datos, la tasa de radiación obtenida en función de la frecuencia
se muestra en la Fig. 5 (línea sólida, mismo resultado que el
obtenido en [3]). Como puede observarse en la figura, la tasa
de radiación normalizada no es lineal y presenta pequeñas
variaciones alrededor de la frecuencia de transición. Estoes
debido a que los valoresR − G no cumplen la condición
de la Eq. (11). Sin embargo, están relativamente próximos a
cumplirla, lo que explica que la tasa de radiación normalizada
de la antenas diseña en [3] sea casi lineal con la frecuencia.


Si mantenemos constante el valor deR y modificamos el
valor de G para que cumpla la condición de la Eq. (11),
[G = 0.831 × 10−3 Ω−1], la tasa de radiación normalizada
obtenida es lineal con la frecuencia (ver Fig. 5, línea discon-
tinua). Este resultado demuestra la validez de la condición
circuital propuesta. Además, si seguimos incrementandoG
[por ejemplo, a un valor deG = 1.5 × 10−3 Ω−1, que
no cumple la Eq. (11)], la tasa de radiación vuelve a sufrir
variaciones alrededor de la frecuencia de transición, y no es
completamente lineal con la frecuencia.
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Fig. 5: Tasa de radiación normalizada[α(ω)/k0] asociada a
una celda unidad CRLH LWA (con parámetros circuitales
CR = 1.47 pF, CL = 0.6 pF, LR = 2.09 nH, LL = 0.85 nH
y R = 1.18 Ω, y una longitud dep = 6 mm) obtenida usando
un análisis periódico de Floquet (ver [1] y [5]). Los valores
de la conductancia,G, son de0.4 mΩ−1 (línea continua,
mismo resultado que en [3]),0.831 mΩ−1 (línea discontinua,
resultado óptimo) y1.5 mΩ−1 (línea punteada).


Como último ejemplo, vamos a considerar la antena CRLH
LW presentada en [6] y que está compuesta por24 celdas
unidades (cada una con una longitud de6.1 mm) y que tiene
unos parámetros circuitales deCR = 0.5 pF, CL = 0.68 pF,
LR = 2.45 nH y LL = 3.35 nH. La tasa de radiación
normalizada, medida, se muestra en la Fig. 6 (‘*’). Para
modelar esa tasa de radiación, el valor deR se suele ajustar
para que coincida con las medidas, manteniendoG igual a
zero (este es el método usado en [6]). Una posibilidad es usar
un valor deR = 3.1 Ω y G = 0, que proporciona la tasa de
radiación normalizada mostrada en la Fig. 6 (línea continua).
Como puede observarse en la figura, los resultados simulados
concuerdan bien con las medidas experimentales en toda la
banda de frecuencias, excepto alrededor de la frecuencia de
transición. Esto es debido a que este modelo solo considera
la influencia de la resistencia en serieR, mientras que la
radiación en broadside necesita también de la radiación de
la rama en paraleloG [ver Eq. (8)]. Además, las medidas
experimentales confirman este modelo matemático, ya que no
tienden a zero en la frecuencia de transición (pues la estructura
física real presenta un valor deG mayor que cero).


En este punto, vamos a modificar los valores deR y G
de tal forma que cumplan con la condición impuesta por la
Eq. (11). Los valores obtenidos sonR = 1.55 Ω y G =
0.3155 mΩ−1, y su tasa de radiación normalizada asociada
se muestra en la Fig. 6 (línea discontinua). Como puede
apreciarse, los resultados simulados concuerdan muy bien con
las medidas experimentales en toda la banda de frecuencias,
incluyendo la frecuencia de transición (donde no se produce
ninguna disminución de la eficiencia). Este resultado confirma
que la condición de la Eq. (11) es realmente necesaria para
obtener una tasa de radiación constante en todo el espacio,
incluida la dirección broadside.
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Fig. 6: Medidas experimentales de la tasa de radiación normal-
izada[α(ω)/k0] de una antena CRLH LWA compuesta por24
celdas unidad de6.18 mm de longitud presentada en [6]. Los
parámetros circuitales de cada celda unidad sonCR = 0.5 pF,
CL = 0.68 pF, LR = 2.45 nH y LL = 3.35 nH. Se
muestran resultados simulados, usando valores deR = 3.10 Ω
y G = 0.0 mΩ−1 (línea continua, mismo resultado que en [6])
y de R = 1.55 Ω y G = 0.3155 mΩ−1 (línea discontinua,
resultado óptimo).


IV. CONCLUSIONES


En este artículo se ha presentado una novedosa condición
circuital, relacionada con las resistencias de radiación del
modelo equivalente de una celda CRLH LW (R,G), que
fuerza a las antenas CRLH LW a radiar con una tasa de
radiación constante en todo el espacio. Además, se ha de-
mostrado que la condición propuesta elimina las fluctuaciones
de la constante de fase que se producen alrededor de la
frecuencia de transición, debido a la radiación en la direc-
ción broadside. Por tanto, la condición circuital desarrollada
permite diseñar celdas unidad CRLH LW mucho más estables,
en donde la tasa de radiación es constante en toda la región
frecuencial de onda rápida.
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Resumen- This paper presents a design methodology in order 
to vary the main beamwdith in a one dimensional leaky-wave 
antenna, while achieving broadside radiation and high radiation 
efficiency. Therefore, in this contribution it is demonstrated the 
possibility of one dimensional leaky-wave antennas to shape the 
broadside-directed radiation pattern. Particularly, the 
symmetrically fed configuration is studied in detail for the case 
of a one dimensional leaky-wave antenna loaded with a partially 
reflective surface.  


 


I. INTRODUCCIÓN 


La radiación en broadside (ángulo de apuntamiento 0º) de 
antenas leaky-wave (LWAs) ha atraído mucha atención 
recientemente [1-6]. Estas antenas se basan en la propagación 
y radiación de ondas de fuga (también conocidas como leaky 


waves) [7]. En particular, en los últimos años se han 
publicado resultados muy interesantes que muestran que es 
posible conseguir este tipo de radiación en LWAs 
unidimensionales (1D). Considerando configuraciones 
periódicas, la radiación puede ser producida por el armónico 
espacial n = -1 [1,2] o por el armónico n = 0 si se trabaja con 
líneas de transmisión zurdas [3]. Por otro lado, en LWAs 
unidimensionales homogéneas no metamateriales es posible 
obtener radiación en broadside excitando el armónico 
fundamental (n = 0) si se satisface la condición de splitting 
(Splitting Condition, SC) y localizando la alimentación en el 
centro de la antena [4-6].  


En este artículo se presenta una LWA 1D cargada con una 
superficie parcialmente reflectante [7,8] (Partially Reflective 


Surface, PRS) alimentada por el centro, que apunta en 
broadside. La principal ventaja que ofrece esta antena es la 
de controlar el ancho de haz (∆θ) del lóbulo principal  a una 
frecuencia fija de operación, manteniendo alta la eficiencia 
de radiación (ηRAD) [9]. En las próximas secciones se propone 
una metodología de diseño para variar ∆θ manteniendo 
radiación en broadside y una eficiencia ηRAD = 90%. Se 
consigue también un bajo nivel de lóbulo principal a 
secundario (Sidelobes Level, SLL) debido a que la 
iluminación de los campos cercanos de la LWA es cuasi-
coseno. En esta contribución serán estudiados todos estos 
aspectos de forma teórica para un caso general, y se 
particularizan en el caso de una LWA 1D cargada con PRS.  


II. ALIMENTACIÓN CENTRAL DE UNA 1D LWA 


Las antenas LWA 1D se alimentan comúnmente por el 
inicio, y es por ello que se basan en la propagación de ondas 
leaky en una sola dirección [8-11]. La principal ventaja de 
esta configuración es que el lóbulo de su diagrama de 
radiación puede ser escaneado variando la frecuencia [9]. 
Este tipo de LWA se considera unidireccional, y se ilustra en 
el esquema de la Fig. 1(a). Sin embargo, es bien sabido que 
estas LWAs llevan asociada una iluminación exponencial de 
los campos cercanos, a la que corresponde un SLL de 
aproximadamente -13dB. Este valor de SLL puede no ser 
aceptable para algunas aplicaciones prácticas de escaneo en 
frecuencia. Para reducir el SLL es necesario modificar la 
iluminación de los campos a lo largo de la antena aplicando 
técnicas de taper [1,5], como se muestra en la Fig. 1(b). 


Los modos de fuga (o modos leaky) se caracterizan por 
una constante de propagación compleja de la forma: 


 


      k = β - jα                (1) 
 


donde β y α se corresponden, respectivamente, con las 
constantes de fase y de atenuación de la onda leaky [9]. Se 
pueden conseguir iluminaciones convenientes como la coseno 
mediante la aplicación de técnicas de taper, es decir, 
modulando de la tasa de radiación (α) a lo largo de la longitud 
de la LWA, manteniendo β constante [8-12]. La Fig. 1(b) 
muestra el esquema de una LWA 1D en la que se ha realizado 
un taper tipo coseno, se puede ver que se consigue un SLL 
menor que en la antena sin taper de la Fig. 1(a). Sin embargo, 
esta modulación se puede evitar si se localiza la fuente en la 
mitad de la antena, como se muestra en la Fig. 1(c). En esta 
situación, la estructura permite la propagación de dos ondas 
de fuga en direcciones opuestas (bidireccional), creándose así 
una iluminación de los campos cercanos de tipo cuasi-coseno. 
Como se puede ver en la Fig. 1(c), el diagrama de radiación 
que se obtiene en este caso es resultado de la superposición de 
la contribución de las dos ondas unidireccionales, 
obteniéndose la mencionada iluminación cuasi-coseno. En 
particular, cuando se satisface la condición de splitting (β = 


α), se consigue un único haz en broadside debido al solape de 
los dos haces creados por las ondas unidireccionales [4-6]. 
Cabe resaltar que esta configuración sólo es atractiva para la 
radiación en broadside, pues se crean dos haces principales en 
direcciones opuestas cuando se escanea en ángulos superiores 
a 0º [ver Fig. 1(c)]. Para clarificar todos estos aspectos, se 







  


 


ilustran los escenarios de la Fig. 2 que se corresponden con 
tres LWAs 1D que satisfacen la condición de splitting. En 
particular, se muestran los diagramas de radiación y la 
distribución de los campos cercanos asociados a cada antena. 
El primer caso [Fig. 2(a)] corresponde a una LWA 


unidireccional sin taper. Como se puede ver, la radiación se 
produce en un ángulo pequeño, aunque mayor que cero, pues 
se cumple que β=α>0. En esta configuración se consigue un 
SLL de -13dB, como corresponde a la iluminación 
exponencial de sus campos cercanos. El segundo caso se 


SLL<-20dB 


SLL=-13dB 


SLL<-20dB 


 


(a) 


(b) 


(c) 


Fig. 2  Diagrama de radiación y patrón de campo eléctrico cercano a la antena. Casos de LWAs 1D  (a) Unidireccional, sin taper (b) Unidireccional, con 
taper tipo coseno (c) Alimentada por el centro (bidireccional), sin taper. 


(a)            (b)             (c) 


Fig. 1  Esquema de la propagación de ondas de fuga (leaky) a lo largo de la longitud de una LWA 1D (eje z) en tres configuraciones: (a) Unidireccional, 
sin taper (b) Unidireccional, con taper tipo coseno (c) Alimentada por el centro (bidireccional), sin taper. 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 







  


 


corresponde con una antena unidireccional en la que se ha 
realizado un taper tipo coseno. Es por esto que el SLL de la 
Fig. 2(b) es menor que en el caso previo, aunque el ángulo de 
apuntamiento es el mismo. La modulación de la iluminación 
de la antena (de tipo coseno) también se puede observar en 
los patrones de campo cercano. Por último, el tercer caso 
corresponde a una LWA sin taper que ha sido alimentada por 
el centro. Como la Fig. 2(c) muestra, con esta última 
configuración se consigue radiación en broadside y SLL bajo. 
El ancho de haz ha aumentado debido a la mencionada 
superposición de los haces. La iluminación cuasi-coseno se 
puede observar en los patrones de campo cercano de la Fig. 
2(c). 


III. CONTROL DEL ANCHO DE HAZ EN BROADSIDE 


El control del ancho del haz principal del diagrama de 
radiación (∆θ) se puede conseguir cuando se trabaja con una 
LWA 1D alimentada por el centro. Para ello es necesario 
controlar la tasa de radiación de la LWA a una frecuencia fija, 
manteniendo la condición de splitting (β = α). Para conseguir 
el valor deseado de ∆θ, manteniendo alta la eficiencia de 
radiación, se debe asegurar una tasa de radiación α 
determinada. El ancho de haz en broadside está determinado 
principalmente por la longitud La de la LWA [10]: 


             
aL


λ
θ ≅∆                         (2) 


mientras que la eficiencia de radiación se relaciona 
directamente con la tasa de radiación y la longitud de la 
antena mediante la ecuación [9]: 


              aL


RAD e
αη 21 −−= .                      (3) 


Considerando estas relaciones se puede obtener el valor de 
α que es necesario para controlar el ancho de haz en 
broadside manteniendo una alta eficiencia de radiación. La 
constante de fase asociada al modo leaky también debe ser 
ajustada para que se cumpla la condición de splitting (β = α). 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 3  Esquema de la LWA 1D cargada con PRS alimentada por el centro, 
con dimensiones a=11mm, S=5mm, D=1.13mm, єr=2.2,  P=1.5mm, 


Q=0.5mm. 


Este procedimiento de diseño se puede aplicar en el caso 
específico de la LWA 1D cargada con PRS que se muestra en 
la Fig. 3 (que fue propuesta en [8]), donde se puede conseguir 
un control independiente de β y α. En particular, se varía la 
longitud de los dipolos de la PRS [LPRS en la Fig. 3], la altura 
de la cavidad de la antena (H) y la longitud de la apertura 
radiante (La), para conseguir la condición de splitting en un 


valor concreto de α [y por lo tanto variar el ancho de haz (2) 
consiguiendo una alta eficiencia de radiación (3)]. La 
superficie parcialmente reflectante situada en lo alto de la 
antena (ver Fig. 4) es responsable de que se produzca 
radiación en la estructura. La cantidad de energía que alcanza 
la apertura superior depende de la transparencia de esta 
superficie, y por lo tanto, de la longitud de sus dipolos 
resonantes (LPRS). En [8] se explica cómo encontrar el valor 
de LPRS necesario para conseguir una cierta α. Por otra parte, 
para mantener la condición de splitting, el mismo valor 
calculado de α se debe conseguir también para β. La altura de 
la cavidad (H) determina directamente la frecuencia de corte 
de los modos leaky que se propagan por la LWA, y por lo 
tanto se puede ajustar apropiadamente para conseguir el valor 
de β necesario. En concreto, conforme se aumenta H, la 
frecuencia de corte del modo leaky disminuye, y aumenta la 
constante de fase β asociada. Finalmente, teniendo en cuenta 
(3), se diseña la longitud de la apertura radiante para 
conseguir un 90% de eficiencia. 


Para demostrar el funcionamiento de la metodología 
propuesta se han diseñado dos antenas (las llamamos LWA1 y 
LWA2). La técnica modal basada en una red equivalente 
transversa (Transverse Equivalent Network, TEN) que fue 
presentada en [8], ha sido utilizara para obtener las curvas de 
dispersión que se muestran en la Fig. 4. Las dimensiones de 
los prototipos se encuentran en la leyenda de las Fig. 3 y 4. 
Como se puede apreciar en la Fig. 4, la condición de splitting 
se obtiene a la frecuencia de diseño de 15 GHz para dos 
valores distintos de α. En el caso de la LWA1, el 90% de 
eficiencia se consigue con una apertura radiante (La) menor 
que en el de la LWA2, pues su valor de α es mayor [como se 
desprende de la ecuación (3)]. La PRS deberá ser muy 
transparente cuando el valor necesario de α sea alto (como es 
el caso de la LWA1), y por lo tanto, los dipolos de la PRS 
serán cortos [8]. Cuando el valor de β requerido también sea 
alto, la cavidad de la antena deberá ser mayor. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


 


Fig. 4  Dispersión en frecuencia de las antenas LWA1 (La = 30 mm = 1.85λ0, 
H = 9.15mm, LPRS = 9 mm) y LWA2 (La = 102 mm = 5.1λ0, H = 9.02mm, 


LPRS = 10.8 mm). 


La Fig. 5 muestra los diagramas de radiación de las dos 
antenas, obtenidos con el software de simulación 
electromagnético 3D comercial HFSS [13]. Como se aprecia 
en esta figura, se consigue radiación en broadside en los dos 
diseños, así como la variación del ancho de haz del lóbulo 
principal desde 20º en la LWA1 a 5º en la LWA2 (como 
corresponde a la apertura radiante iluminada en cada caso). 







  


 


Por otra parte, ambos diseños presentan un 90% de eficiencia, 
debido a la elección apropiada de la tasa de radiación. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 5  Diagrama de radiación de las antenas LWA1 y LWA2. 


 


IV. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha discutido sobre distintas 
configuraciones de LWAs 1D, considerando la localización 
de la alimentación y el nivel de lóbulo principal a secundario. 
Así mismo, se ha diseñado una LWA 1D cargada con una 
superficie parcialmente reflectante (presentada en [8]) para 
conseguir radiación en broadside, control independiente del 
ancho del haz principal y alta eficiencia de radiación. La 
alimentación central de esta antena permite que el armónico 
espacial n = 0 produzca la radiación en broadside deseada 
cuando la condición de splitting se satisface. Se propone una 
metodología de síntesis, y para probar su precisión se ha 
utilizado en el diseño de dos prototipos. 
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ANÁLISIS DE LOSÓVALOS DE LAS VOCALES
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Resumen—The problem of automated writer identification
based on graphometric parameters is still an important challenge
for researchers due to the wide variety of applications suchas
processing bank checks, forms processing, old text processing,
etc. This task is harder owing the arbitrary and irregular fo rms
of this kind of writing. In this work, handwritten vowels, ’a ’ and
’o’, are used as source of information in order to identify writers.
A multi layer neural network was used as classifier. Finally the
most voted algorithm was used as final decisor. The results show
that this system is a good candidate to be integrated in a system
more complex.


I. I NTRODUCCIÓN


El problema del reconocimiento automático de caracteres
escritos a mano continua siendo un importante reto para
los trabajos de investigación de este ámbito debido a la
gran variedad de aplicaciones tales como el procesado de
cheques bancarios, procesado de formularios, procesado de
textos antiguos, etc. La forma arbitraria e irregular de este
tipo de escritura hace muy difı́cil el reconocimiento de car-
acteres. Los esfuerzos de los últimos años se han centrado
en reconocimientos de caracteres orientales tales como los
vietnamitas [1] en donde primero se detectan las regiones
conectadas de los caracteres para separar el carácter de
sus marcas diacrı́ticas, y luego establecer variables distintas
para el reconocimiento. Posteriormente se clasificaban las
diferentes partes del carácter, utilizando SVM. [2] se enfrenta
al reconocimiento de escritura cursiva Tamil, pero esta vez
extrayendo caracterı́sticas temporales y frecuenciales,utilizan-
do un clasificador HMM. En cuanto al reconocimiento de
vocales los trabajos se han centrado en idiomas de la India.
Por ejemplo en [3] se estudian las caracterı́sticas de los
momentos de los caracteres, mientras que la clasificación la
realizan utilizando redes neuronales. [4] propone un sistema
que genera automáticamente el valor de pertenencia mediante
lógica difusa para el reconocimiento de vocales Banglas
escritas por diferentes personas.


En este trabajo se realiza un estudio analı́tico sobre las vo-
cales ’a’ y ’o’ como nuevos parámetros en la identificaciónde
escritores, para que formen parte del sistema de identificación
descrito en [5]. Concretamente se han estudiando distintas
formas de caracterizar los óvalos de las vocales, ası́ comolas
combinación de las mismas. Como sistema de clasificación
se han utilizado redes neuronales y la técnica del más votado
como algoritmo de decisión. El resto de este trabajo esta
organizado de la forma siguiente: En la sección II se describe
la base de datos y el método de su conformación. En la secci´on
III se describen los experimentos y se muestran los resultados


obtenidos. La conclusión de este trabajo se encuentra en la
sección IV.


II. BASE DE DATOS


Para la conformación de la base de datos, se ha pedido
escribir un texto a 29 usuarios. De este texto se han selec-
cionado las palabras que tuvieran al menos una de las vocales
estudiadas ‘a‘ y ‘o‘ (Véase [5] para más detalle de la base
de datos).


Para la extracción de estas vocales y la formación de
la base de datos, se implementó una sencilla aplicación
semiautomática que permite ir recortando la vocal deseada
entre las distintas imágenes seleccionadas para cada individuo
y muestra. Para no mezclar información incorrelada (por
ejemplo, vocales situadas en el centro de palabras con vocales
al final de las mismas), el estudio se realiza sólo para un
subconjunto de las ‘a’ y ‘o‘ y no para todas las disponibles.
Concretamente para el caso de la ‘a‘ se seleccionaron, de las
29 posibles, las 10 palabras que finalizaban con dicha vocal.
Para el caso de la vocal ‘o’, siguiendo la con la dinámica
de no combinar erróneamente informaciones incorreladas,se
opta por escoger las palabras que terminen en ‘o’. De esta
forma, de las trece palabras posibles que contienen la ‘o’ s´olo
fueron seleccionadas cuatro. En resumen, la base de datos la
componen 290 ’a’ y 116 ’o’.


III. E XTRACIÓN DE CARACTEŔISTICAS


Antes de realizar la extracción de caracterı́sticas, se debe
aplicar un preprocesado que elimine los residuos o partes de
las palabras que fueron sustraı́dos junto a las vocales ’a’
y ’o’. No siempre se consigue aislar completamente estos
residuos, sobre todo cuando se encuentran unidos a la vocal,
por lo que es importante que durante el proceso de extracción
semiautomático el usuario trate de escoger únicamente laletra
(vocal en este caso) de interés, para que de esta forma la
parametrización no se vea perturbada. Asimismo, interesaque
las caracterizaciones no dependan de estos pı́xeles espurios o
que esta dependencia sea mı́nima.


A. Procesamiento oval sin distorsión


En un primer momento y tras observar la base de datos, se
tratará de discernir entre aquellos sujetos que realizan el cierre
de la vocal de aquellos otros que no lo hacen, esto es, los
que en su trazado la dejan abierta (vocal abierta) respecto de
los que la dejan cerrada (vocal cerrada), y en los casos en los
que sı́ se produce el cierre, obtener el área del óvalo resultante







ası́ como el número de óvalos presentes. Esto permite no s´olo
distinguir entre dos clases de sujetos, los que cierran la vocal
y los que no, sino que dentro de los que la cierran y en función
del área obtenida se pueden diferenciar entre más subclases,
siempre y cuando la diferencia de áreas sea notable. A esta
caracterı́stica se le ha denominado “infoovalosasd“. La figura
1 muestra el resultado de este procedimiento.


Fig. 1. Muestras de tres sujetos diferentes con los respectivos óvalos que
forma cada vocal.


B. Procesamiento oval con mı́nima distorsíon


Como ya se comentó anteriormente, ninguna persona es-
cribe siempre una vocal de la misma forma, por este motivo
puede ocurrir que un sujeto que normalmente cierra la vocal
en ocasiones la deje ligeramente abierta. Si en estos casos,
mediante procesado de imágenes se tratara de unir estas
desuniones, se podrı́a distinguir entre aquellos sujetos cuya
abertura es pequeña o suave respecto de aquellos otros cuyas
aberturas son grandes o acentuadas. El problema que surge
al tratar de unir estos huecos en las imágenes, es que hay
que hacerlo de forma proporcional a la grafı́a de la de vocal.
Teniendo presente que cualquier acción para conseguir esta
unión se traduce en términos de distorsión de la imagen orig-
inal, hay que tratar que ésta se mı́nima. Este procedimiento y
sus pasos fundamentales quedan reflejados en la figura Fig. 2.


Fig. 2. Proceso discriminatorio de aberturas suaves (izquierda de la imagen)
respecto de aberturas acentuadas (derecha de la imagen).


Por consiguiente, sujetos que previamente no formaban
óvalos y después de este proceso sı́, serán personas que
realizan el cierre de la ‘a’ con una ligera tendencia a abertura


suave, y en caso contrario, la tendencia es a una abertura
severa. La información que se extrae del análisis es la moda
del número de óvalos y el promedio de las áreas de éstos
para todas las imágenes de cada muestra de escritor. A esta
caracterı́stica se le ha denominado “infoovalosamd“


C. Procesamiento oval por simetrı́a par e impar


En este punto, surge la idea de aplicar simetrı́a par e
impar a la imagen completa, con lo que una ‘a’ abierta, sea
con el ángulo que sea, y que no ha sido cerrada mediante
el procedimiento explicado en el epı́grafe anterior, quedarı́a
formando un espacio cerrado en el que el área confinada
serı́a proporcional al tamaño y forma de la susodicha vo-
cal. También, al igual que en los dos casos anteriores, se
seguirá obteniendo el número óvalos que se forman en esta
nueva imagen, pues servirán como se explica seguidamente
para distinguir entre unos subconjuntos de sujetos. Dada una
imagen de una vocal severamente abierta, como la utilizada en
la ilustración Fig. 2. (imagen de la derecha), el procedimiento
consiste en quedarnos en primer lugar con la información
útil de la imagen, es decir, donde existen pı́xeles a negro
(de aquı́ en adelante se adoptará el término inglés foreground
pues resulta más conveniente), luego se obtienen por separado
la imagen par, la impar y la par de la impar. Posteriormente
se procede a la fusión de ambas para la formación de una
única imagen. En la Fig. 3, se muestran algunos de los tipos
de vocal ‘a’ que se pueden distinguir con esta técnica. Todo


Fig. 3. Algunos tipos posibles de vocal ‘a’ y las transformaciones realizadas
por el procedimiento oval de simetrı́a par e impar.


este procesado proporciona información útil no sólo para la
clase de personas que presentan una abertura fuerte en la
escritura de la vocal ‘a’, sino que también sirve para ampliar
la distinción entre los sujetos que escriben la vocal cerrada y
los que la hacen cerrada con abertura suave. Esta caracterı́stica
se ha denominado ”infoovalosaspi“.


D. Índice diametral


El ı́ndice diametral es otro de los parámetros usado por los
peritos caligráficos. Queda definido como el cociente entre
la altura (h) del óvalo y la anchura (w) del mismo. Se ha
optado por realizar la cuantificación de forma interior (ver







Fig. 4) a partir de las imágenes obtenidas del estado 3 del
procesamiento oval sin distorsión mostrado en la Fig. 3, es
decir, después de adelgazar, dilatar y volver a adelgazar cada
imagen.


Fig. 4. Índice diametral interior.


El paso siguiente consiste en rellenar el óvalo de la vocal
con pı́xeles a foreground y sucesivamente obtener el óvalo
por diferencia de imágenes, como ya se hizo anteriormente.
En aquellas escrituras donde se dejó la vocal severamente
abierta el ı́ndice diametral es puesto a - 1. Para óvalos que
son más altos que anchos tendrá valores mayores que 1
y en caso contrario valores que oscilan entre 0 y 1. La
información que se extrae finalmente mediante este parámetro
es el ı́ndice diametral promedio de todas las imágenes de
cada muestra. Para aquellas personas que suelen dejar la
vocal abierta, esta media obviamente puede ser negativa, no
proporcionando información especı́fica del ı́ndice diametral
sino de la tendencia natural a dejar la vocal abierta, pudiendo
llegar a ser - 1 en el caso de que para las muestras dadas nunca
se produzca el cierre. A esta caracterı́stica se le ha llamado
”inddiametral“.


E. Mı́nima caja oval


La mı́nima caja oval se ha definido en este trabajo como
el mı́nimo rectángulo que contiene el óvalo encerrado porla
vocal (ver Fig. 5), y en este caso se especifica por dos valores,
la altura (h) y la anchura (w) del rectángulo, dando por tanto
un idea de la forma del óvalo. Al igual que en el caso del
ı́ndice diametral, para vocales que estén abiertas los valores
de h y w se tomarán como - 1.


Fig. 5. Ejemplo de mı́nima caja oval.


La caracterı́stica finalmente extraı́da para cada sujeto esla
mı́nima caja oval promedio de todas las imágenes de cada
muestra. Esta caracterı́stica se le denominó ”mincajaoval”.


F. Distancia min-max


Para obtener esta caracterı́stica se calcula la distancia
existente entre el punto mı́nimo y el máximo, y esto es lo
que llamaremos en lo sucesivo distancia min-max de la vocal.
La motivación de implementar este parámetro se debe a que
la ubicación de los mı́nimos y los máximos se mantiene
más estable de unas muestras a otras que la altura de la
vocal. Para poder conseguir esta medida es necesario obtener
previamente una serie de puntos de la lı́nea base superior y de
la lı́nea base inferior de la imagen del contorno de la vocal
sin residuos. Seguidamente, se evalúan dichos puntos y se
selecciona el máximo, referenciado como punto A(xA,yA), y
el mı́nimo, punto B(xB ,yB). Posteriormente se analizan y si
ambos están sobre la misma coordenada ‘x’, la distancia se


obtiene por simple diferencia de las coordenadas ‘y’. En caso
contrario, se calcula la hipotenusa del triángulo que forman
los dos puntos por el teorema de Pitágoras. La caracterı́stica
finalmente extraı́da se le llamo “distminmax”. (ver Fig. 6)


Fig. 6. Pasos para la obtención de la distancia min-max de lavocal.


G. Longitud de vocal


La longitud de vocal es otro parámetro que mantiene una
cuasi-linealidad no esperada entre diferentes muestras deun
mismo escritor. Como se puede intuir, queda definida como la
distancia máxima que separan los dos pı́xeles foreground más
alejados horizontalmente en la imagen de la vocal (ver Fig. 7).
Para un sujeto dado, su información se extrae como la media
de las diferentes longitudes de todas las imágenes de cada una
de sus muestras. En este caso la información que proporciona


Fig. 7. Ejemplo de longitud de vocal.


esta caracterı́stica sirve para agrupar entre diferentes pequeños
subgrupos. Esta caracterı́stica se denomino “long”.


H. Puntos de terminación de vocal


A continuación se presenta el último parámetro estudia-
do.Los puntos de terminación de la vocal surgen como una
alternativa para tratar de medir la estabilidad del escritor frente
a la cantidad de puntos finales que se encuentran en el trazo
de la vocal. Se definen como los pı́xeles foreground que se
encuentran ligados a un solo pı́xel de la misma clase.


Tras realizar varias pruebas sobre diversas muestras de
diferentes sujetos se observa que se trata de un parámetro
con una varianza muy elevada, debido fundamentalmente a
las propias variaciones en la escritura de cada escritor y, en
gran parte, al residuo no eliminado que queda en la vocal,
perteneciente al carácter que la precede. Este parámetrose le
denominó “ptosfinales”.


IV. EXPERIMENTOS Y RESULTADOS


En la fase de experimentación se aplicó una clasificación
supervisada utilizando un clasificador basado en redes neu-
ronales del tipo perceptrón y algoritmo de aprendizajeback−
propagation con una capa oculta compuesta por 39 neuronas.
Las muestras se dividieron en muestras de entrenamiento
y muestras de test en una proporción del cincuenta por
ciento. La experimentación se llevó a cabo en tres etapas:
en la primera etapa se realizó la clasificación usando cada
una de las caracterı́sticas de forma aislada. Para la clasifi-
cación en la segunda etapa, se combinó la caracterı́sticai


(i = 1 . . . 7) con todas las anteriores con el fin de detectar
los parámetros ruidosos. Los resultados de las dos primeras
etapas se obtuvieron como el promedio de los resultados de







diez experimentos. Nótese en la tabla I que al incluir el
parámetro “ptosfinales” la tasa de acierto cae entorno al 1.5 %.
En la tercera etapa se empleó el algoritmo del más votado
(AMV) usando 20 redes neuronales y, como parametros de
entrada, la combinación de todas las caracterı́sticas, excepto
la caracterı́stica “ptosfinales”, debido a que introducı́aruido
en la etapa de clasificación. La tabla II muestras los resultados
de diez experimentos y se observa que la tasa de acierto se
encuentra entorno al 77,58 %.


Parametro Tasa de acierto( %) Tasa de acierto( %)
(individualemente) (fusióni− anteriores)


i infoovalosasd 18,34 18,34
i+1 infoovalosamd 17,50 22,80
i+2 infoovalosaspi 19,86 32,13
i+3 inddiametral 14,55 37,37
i+4 mincajaoval 21,24 47,52
i+5 distminmax 7,52 56,27
i+6 long 7,63 73,38
i+7 ptosfinales 3,44 71,76


Tabla I. Resumen desglosado de los resultados promedios de clasificación
para la vocal ’a’,empleando una única red neuronal.


Los resultados individuales y fusionados de la vocal ’o’
se muestran en la la tabla III. Además, en la tabla IV
se muestran los resultados obtenidos al aplicar el algoritmo
AMV. Como puede observarse, en términos generales la tasa
de acierto disminuye con respecto a los obtenidos con la vocal
’a’.


V. CONCLUSIONES


En este trabajo se llevó a cabo un estudio analı́tico sobre
la viabilidad de usar textos manuscritos para la identificación
de personas. En concreto, el estudio se ha centrado en el uso
de las vocales ’a’ y ’o’ para la extracción de información dis-
criminante, y en la fusión de parámetros grafométricos para su
integración en el sistema propuesto en [5] y tratar de mejorar
dicho sistema. Los resultados obtenidos parecen apuntar a que
la vocal ’a’ contiene información más discriminante que la
vocal ’o’, con un aumento de la tasa de acierto de un 40 %.
Sin embargo, y a pesar de esta gran diferencia, dado que la
base de datos disponible para las vocales es imbalanceada


Algoritmo del más votado
(Neuronas ocultas=39)


Ensayos Tasa de acierto( %)


1 77,241
2 77,931
3 75,862
4 76,552
5 77,931
6 77,241
7 80,000
8 77,241
9 79,310
10 76,552


Promedio 77,5861
Mı́nimo 75,862
Máximo 80
Varianza 1,611687211


Tabla II. Resultados del algoritmo AMV para la vocal ’a’.


Parámetro Tasa de acierto( %) Tasa de acierto( %)
(individualmente) (fusióni− anteriores)


i infoovalosasd 15,37 15,37
i+1 infoovalosamd 14,48 18,96
i+2 infoovalosaspi 15,44 20,68
i+3 inddiametral 8,34 23,24
i+4 mincajaoval 18,56 31,72
i+5 distminmax 6,69 31,76
i+6 long 9,65 35,31
i+7 ptosfinales 7,44 35,72


Tabla III. Resumen desglosado de los resultados promedios de clasificación
para la vocal ’o’,empleando una única red neuronal.


Algoritmo del más votado
(Neuronas ocultas=39)


Experimentos Tasa de acierto( %)


1 37,931
2 38,621
3 37,931
4 33,793
5 38,621
6 35,862
7 37,931
8 35,862
9 37,931
10 39,310


Promedio 37,3793
Mı́nimo 33,7931
Máximo 39,3103
Varianza 2,83255807


Tabla IV. Resultados del algoritmo AMV para la vocal ’o’.


(más muestras para la ’a’ que para la ’o’) es necesaria una
experimentación más extensa para confirmar este fenómeno.


Se espera que la integración de estos nuevos parámetros
permita el aumento de la tasa de éxito del sistema global
descrito en [5].
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Resumen—A transmission-line circuit model is proposed in
this paper in order to characterize the scattering of a TE
polarized plane wave that impinges obliquely on a a bidimmen-
sional array of metallic dipoles sandwiched in a dielectric slab.
This approach provides a very efficient reduced-order model
of the electromagnetic phenomenon able to reproduce all the
fine quantitative details of the reflection/transmission spectrum.
The circuit model also allows for an easy explanation of the
underlying physics of the structure when both oblique incidence
and dielectric slabs are considered.


I. I NTRODUCCIÓN


Recientemente, los arrays pasivos de parches metálicos (o
ranuras en planos conductores) han atraı́do mucho inteŕes en
el campo de la ingenierı́a y de la f́ısica. Estas estructuras
periódicas, conocidas como superficies selectivas en frecuen-
cia (Frequency Selective Surfaces, FSS), permiten controlar
la reflexíon (o la transmisíon) de las ondas electromagnéticas.
Por ello, estos arrays se emplean en el diseño de superficies
parcialmente reflectantes (Partially Reflective Surfaces, PRS)
[1], estructuras de bandgap fotónico y electromagńetico [2],
[3], materiales zurdos (o metamateriales) [4], conductores
magńeticos artificiales [5], etc. Estos materiales diseñados ar-
tificialmente se pueden utilizar en numerosas aplicacionesen
diversos campos tales como la sı́ntesis de filtros y resonadores
ópticos y de microondas [3]–[5] o la mejora de antenas [1],
[6], [7]. En el comportamiento convencional de una FSS, es
necesario modificar el tamaño y la forma de los elementos del
array (parches o ranuras) para controlar las caracterı́sticas de
la resonancia [1], [8]–[12]. Sin embargo, cuando el tamaño de
dichos elementos es significativamente menor que la longitud
de onda en el espacio libre a la frecuencia de trabajo, también
se produce un pico de relfexión/transmissíon total antes de la
propagacíon del pirmer arḿonico de orden superior (grating
lobe). Esta resonancia se ha consideradoextraordinaria, pues
no est́a relacionada directamente con la longitud eléctrica de
los elementos del array [13]–[15].


Aunque las FSS son simples conceptualmente, su interac-
ción con las ondas electromagnéticas en un medio estratificado
se puede complicar considerablemente. Por esto, el modelado


y disẽno de FSS ha sido ampliamente estudiado y se han
propuesto diversas técnicas para su análisis [8]–[12], [14],
[15]. Esta contribucíon se centrará en el modelado mediante
redes de transmisión equivalentes [10]–[12], [14], [15]. Las
expresiones cerradas propuestas en [11] sólo son v́alidas para
elementos de geometrı́as concretas, y el ḿetodo propuesto
en [10], [12] requiere un alto ńumero de simulaciones de
onda completa (full-wave). En este artı́culo, se presenta un
circuito equivalente que no restringe el tamaño de la celda
unidad y que es independiente delángulo de incidencia y de
las caracterı́sticas del sustrato dieléctrico en el que el array
se encuentra inmerso. Las simulacionesfull-wave necesarias
para obtener los parámetros del circuito equivalente son muy
reducidas.


II. ESTUDIO TEÓRICO


Hoy en d́ıa, las FSS construidas con dipolos metálicos
impresos en un medio estratificado son utilizadas en múltiples
aplicaciones [1], [4]–[7], [10], [12], [15]. En este artı́culo nos
centraremos en el caso sencillo mostrado en la Fig. 1a, donde
el array de dipolos (situado en el planoxy) se considera infini-
to e impreso entre dos dieléctricos de id́enticas caracterı́sticas.
Esta estructura pasiva (ampliamente estudiada en [8]), es
excitada por una onda plana cuyo campo eléctrico es paralelo
al eje y y su vector de onda está contenido en el planoyz.
La direccíon en la que esta onda incide en la superficie viene
determinada porθ, por lo tanto, podemos considerar que se
trata de una onda TE cuyo campo eléctrico es siempre paralelo
a los dipolos (como se muestra en la Fig. 1b). Generalmente,
esta es la polarización que se considera para aplicaciones
prácticas, pues es la que produce mayor sensibilidad de las
ondas incidentes a la longitud de los dipolos metálicos. El
objetivo de este trabajo es encontrar un circuito equivalente
preciso y simple a la vez, que caracterice la dispersión de las
ondas, considerando incidencia oblicua y la presencia de los
sustratos dieléctricos. Se espera que este circuito proporcione,
adeḿas del comportamiento dispersivo cuantitativo, un marco
teórico sencillo que nos sirva para entender y predecir el
comportamiento cualitativo.







(a)


(b)


Fig. 1: (a) Array de parches conductores (dipolos metálicos)
impreso entre sustratos dieléctricos id́enticos, (b) Excitacíon
de la estructura pasiva mediante una onda plana.


Debido a la periodicidad de la estructura, la onda incidente
excitaŕa arḿonicos de Floquet (o espaciales) en la estructura
[16]. La polarizacíon de estas ondas generadas podrá ser tanto
TE como TM. Los ńumeros de onda en el ejex e y asociados
a estos arḿonicos se pueden expresar como


kx,m = k0 sin θ +
2mπ


Px
and ky,n =


2nπ


Py
(1)


dondem y n son ńumeros enteros yk0 = 2πf/c es el
número de onda en espacio libre (siendof la frecuencia
y c la velocidad de la luz en el vacı́o). Cada uno de los
armónicos excitados quedará definido un par de valoresmn,
y la constante de propagación compleja en el ejez siguiente:


k(d)
z,mn =


√


k20εr − k2x,m − k2y,n . (2)


El supeŕındice (d) en esta expresión representa la constante
dieléctrica (permitividad relativaεr) del medio en el que
se propague el arḿonico; el valor del superı́ndice seŕa (0)
cuando se trate de espacio libre (εr = 1). En un medio
sin ṕerdidas, el valor dek(d)


z,mn puede ser real o puramente
imaginario, definiendo respectivamente ondas propagativas o
evanescentes. Aunque existe un número infinito de arḿonicos
espaciales, en la práctica, śolo un ńumero finito de estos
armónicos es significativo. Las ondas evanescentes decaen
exponencialmente conforme se alejan del array, mientras
que las propagativas sı́ transportan energı́a. La onda plana
incidente de la Fig. 1b se considera el armónico dominante
mn = 00. Esta onda se propaga en la dirección definida
por θ a cualquier frecuencia, puesk(0)/(d)


z,00 (definida en (2)) es
siempre real. El resto de armónicos que emanan del array son
evanescentes por debajo de su frecuencia de corte,f (d)


c,mn; que
es la frecuencia a la que se cumple


γ2
mn = k2x,m + k2y,n − k20εr = 0 . (3)


Por lo tanto, la frecuenciaf (d)
c,mn marca el comienzo de la


propagacíon (tambíen llamadoonset) del arḿonicomn en el
medio (d). El valor de esta frecuencia de corte es claramente
menor que en el caso de espacio libre (f (d)


c,mn < f (0)
c,mn).


Este es un hecho muy relevante para nuestro estudio, pues
cada arḿonicomn se empieza a propagar dentro del sustrato
dieléctrico a la frecuenciaf (d)


c,mn, siendo evanescente aún en
espacio libre. En esta situación, el arḿonico queda atrapado o
confinado dentro del sustrato (estas ondas, llamadastrapped
waves, se estudian ampliamente en [8, Ch. 5]). Cuando
f > f (0)


c,mn, k(0)
z,mn deja de ser imaginaria y el armónico


mn empieza a propagarse, creando un lóbulo de radiacíon
(tambíen llamadograting lobe) en la direccíon del vector
kmn = kx,mx̂+ ky,nŷ+ k(0)


z,mnẑ. En la pŕactica, la aparicíon
de estos ĺobulos es muy perjudicial, por lo tanto, el régimen
de operacíon de las FSS está restringido a frecuencias donde
solo el arḿonico dominante se propaga en espacio libre.


(a)


(b) (c)


Fig. 2: (a) Circuito equivalente que modela la incidencia
oblicua de una onda plana en el array de dipolos mostrado en
la Fig.1a.


La red equivalente transversa propuesta en la Fig. 2a
reproduce las propiedades de difracción de la estructura de
la Fig. 1a. En particular, las lineas de trasmisión situadas
a ambos lados de la discontinuidad (es decir, de la FSS),
modelan la propagación de la onda TE incidente, reflejada y
trasmitida. La impedancia caracterı́stica de estas lı́neas es real
y se corresponde con


Z (0)/(d)
TE,00 = ωµ0/k


(0)/(d)
z,00 . (4)


Los elementos concentrados de la Fig. 2a modelan la ex-
citación del resto de arḿonicosmn en la discontinuidad (por
debajo de la aparición de grating lobes). Estos arḿonicos
son ondas evanescentes cuyas impedancias caracteristicas
asociadas son reactivas, y se calculan según


Z (d)
TE,mn = jωµ0/γmn (5)


Z (d)
TM,mn = −jγmn/(ωε0εr) . (6)


Los elementos inductivos de la Fig.2a (L0 y ZL) caracterizan
la excitacíon de arḿonicos TE, mientras que los elementos







capacitivos (C0 andZC) aportan la contribución de los TM.
Las impedanciasZL y ZC , dadas por


ZL =


NTE
∑


h=1


ATE
h Z in


TE,h ; ZC =


NTM
∑


h=1


ATM
h Z in


TM,h , (7)


caracterizan respectivamente la excitación de los NTE y
NTM armónicos ḿas significativos, es decir, los de menores
frecuencias de corte. En estas expresiones, cada armónico
h considerado lleva asociado un parmn y una constante
A


TE/TM
h que refleja el grado de excitación de ese arḿonico. La


contribucíon de cada onda TE o TM en (7) es proporcional a la
impedancia de entrada de su lı́nea de transmisión equivalente
(que se puede observar en las Figs. 2b y 2c), que se pueden
expresar de la siguiente forma


Z in
TE/TM,mn


=Z (d)
TE/TM,mn


Z
(0)
TE/TM,mn+jZ (d)


TE/TM,mntan(k
(d)
z,mnD)


Z (d)
TE/TM,mn+jZ


(0)
TE/TM,mntan(k


(d)
z,mnD)


. (8)


Los arḿonicos TE y TM de orden superior que no se han
tenido en cuenta en (7) son ondas muy evanescentes, respon-
sables del comportamiento cuasi-estático de la discontinuidad.
Este efecto cuasi-estático se refleja mediante la inductancia
L0 y la capacidadC0, ambos mostrados en la Fig. 2a e
independientes de la frecuencia. En nuestros cálculos nuḿeri-
cos, los valores deNTE y NTM se toman, respectivamente,
como uno ḿas el ńumero de arḿonicos TE y TM que se
propagan en el interior del dieléctrico (trapped waves) por
debajo de la aparición del primergrating lobe. Los valores
de los componentes cuasi-estáticos, L0 and C0, y de los
coeficientes de excitación, ATE/TM


h , pueden ser calculados a
partir de un conjunto reducido de simulacionesfull-wavedel
coeficiente de reflexiónS11. Teniendo en cuenta la Fig.2,S ’


11


(que se puede obtener fácilmente a partir deS11) se puede
relacionar directamente con los elemetros concentrados dela
figura de la siguiente forma:


jωL0 + ZL +
1


jωC0
+ ZC


=


(


1− S ’
11


(1 + S ’
11)Z


(0)
TE,00


− 1


Z in
TE,00


)


−1


. (9)


Despúes de escribir la ecuación anterior para un ńumero de
frecuencias (generalmente dos o tres más que el ńumero de
incógnitas) obtenemos un sistema lineal de ecuaciones que
podemos resolver utilizando alguna herramienta adecuada (co-
mo ḿınimos cuadrados) para obtener las incógnitas (L0, C0


y A
TE/TM
h ). Para probar la precisión del circuito equivalente


propuesto, en la siguiente sección se aplicaŕa en el modelado
de unos disẽnos concretos.


III. R ESULTADOS


Con el objetivo de simplificar, los problemas de incidencia
oblicua y el de presencia de sustratos dieléctricos se estudiarán
por separado al principio de esta sección. Los resultados full-
wave han sido obtenidos mediante la técnica basada en el
Método de los Momentos presentada en [5]. En cada uno
de los casos estudiados la similitud entre las simulaciones
y las predicciones del circuito equivalente es excelente. En


Fig. 3: Incidencia oblı́cua de onda plana sobre una FSS en
espacio libre con dimensionesPx = Py = 12,5mm, ax =
2mm, ay = 11mm.


todos los casos se ha considerado una celda unidad cuadrada,
aunque de igual forma se podrı́an estudiar celdas rectan-
gulares. La Fig. 3 muestra la magnitud del coeficiente de
reflexión (|S11|) de una FSS en espacio libre bajo incidencia
oblicua. Los resultados del circuito equivalente se obtienen
considerandoD = 0 mm (ver Fig. 2a) aśı como NTE = 2
y NTM = 1 en (7). En la Fig. 3 observamos un nulo
de reflexíon (transmisíon total) a una cierta frecuencia que
disminuye cuando aumenta elángulo de incidencia. Este
efecto es coherente con la trasmisión total que se esperaba de
nuestro circuito equivalente en elonsetdel primer arḿonico
TE de orden superior (grating lobe), pues a esta frecuencia,
la impedanciaZL tiende a infinito y se comporta como un
circuito abierto. Este arḿonico es el TE


−10, cuya frecuencia
de corte se puede obtener de forma analı́tica seǵun


f (d)
c,−10 =


c


Px


(√
εr + sin θ


) (10)


tomandoεr = 1 para el espacio libre. Esta ecuación predice
el onset de estegrating lobea 24GHz, 16GHz y 12,862GHz
cuandoθ = 0o , 30o y 60o respectivamente, lo que coincide
exactamente con los valores a los que|S11| = 0 en la
Fig. 3. El onsetdel arḿonico TM


−10 ocurre a estas mismas
frecuencias, donde su impedancia asociadaZ (0)


TM,−10 se hace
cero, comport́andose como un cortocircuito. Como todos los
componentes del circuito equivalente están conectados en
serie, elonsetde arḿonicos TM no produce ninǵun efecto
notable en el coeficiente de reflexión. En el ŕegimen de
no-difraccíon, la FSS presenta reflexión total (|S11| = 1)
de tipo convencional a la frecuencia a la que los dipolos
met́alicos resuenan (que en este caso ocurre a13 GHz, donde
ay ≈ c/(2f)). Este feńomeno tambíen ha sido modelado con
precisíon por el circuito equivalente.


La reflexíon presentada por una FSS inmersa en un sus-
trato dieĺectrico bajo incidencia normal de onda plana se
muestra en la Fig. 4. En este caso no se observa ninguna
discontinuidad en el onset de armónicos superiores en espacio
libre, puesZ in


TE/TM,−10 es finita a la frecuenciaf (0)
c,−10. Sin


embargo, se crean ondas que se encuentran confinadas en
el dieĺectrico (trapped waves) cuandof (d)


c,−10 < f < f (0)
c,−10.


Ahora la reflexíon de la FSS no es de tipo convencional, sino
extraordinaria, pues los dipolos son pequeños eĺectricamente
(ay = 3 mm, menor que la longitud de onda). Conforme se







Fig. 4: Incidencia normal sobre una FSS impresa entre dos
sustratos dieléctricos con dimensionesPx = Py = 12,5mm,
ax = 2mm, ay = 3mm.


aumenta la permitividad del sustrato, más picos de reflexión
total se crean por debajo def (0)


c,−10; estas nuevas resonancias
son debidas al desplazamiento deZ in


TE/TM,mn en la ĺınea de
transmisíon que modela el sustrato dieléctrico.


Finalmente, la Fig. 4 muestra cómo el circuito equivalente
permite el modelado de la reflexión convencional y la extraor-
dinaria (ay = 11mm y ay = 3mm, respectivamente) cuando
una onda plana incide oblicuamente sobre una FSS que se
encuentra impresa entre dos sustratos dieléctricos id́enticos.


Fig. 5: Incidencia oblı́cua (θ = 30o) de una onda plana
sobre una FSS impresa entre dos sustratos dieléctricos con
dimensionesPx = Py = 12,5mm, ax = 2mm, y εr = 4.


IV. CONCLUSIONES


En esta contribución se propone un circuito equivalente
sencillo que explica y modela la reflexión/transmisíon pro-
ducida en un array bidimensional de dipolos metálicos. Los
paŕametros del circuito son reducidos y se determinan a partir
de un ńumero limitado de simulacionesfull-wave. El grado de
semejanza entre los resultados obtenidos y las simulaciones
es muy alto en toda la banda de frecuencias que tiene interés
práctico.
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Abstract- In this paper we propose a novel design for a Multi-
Mode Interference based Polarization Beam Splitter (MMI-
PBS) with Sub-Wavelength Grating structures. These periodic 
stratified structures is used to improve the mode propagation 
constants in the multimode region, and hence, the device 
performance. This method, applied to silicon photonic wires, 
produces enhanced MMI imaging, and shortens the device 
length. The design shows high performance and a broad 
bandwidth: low Insertion Losses (below 0.7dB) and a high 
Polarization Splitting Ratio (below -25dB) are achieved in the 
complete C-Band. The Polarization Splitting Ratio achieved 
improves by 5dB the behavior expected in the C-Band for 
similar devices from bibliography. 


I. INTRODUCCIÓN 


La Óptica Integrada es un campo en el que se están 
realizando avances significativos en los últimos años, debido 
a la capacidad de procesado de señales en circuitos ópticos 
integrados (OIC) de dimensiones muy reducidas. Además, 
algunos de los temas de reciente actualidad en este ámbito, 
como por ejemplo la tecnología Silicon-Wire o las estructuras 
Sub-Wavelength Gratings (SWG), han abierto nuevos 
horizontes en cuanto al desarrollo de dispositivos de altas 
prestaciones [1-4]. La tecnología Si-Wire, compatible con los 
procesos de fabricación CMOS, aporta hoy día una mayor 
integración debido a la posibilidad de utilizar guías 
nanométricas (<1µm) con radios de curvatura muy 
reducidos, que dan lugar a OIC más compactos [5]. Por otro 
lado, los SWG son estructuras periódicas de periodo muy 
inferior a la longitud de onda, que permiten sintetizar 
materiales artificiales con un solo paso de grabado. Las 
características del material resultante dependen de los 
parámetros geométricos del SWG, la polarización de la luz y 
el ángulo con que incide la onda en las discontinuidades [6]. 


En este trabajo se propone el diseño de un divisor de 
polarización [7-9] basado en un dispositivo de interferencia 
multimodal (MMI) [10] implementado en tecnología Si-Wire, 
en el que la zona multimodo se ha sustituido por un SWG, 
como se muestra en Fig. 1. De esta forma se consigue 
modificar el comportamiento del dispositivo para que ambas 
polarizaciones formen las imágenes a la misma distancia, 
pero en diferentes posiciones transversales, que coincidirán 
con los puertos de salida. Respecto a un separador de 
polarización basado en MMI convencional, la principal 
ventaja reside en la reducción de tamaño del dispositivo. 


 


Fig. 1. Geometría del Divisor de Polarización mediante SWG y dimensiones 
del MMI. 


La estructura del documento es la que se resume a 
continuación. En el siguiente epígrafe se resumen los 
fundamentos básicos que intervienen en el funcionamiento de 
los MMI. En el epígrafe III, se describe cómo se va a 
modelar el dispositivo y la herramienta numérica de 
simulación que se ha utilizado. A continuación, se explica el 
proceso de diseño para implementar un separador 
convencional basado en guías Si-Wire. En el epígrafe V se 
presenta el proceso de diseño del dispositivo con SWG. Por 
último, se presentan los resultados obtenidos y las 
conclusiones. 


II. DISPOSITIVOS DE INTERFERENCIA MULTIMODAL: 
FUNDAMENTOS 


Para el diseño del separador de polarización se ha optado 
por una configuración basada en un dispositivo MMI [10], ya 
que proporciona un mejor comportamiento en cuanto a 
tolerancias y ancho de banda frente a otras alternativas, como 
por ejemplo los acopladores direccionales. En este epígrafe 
se resumen brevemente aquellos conceptos básicos sobre los 
MMI que son necesarios para entender este trabajo. Sin 
embargo, para una descripción más detallada del 
funcionamiento de estos dispositivos se puede acudir a [10, 
11]. 


Los dispositivos MMI se basan en el principio de 
formación de auto-imágenes a lo largo de la sección central, 
que, al ser más ancha, soporta varios modos (Fig. 1). Al 
comienzo del MMI, la excitación de entrada se proyecta 
sobre los modos de dicha sección central, que se propagan 
con diferentes velocidades a lo largo de ésta. A determinadas 
distancias y en ciertas posiciones, se forman imágenes que 
replican la excitación de entrada. Colocando los puertos de 







 


 


salida del dispositivo en esas posiciones, los MMI se pueden 
usar como combinadores o divisores de potencia [12], 
híbridos 90º para receptores coherentes [13], divisores de 
polarización [9], etc. 


Para que un dispositivo MMI forme imágenes nítidas, han 
de cumplirse una serie de condiciones: 


i) La cantidad de modos soportados debe permitir 
representar correctamente la excitación de entrada. Si 
el número de modos es insuficiente, parte de la 
potencia incidente se pierde en forma de radiación, lo 
que aumenta las pérdidas de inserción del 
dispositivo.  


ii)  La relación entre las constantes de propagación (βm) 
de los distintos modos de la zona multimodo debe 
seguir una ley parabólica [10, 11]. La desviación 
respecto a la relación parabólica ideal provoca un 
error de fase en cada uno de los modos (∆ϕm) 
proporcional a la longitud del dispositivo. Además, 
este error de fase crece con el número de modo, por 
lo que los modos altos no suelen contribuir 
correctamente a la formación de imágenes [14]. Esta 
fuente de error es especialmente crítica en 
tecnologías de alto contraste como por ejemplo en Si-
Wire, ya que provoca imágenes desenfocadas a la 
salida. 


Idealmente, la distancia L a la que se forman N imágenes 
múltiples de la excitación de entrada se puede calcular a 
partir de la longitud de acoplo entre los dos primeros modos 
de la guía, ( )21 ββππ −=L , utilizando la siguiente expresión 


[10]: 


 L = p


N
(3Lπ )  (1) 


donde p es un factor entero que describe la periodicidad con 
que se van formando las imágenes conforme aumenta L. 
Habitualmente interesa que el valor de p sea lo más bajo 
posible, ya que de esta forma se disminuye tanto la longitud 
del dispositivo como el error de fase de los modos. 


III.  MODELADO DEL PROBLEMA 


El proceso de diseño se ha llevado a cabo en 2D, con el 
propósito de reducir el tiempo de cómputo necesario. Para 
ello, se ha aplicado el método de índice efectivo (EIM) sobre 
el modelo 3D de la guía Si-Wire, cuya sección transversal 
puede verse en la Fig. 2. De esta forma, a partir de una capa 
de silicio (nSi=3.476) de altura h=0.25µm, sobre un sustrato 
de dióxido de silicio (nSiO2=1.444) y cubierta de SU-8 
(nSU8=1.58), obtenemos un modelo 2D equivalente, con un 
índice efectivo de la guía (ng) que depende de la polarización, 
e índice efectivo de la cubierta (nc). El método EIM también 
puede aplicarse a los SWG, obteniendo láminas periódicas de 
índice ng (equivalente a las láminas de silicio) y nc (huecos 
cubiertos de SU-8). 


Todas las simulaciones han sido realizadas con una 
herramienta desarrollada por miembros del propio equipo de 
investigación, basada en el método de Expansión Modal de 
Fourier (Fourier-EEM) [15] y optimizada para trabajar con 
modos Floquet propios de estructuras periódicas [16].  


A pesar de realizar todo el diseño sobre un modelo 2D, se 
ha mantenido la nomenclatura utilizada habitualmente en 
modelos 3D para definir las polarizaciones, es decir, TE 


(TM) será aquélla en la que el campo eléctrico está orientado 
en dirección X (Y). 


 


 
Fig. 2. Estructura de una guía Silicon-Wire de ancho W. (a) estructura 3D, 


(b) modelo equivalente 2D tras aplicar EIM (ng
TE=2.942, ng


TM=2.339). 


IV.  DISEÑO DE DIVISORES DE POLARIZACIÓN BASADOS EN 


MMI S 


Para implementar un divisor de polarización basado en 
MMI, hay que tener en cuenta las siguientes consideraciones 
[9]: 


i) Interesa trabajar con imágenes simples de la 
excitación de entrada (i.e. N=1).  


ii)  La longitud de acoplo será diferente en general para 
ambas polarizaciones (Lπ


TE
≠Lπ


TM). Por tanto, la 
distancia a la que se produce una imagen simple para 
cada polarización viene dada por:  


 ( )TE
π


TETE LpL 3⋅=  (2) 


 ( )TMTMTM LpL π3⋅=  (3) 


iii)  Se puede demostrar que una imagen simple se sitúa 
en la misma posición que la excitación de entrada si 
p es par y en una posición simétrica respecto al 
centro de la guía multimodo si p es impar. 


Dado que el objetivo es conseguir que a una cierta longitud 
cada polarización forme una única imagen, y que éstas estén 
en posiciones distintas, igualando (2) y (3) podemos expresar 
la longitud necesaria del MMI como: 


 ( ) ( )TMTMTE
π


TEMMI LpLpL π33 ⋅=⋅=  (4) 


tal que pTE+pTM sea impar, por lo general, pTE=pTM ± 1.  
De esta forma, si la excitación de entrada se coloca lo 


suficientemente alejada del centro de la sección multimodo, a 
la salida del MMI se forman dos imágenes diferentes que 
contienen respectivamente las componentes TE y TM de la 
excitación de entrada. Por supuesto, la longitud del 
dispositivo se reduce si los factores pTE y pTM son pequeños. 


El principal problema de este tipo de dispositivos en 
tecnología Si-Wire cuando se usan guías convencionales, es 
que el diseño conduce a dispositivos demasiado largos y con 
demasiado error de fase. El motivo radica en que las 
longitudes de acoplo para ambas polarizaciones son muy 
parecidas y por tanto, los valores de pTE y pTM que cumplen la 
condición (4) son demasiado grandes. En la Tabla I se 
muestran estos valores para diferentes anchos del MMI (W), 
así como la longitud final (LMMI) que resultaría para cada uno 
de los dispositivos. Aunque aumentando el ancho de la zona 
multimodo se reducen los valores de pTE y pTM, las longitudes 
de acoplo aumentan rápidamente con W [10], por lo que no 
se consigue reducir la longitud total del dispositivo. 


 







 


 


W(µm) 2.7 3 3.5 


Lπ
TE(µm) 19.05 23.46 31.83 


Lπ
TM(µm) 17.73 21.51 28.61 


Lπ
ΤΜ/Lπ


ΤΕ 0.93 0.92 0.90 


pTE 13 11 9 


pTM 14 12 10 


LMMI(µm) 743.79 774.27 858.86 


Tabla I.  Parámetros para varios anchos de la zona multimodo en guías Si-
Wire convencionales. 


V. DISEÑO MEDIANTE SWG 


En esta sección se describe brevemente el proceso de 
diseño de una guía SWG multimodo (como la vista en Fig. 
1), con el fin de sintetizar las constantes de propagación de 
los distintos modos que soporta. Hay que destacar que, 
puesto que a cada modo del MMI se le puede asociar un 
ángulo de incidencia respecto a la dirección de propagación 
diferente, el SWG afectará a la constante de propagación de 
cada modo βm de distinta manera. Si además se tiene en 
cuenta que el comportamiento del SWG es diferente para 
cada polarización, parece posible diseñar la relación entre las 
longitudes de acoplo Lπ


ΤΜ/Lπ
ΤΕ para obtener dispositivos de 


menores dimensiones. 
La geometría del SWG se define en base a dos 


parámetros de diseño: el periodo (Λ) y el ciclo de trabajo 
(CT), que se define como el cociente entre la longitud de la 
sección de Silicio (dg) y el periodo (i.e. CT = dg/Λ ×100%). 
A diferencia de las guías convencionales, en las que fijados 
los materiales y la profundidad de grabado, el único grado de 
libertad es el ancho de la guía, la estructura SWG aporta dos 
nuevos grados de libertad para sintetizar las constantes de 
propagación. En la Fig. 3 se representa el cociente entre las 
longitudes de acoplo de ambas polarizaciones en una guía 
SWG multimodo de ancho W=2.7µm, en función del periodo 
y del ciclo de trabajo. Nótese que, para un ancho constante 
del SWG, se puede conseguir fácilmente una relación 
Lπ


ΤΜ/Lπ
ΤΕ entre 1.2 y 2.2. Este rango es mucho mayor que el 


que se consigue en una guía homogénea convencional 
variando el ancho de la guía (ver Tabla I). Por tanto, se 
confirma que ajustando adecuadamente los parámetros de la 
estructura SWG puede acortarse significativamente la 
longitud del dispositivo.  


 


Fig. 3. Relación entre las Lπ para polarización TE y TM, según el periodo 
(Λ) y el ciclo de trabajo (CT) en una guía SWG multimodo (W=2.7µm). 


Cabe destacar que, aunque se ha representado en la Fig. 3 
únicamente la región de interés, para un CT=100% se 
obtendría el mismo valor que en la Tabla I (Lπ


ΤΜ/Lπ
ΤΕ
≈0.93) 


con independencia del periodo, puesto que en ese caso se 
trataría de una guía homogénea. De toda el área que se ha 
barrido en la Fig. 3, las curvas Lπ


ΤΜ/Lπ
ΤΕ=2 (pTE=2 y pTM=1) 


y Lπ
ΤΜ/Lπ


ΤΕ=1.5 (pTE=3 y pTM=2) son las más interesantes, 
ya que conducen a los dispositivos más cortos. Finalmente, la 
elección del punto óptimo de diseño se debe realizar en base 
a las siguientes consideraciones: 


i) El error de fase de los modos (∆ϕm) deber ser bajo 
para ambas polarizaciones ya que de lo contrario se 
degradan significativamente las prestaciones del 
dispositivo. 


ii)  El límite tecnológico del proceso de fabricación 
actualmente ronda los 50nm. Esta restricción afecta al 
mínimo grosor permitido, tanto para las láminas de 
silicio (dg), como para las de SU-8 (dc=Λ·(1-CT)) que 
forman el SWG. 


Teniendo en cuenta las anteriores consideraciones, se ha 
optado por trabajar sobre la curva Lπ


ΤΜ/Lπ
ΤΕ=1.5, donde se 


ha comprobado que el dispositivo presenta un menor error de 
fase modal y un comportamiento más tolerante. El diseño 
definitivo de la zona multimodo será un SWG de periodo 
Λ=190nm y ciclo de trabajo CT≈63%. Con estos valores, el 
grosor de las láminas de SU-8 (huecos) queda dc=70nm, que 
se encuentra dentro de las especificaciones de fabricación 
permitidas. 
A partir de la sección SWG que se acaba de diseñar, se ha 
implementado el divisor de polarización que se ha mostrado 
anteriormente en la Fig. 1. La longitud del dispositivo es L= 
3·(3Lπ


ΤΕ)=2·(3Lπ
ΤΜ)=99.5µm. El ancho de las guías de 


acceso (Wa=1.2µm), se ha elegido para que las pérdidas por 
radiación a la entrada del MMI sean despreciables, mientras 
que la separación entre las guías de salida (S=1.5µm) 
garantiza que el acoplo entre ambas sea mínimo [17].  


 
Fig. 4. Propagación del campo cuando es excitado con polarización TE 
(arriba) y TM (abajo) respectivamente (λ=1.55µm). 


En la Fig. 4 se muestra la propagación del campo para 
ambas polarizaciones a la longitud de onda central de la 
Banda C (λ=1.55µm). En esta figura se aprecia claramente la 
formación de las correspondientes imágenes periódicas a lo 
largo de la guía multimodo (descritas por los factores pTE y 
pTM). A la salida, las imágenes quedan bien enfocadas, lo que 
indica que se está trabajando en una zona donde el error de 
fase de los modos es reducido. Además, se aprecia también 
cómo la radiación a la entrada y a la salida del MMI es 







 


 


prácticamente inexistente, lo que significa que las pérdidas 
de inserción (PI) van a ser bajas. Por último, el campo a la 
salida se concentra mayoritariamente en la guía inferior 
(superior) en el caso de la polarización TE (TM), lo que 
indica una buena relación de división (RD). 


 
En cuanto al comportamiento en ancho de banda, en la 


Fig. 5 se representan, para  la banda comprendida entre 
1.5µm y 1.6µm, las pérdidas de inserción y la relación de 
división, definidas respectivamente como 
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donde P1 es la potencia en el puerto de entrada (véase Fig. 1) 
y P2 (P3)  en el puerto de salida, idealmente TM (TE). Las 
prestaciones del dispositivo en la banda C (λ= 1.53µm-
1.57µm) son muy buenas, con unas pérdidas de inserción 
inferiores a 0.7dB y una relación de división que se mantiene 
mejor de -25dB. Cabe destacar, que la relación de división 
que se obtiene en el diseño mejora en unos 5dB respecto a los 
valores encontrados en la bibliografía para dispositivos 
similares en tecnologías Si-Wire [7, 8].  


 


 


Fig. 5. Comportamiento en ancho de banda del dispositivo: (a) Pérdidas de 
Inserción. (b) Relación de División. 


VI.  CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado el diseño de un divisor 
de polarización basado en un MMI en el que la zona 
multimodo se ha implementado mediante un SWG. Las 
prestaciones del dispositivo en cuanto a pérdidas de inserción 
son competitivas respecto a otras soluciones existentes en la 
bibliografía, incluso mejorando en 5dB la relación de 
división. En comparación con un MMI separador de 
polarización implementado mediante guías Si-Wire 
convencionales, la principal ventaja del diseño propuesto es 
la reducción de tamaño del dispositivo. 
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Abstract- This paper presents a method to build an aggregate 


user mobility model, which can be used for dynamic location 
area re-planning, from statistics in a cellular network. The 
output of the model is a series of graphs, each representing the 
number of idle users moving between each pair of cells and the 
number of paging messages generated per cell for a certain 
period of the day. The method first performs the clustering of 
hours sharing similar mobility and traffic trends. Then, 
handover, location update and paging counters are combined to 
estimate graph weights. The assessment of the method is carried 
out based on data taken from a network management system in 
a live GSM network. 


I. INTRODUCCIÓN 


En la operación de redes de telefonía móvil, una de las 
tareas que más esfuerzo y tiempo conllevan es la 
estructuración de la red. En la fase de planificación, a estas 
redes se les dota de una estructura jerárquica, donde las 
estaciones base se agrupan en controladores o áreas de 
control. Posteriormente, los cambios de tendencia en la 
movilidad y demanda de usuario y la inclusión de nuevos 
elementos de red requieren una continua modificación de 
dicha estructura para optimizar el rendimiento de la red. Así, 
en la red de un operador europeo típico, la reestructuración 
de red se lleva a cabo diariamente. Con la aparición de los 
primeros sistemas automáticos de gestión de red, la 
reestructuración dinámica de la red se identifica como uno de 
los casos de uso en las redes auto-organizadas. 


La estructuración de la red se puede modelar en cada 
nivel de la jerarquía de red como un problema de partición de 
grafos. En la planificación de áreas de localización  (LAs, 
Location Areas), los pesos de las aristas del grafo reflejan el 
número de usuarios que se desplazan entre estaciones base (o 
celdas) adyacentes, mientras que la partición del grafo refleja 
la asignación de celdas a LAs, que debe minimizar el número 
de usuarios que cruzan el borde de una LA [1]. 


Existen varios trabajos (p.ej., [2]) que han puesto de 
manifiesto la correlación entre las estadísticas de traspaso 
(HOs, Handover), recopiladas a nivel de adyacencia para los 
usuarios con conexión, y las de actualizaciones de 
localización, tomadas para los usuarios no conectados a nivel 
de celda. Bajo esta premisa, con las estadísticas de traspaso 
se puede estimar el número de usuarios sin conexión que se 
desplazan entre cada pareja de celdas adyacentes. 
Desafortunadamente, las estadísticas de traspaso suelen 
agregarse por día para reducir el espacio de almacenamiento 
en el sistema de gestión de red (recordar que estos 
estadísticos son por adyacencia y cada celda puede llegar a 
tener hasta 32 adyacencias intra-sistema). En esa agregación 


se pierde la información de cómo varían las estadísticas de 
movilidad en función del tiempo, que es imprescindible para 
llevar a cabo una replanificación de LAs que cambie a lo 
largo del día. 


En este trabajo se presenta un método automático para 
construir un modelo de movilidad a gran escala a partir de 
estadísticas de red, que puede utilizarse para la 
replanificación dinámica de LAs. En el método se identifican 
en primer lugar los periodos del día en los que las estadísticas 
de movilidad y tráfico son similares. Posteriormente, se 
construyen los grafos de cada periodo, que representan las 
tendencias de tráfico y movilidad en ese periodo. Para ello, 
se combinan diversos estadísticos de red recopilados por hora 
o por día, y por adyacencia o por celda. La sección II formula 
el problema, la sección III describe el método propuesto para 
construir el modelo, la sección IV presenta los resultados del 
método en una red GSM real y la sección V resume las 
conclusiones del trabajo. 


II. FORMULACIÓN DEL MODELO DE MOVILIDAD 


Como objetivo, se pretende elaborar un modelo que 
proporcione un conjunto de grafos que reflejen la movilidad 
de los usuarios entre celdas y la demanda de tráfico por celda 
para intervalos horarios que comparten patrones colectivos 
de movilidad y tráfico.   


Las entradas del modelo son estadísticos obtenidos de la 
red: a) el número de traspasos diarios entre cada pareja de 
celdas i y j, ���,�, b) el tráfico cursado por celda en Erlangs 
en cada celda i e intervalo horario n, Ac,i(n), c) el número de 
actualizaciones de localización, LUi(n), d) las llamadas 
entrantes y salientes de la celda, MTCi(n)  y MOCi(n) (Mobile 


Terminated/Originated Calls), e) las peticiones de paging, PAGi(n) 
y f) el número de desactivaciones de terminal, ID i(n) (IMSI 


Detach). Obsérvese cómo el número de traspasos es el único 
estadístico disponible desglosado por adyacencias (aunque 
agregado por día). Los demás estadísticos están disponibles a 
nivel de celda y por hora (n ∈{1,2,…,24}). 


Como salida el modelo proporcionará: a) un 
agrupamiento de las horas del día que comparten similares 
patrones de movilidad y tráfico en K periodos, y, b) un 
conjunto de K grafos cuyos vértices representan las celdas, y 
cuyas aristas son las adyacencias entre celdas. Cada vértice 
tiene asociado un peso, ωi,k, que refleja el número de 
peticiones de paging  originadas en cada celda i durante el 
periodo k, y a cada arista le corresponde otro peso, γi,j,k , que 
refleja el número de usuarios sin conexión que se desplazan 
entre las celdas i y j en el periodo k. En las redes actuales no 







  


 


existen medidas de ninguna de esas dos magnitudes ωi,k y 
γi,j,k. Por un lado, las medidas de red disponibles sobre el 
número de mensajes de paging incluyen todas las peticiones 
de un área de localización, sin discriminar su celda origen. 
Por otro lado, las estadísticas de traspaso suelen agregarse 
por día, por lo que, aunque aportan información de la 
direccionalidad del movimiento de los usuarios, carecen de 
información de la evolución temporal. 


III.  MÉTODO DE CONSTRUCCIÓN DEL MODELO DE MOVILIDAD 


El método propuesto consta de 2 pasos: agrupamiento de 
horas en periodos según tendencias de usuario y construcción 
de grafos de cada periodo. 


Paso 1: Agrupamiento de horas por periodos similares 


En primer lugar se clasifican las horas de un día según sus 
tendencias de tráfico y movilidad. Para ello, se construyen 
dos vectores con los valores de tráfico cursado y 
actualizaciones de localización en cada hora para cada celda,  


          A�,	 = ��,��1� �,��2� … �,���� …  �,��24��   y 


LU	 = �����1� ����2� … ������ …  ���24��,   (1) 


que reflejan la distribución espacial de tráfico y movilidad de 
usuarios sin conexión en cada hora n. Posteriormente, se 
aplica el algoritmo de agrupamiento K-means sobre los 
vectores de tráfico y movilidad [3]. Este algoritmo clasifica 
las horas en K grupos (periodos) tratando de minimizar la 
suma de las distancias entre los miembros del mismo grupo. 
En este trabajo se emplea como medida de distancia la 
correlación entre patrones, definida como 


                ���� , !� = "
|$| ∑ &��,'�(�)�̅�,'


+,�,'
- &��,'�.�)�̅�,'
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donde u y v son dos intervalos horarios, |V| es el número de 
vértices (celdas) del grafo, y σ es la desviación típica del 
vector. 


A la hora de seleccionar el número de periodos o grupos, 
K, existe un compromiso entre la precisión de la clasificación 
(la similitud entre horas dentro de un mismo periodo) y la 
complejidad de la clasificación (número de periodos que 
podrían tener un plan de LA diferente). En este trabajo se 
elegirá K=4, lo cual, como se demostrará más adelante, 
permite reflejar los cambios principales de tendencia a lo 
largo del día. 


Los experimentos realizados sobre el conjunto de datos de 
los que se dispone ponen de manifiesto que, para que el 
proceso de agrupamiento funcione correctamente, es preciso 
eliminar las horas de la madrugada, donde los estadísticos no 
son significativos. Por problemas de espacio, no se entra en 
más detalle sobre este hecho. Como se verá más adelante, 
estas horas se asignarán al último periodo del día, con las que 
comparten tendencias de tráfico y movilidad. 


Paso 2: Construcción de grafos para cada periodo 


El siguiente paso en la elaboración del modelo de 
movilidad consiste en la construcción de un grafo para cada 


uno de los K periodos establecidos en el Paso 1. La 
construcción del grafo requiere estimar el número de 
peticiones de paging por celda y el número de usuarios que 
transitan entre cada par de celdas por cada periodo 
establecido en el Paso 1. El primer parámetro se puede 
estimar de forma simple como el máximo (entre las horas del 
periodo) del producto del número de mensajes de paging por 
hora en la LA de la celda y el ratio de tráfico de la LA 
cursado en la celda durante esa hora [1]. El segundo  debe 
estimarse por el proceso descrito a continuación.  


Paso 2.1. Estimación de LUs no causados por movilidad 


No todos los LUs contabilizados en las estadísticas de red 
son debidos a usuarios sin conexión que cruzan una LA. Por 
ejemplo, el encendido del terminal o la obligación periódica 
de mandar un mensaje de LU por parte del terminal  
incrementan los contadores de LUs, aunque no reflejan 
movilidad del usuario [4]. Es necesario, por tanto, estimar el 
número de LUs por otras causas diferentes a la movilidad en 
cada celda i y periodo k, ��789,��:�, para eliminarlas después 
del estadístico global de red. Así, se define 


 ��7 89,��:� =     
 ;<= +  ;?" @A��:� + ;?B  CDE'�F�GCHE'�F�


∑ CDE'�F�GCHE'�F�I +  J��:� ,              (4) 


donde ;?=, ;?" K ;?B son las constantes de regresión y ε es el 
residuo. La primera variable independiente, ID i(k), es el 
número de  desconexiones de terminal, mientras que la 
segunda es el ratio de llamadas entrantes y salientes en ese 
periodo respecto al global del día.  ;<= , ;?" y ;?B se ajustan con 
estadísticas de celdas que no están en el borde de una LA, 
donde no se producen LUs debidos a movilidad (esto es, no 
hay LUs debido a cambio de LA por parte del terminal) y, por 
tanto, todos los LUs contabilizados son por otras causas.     


Paso 2.2. Estimación de LUs causados por movilidad 


Por la misma razón, sólo en las celdas ubicadas al borde 
de las LAs es donde se originan LUs debidos a movilidad del 
usuario. El número de LUs por movilidad producidos en estas 
celdas se puede estimar como                      
                    ��7 9,��:� = ����:� −  ��7 89,��:�    .                (5) 


Lógicamente, idealmente ��79,��:� = 0 en celdas interiores 
de cada LA. 


Paso 2.3. Estimación del número de usuarios sin conexión 
por cada usuario con conexión 


A partir de la estimación de LUs por movilidad sin 
conexión en (5), se construye un modelo de regresión que 
relacione el número de usuarios sin conexión y los traspasos 
entrantes de celdas de otras LAs, IIHO i (Incoming Inter-LA 
HO) en las celdas de los bordes de las LAs. Como este último 
estadístico se dispone agregado en el conjunto del día, es 
necesario hacer lo mismo con la estimación de LUs, 
quedando de la forma  


        ��7 9,�,NONPQ =  ∑ ��79,��:�RF/" = S?= +  S?"@@���  ,          (6) 


de donde se obtienen S?= y S?", coeficientes de regresión de la 
ecuación. El valor de S?" indica el ratio de usuarios sin 
conexión por usuarios conectados en el día (nótese que IIHO 
se recopila por día). Esta cifra se utiliza a continuación para 
estimar el número diario de usuarios sin conexión que entran 







  


 


y salen en las celdas interiores a la LA (donde no hay 
información de LUs) a partir de las estadísticas de traspaso 
entrantes y salientes.   


Paso 2.4. Distribución de usuarios sin conexión por 
adyacencia y periodo 


Una vez estimado el número de usuarios sin conexión que 
entran y salen en cada celda desde adyacencias de la misma o 
de otras LAs, resta distribuirlos por periodo y adyacencia. La 
distribución por periodo se hace a partir del perfil horario de 
LUs, mientras que la distribución por adyacencia se hace 
proporcional al número diario de traspasos en cada 
adyacencia.  
  Para identificar el perfil que refleja el grado de movilidad 
a lo largo del día, se define un nuevo ratio, r i(k), que 
representa el ratio de desplazamientos sin conexión que se 
realizan en cada periodo respecto al total del día. Dicho ratio 
se estima de forma distinta según la posición de las celdas 
adyacentes i y j, como  


         T��:� =  ��7 9,��:� ∑ ��79,��:�FU                (7) 


       T��:� =  ��79,��:� ∑ ��79,��:�FU                (8) 


T��:� =  ∑ ��79,Q�:�Q ∈WOXYZ ∑ ∑ ��79,Q�:�FQU   .          (9) 


La definición (7) se usa cuando la celda destino se encuentra 
en el borde de una LA, (8) cuando j no está en el borde de una 
LA pero la celda i sí, y  (9) cuando ninguna de las celdas en la 
adyacencia se encuentran en el borde de una LA (es decir, la 
adyacencia es interna a la LA) y, por tanto, se infiere el perfil 
temporal del global de toda la red. Cualquiera de las 
definiciones (7)-(9) indican el ratio de movilidad en la celda i 
durante el periodo k respecto a la movilidad en el día 
completo. Lógicamente, ∑ T��:� = 1F , es decir, la suma del 
ratio de cada periodo es igual a la unidad.   


2.4.1.- Adyacencias entre celdas de diferentes LAs 


A partir de la estimación hecha en (5) y de las estadísticas 
de traspasos entre celdas adyacentes i y j de diferentes LAs, 
es posible obtener el número de usuarios no conectados que 
se mueven en un período k según  


                         [\�,��:� =  ��79,��:� ]H',^
∑ ]H',^' ∈_'`abc4,{^}   ,      (10)      


donde f�8NZX0�{g} es el conjunto de celdas vecinas a la celda i 
que se encuentran en el borde de una LA distinta a la de la 
celda i. 


2.4.2.- Adyacencias entre celdas de la misma LA 


En las celdas adyacentes pertenecientes a una misma LA 
no es posible estimar la movilidad a partir de estadísticos de 
LU de movilidad, puesto que ��79,��:� = 0. En este caso, se 
usan  los ratios calculados en (6) y (7)-(9). La expresión que 
modela el comportamiento de estas celdas es: 


                              [\�,��h� = S?" ���,�  T��:�     ,                     (11) 


donde ���,�, indica el número de traspasos realizados desde 
la celda i a la j a lo largo del día, S?" es la pendiente de 
regresión calculada en (6) para estimar la movilidad a partir 
de los traspasos, y T��:�, calculado en (7)-(9), es el que re-
escala este número en distintos periodos y adyacencias. 


 


IV. PRUEBAS 


A.  Metodología experimental 


El método propuesto se ha probado sobre estadísticos 
recopilados del sistema de gestión de red de una red GSM 
real. El área de red considerada  contiene 1760 celdas, 
distribuidas en 15 controladores de estación base (BSCs, Base 


Station Controllers) y 13 LAs. Se dispone de todas las 
estadísticas usadas en la Sección III, desglosadas por celda y 
hora (LUs, MOC+MTC, IDs) o por adyacencia y agregadas 
por día (HOs) correspondientes a un único día. El área de 
análisis cubre una amplia área geográfica, que engloba 
escenarios de propagación y de movilidad muy diferentes, 
desde rural a urbano denso. 


Para evaluar las prestaciones del modelo se analizará la 
relación entre las LUs estimadas y medidas (nótese que LU 
se recopila por celda y hora) en el conjunto de celdas del área 
de red considerada. 


El proceso de clasificación en periodos y los modelos de 
regresión se realizan con las funciones kmeans y regress de 
Matlab. 


B. Resultados 


En el estudio se determina primero el número de grafos o 
periodos, K. En la Fig.1 se muestra la suma de la distancia al 
centro de gravedad de cada grupo, expresado como error y 
normalizado respecto al máximo, en función del número de 
periodos en los que se agrupan las horas del día. Se observa 
cómo a mayor número de grupos, menor es la distancia entre 
los miembros de cada grupo. Sobre esa figura, se eligen 
cuatro periodos (es decir, K=4), como  compromiso entre el 
error de agrupamiento (0.2998) y número de intervalos. Estos 
cuatro periodos generados por el algoritmo K-means se 
corresponden con los horarios: a) 6-8h, coincidiendo con la 
hora punta de la mañana, b) 9-16h, como horas de trabajo, c) 
17-20h, hora punta de la tarde y d) 21-23h, horas de la noche. 
Obviamente, esos periodos muestran  distintos patrones de 
movilidad. 


Una vez establecidos los periodos, es necesario construir 
los grafos correspondientes a cada franja horaria, según el 
procedimiento en el Paso 2 de la sección anterior. La Tabla 1 
muestra el análisis de regresión de los datos, realizado como 
en (4) en las celdas interiores de las LAs, desglosados por 
cada periodo. En la segunda fila aparece el cuadrado del 
coeficiente de correlación de Pearson y en el resto de filas 
aparecen las constantes de regresión.  El valor de iB cercano 
a 1 pone de manifiesto la bondad del modelo de regresión. 
De ello, se concluye que existe una alta correlación entre los 
LU por causas distintas a la movilidad del usuario y los 
estadísticos MTC/MOC e ID de cada periodo. 


A continuación, con las constantes relacionadas con cada 
estadístico, ;?" y ;?B, se estiman las LUs de no movilidad de 
las celdas interiores de la LA. La Fig. 2 muestra como 
ejemplo la correlación entre los LUs estimados no debidos a 
movilidad respecto a los medidos en las celdas interiores de 
las LAs para el último periodo. Su alto índice de correlación, iB= 0.869, confirma la validez del modelo de regresión.  


Seguidamente se estiman los LUs no causados por 
movilidad en celdas en los bordes de las LAs, para obtener 
después con la ecuación (5) los LUs debidos a movilidad en 
estas celdas. Finalmente, aplicando (10) y (11),  se obtiene  la  







  


 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


 
 
 


Fig.1. Error normalizado respecto al número de intervalos. 
 
 
 


Análisis de regresión 
Periodo 6-8h 9-16h 17-20h 21-23h iB  0.859 0.869 0.835 0.869 


Constante (;?=) 66.60 93.70 93.02 50.81 


SDCCH ID (;?") 8.35 2.298 2.073 2.2 


MTC/MOC (;?B) 86.1E 04 20.1E04 90.0E04 54.1E04 


 
Tabla 1. Modelo de regresión realizado con las celdas no adyacentes 


 
 


 
  Periodo                              6-8h 9-16h 17-20h 21-23h 


j ���7 �,NONPQ�� j ������k  1.0032 1.0951 1.0729 0.9219 


  
Tabla 2. Calidad de las estimaciones en cada uno de los periodos. 


 
 


movilidad de los usuarios sin conexión de la celda i a la j 
para cada adyacencia en cada periodo.  


Idealmente, la relación entre el número total de LUs 
estimadas en el conjunto de celdas por periodo, tanto de no 
movilidad como de movilidad, debe ser igual al total de LUs 
medidas en ese área. Agregando todas las celdas de la red, se 
obtiene la siguiente ecuación a cumplir: 


                      ∑ l017 `m,'�F�G017 m,'�F�n'
∑ 01'�F�' = 1.                          (12)                                                


En la Tabla 2 se presentan los valores reales del cociente 
anterior en cada uno de los periodos. Se aprecia la calidad de 
las estimaciones del método propuesto en el documento (p.ej. 
1.0032 en el periodo 6-8h) que representa un valor 
ligeramente sobrestimado con respecto a la realidad. El ratio 
por encima de 1 indica que el valor estimado es mayor que el 
valor medido, y por debajo lo contrario.  


En la Tabla 3 se aprecia el porcentaje de LUs de 
movilidad por periodo con respecto al día completo. El 
periodo en el que se producen más LUs es en el periodo 
durante las horas de trabajo con un 6.4% de media de LUs 
por hora y en el que menos por la noche, con un 3.33%. 
 Como prueba adicional para confirmar la relación entre 
las estimaciones realizadas con el modelo y la movilidad real 
en la red, se han detectado las adyacencias con máxima [\�,� a 
lo largo del día. Una vez ubicadas estas adyacencias sobre un 
mapa real, se observa que se corresponden con ubicaciones de 
celdas a lo largo de una autopista de gran capacidad. No se 
representan estos resultados por la limitación de espacio. 
 


 
Fig.2. Correlación entre LUs de no movilidad estimadas y medidas en celdas 


interiores a LA en el periodo 21-23h. 
 
 
Periodo 6-8h 9-16h 17-20h 21-23h 


����:� j ���FU  0.142 0.514 0.243 0.101 


% LUs/hora 4.75% 6.40% 6.05% 3.33% 


 
Tabla3. Ratio de LUs por periodo y porcentaje de LUs por hora y periodo. 


 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha propuesto un modelo agregado de 
movilidad a gran escala, ajustable con estadísticas del 
sistema de gestión de una red celular. El modelo clasifica 
primero las horas del día según sus tendencias de tráfico y 
movilidad. Para ello, se aplica el algoritmo de agrupamiento 
k-means sobre los patrones espaciales de tráfico y traspaso, 
empleando como medida de distancia la correlación entre 
patrones. Posteriormente, se construyen los grafos estimando 
las tendencias de tráfico y movilidad de los usuarios sin 
conexión. Para ello, se combinan las estadísticas de traspaso, 
que indican la dirección habitual del movimiento de usuarios, 
con las estadísticas de actualizaciones de localización 
causadas por la movilidad, que suministran la evolución 
temporal. Se han presentado los resultados del modelo en una 
red real, que confirman la lógica del proceso propuesto. En el 
futuro se utilizará el modelo de movilidad resultante para 
diseñar algoritmos de replanificación dinámica de LAs. 
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DIELÉCTRICOS
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Resumen—The study of the transmission/reflection of electro-
magnetic waves through periodic arrays of apertures or patches
in metal screens has received a lot of attention in recent years in
the frame of extraordinary transmission and reflection phenome-
na. These phenomena have been explained in terms of interaction
of impinging waves with spoof surface plasmon-polaritons (SPP)
supported by the periodic structure. However, an alternative
approach, of analytical nature, has been proposed by some ofthe
authors based on conventional waveguide discontinuity theory.
The original formulation, valid for free–standing metal screens,
is here adapted to deal with periodically distributed narrow slits
or strips loaded with dielectric slabs. Circuit models with only
one adjustable parameter are obtained for that kind of gratings
under TE and TM polarization conditions for both normal and
oblique incidence. Surprisingly accurate results can be obtained
with negligible or very low computational effort.


I. I NTRODUCCIÓN


El estudio de la transmisión/reflexión a través de/desde
superficies metálicas estructuradas ha atraı́do la atención de
investigadores en el campo de la óptica y del electromagne-
tismo desde hace más de un siglo [1]. Pero el descubrimiento
de la transmisión extraordinaria (TE) al final de la década
de los 90 [2] ha provocado un renovado interés y una
intensa actividad en este tema. Pueden encontrarse revisiones
autorizadas del fenómeno en cuestión, por ejemplo en [3],[4].


La teorı́a más aceptada se basa en la interacción entre las
ondas incidentes y los pseudo-plasmones (spoof plasmons)
soportados por la superficie estructurada [5], [6]. Aunque
esta explicación es correcta, también se ha demostrado la
existencia de TE en el interior de guı́as de ondas cerradas
con diafragmas eléctricamente pequeños [8] , donde carece
de sentido hablar de plasmones. Una explicación alternativa
basada en la teorı́a convencional de discontinuidades en guı́as
de ondas permite modelar ambos tipos de TE [10]. La guı́a
de ondas puede ser real [8] o ser la guı́a virtual inducida
por la periodicidad del sistema [9], [10]. Este punto de
vista tiene la ventaja de conducir directamente a un modelo
de circuito con unos pocos parámetros que, eventualmente,
pueden ser determinados analı́ticamente [11] o usando estra-
tegias numéricas adecuadas [10]. Una vez conocidos estos
parámetros, el espectro de transmisión/reflexión es conocido
para cualquier frecuencia de interés, mientras que los modelos
basados en plasmones requieren del cálculo de los coefi-
cientes de scattering para cada frecuencia. Estos modelos de
circuito fueron originalmente desarrollados para estructuras
puramente conductoras (free-standing grids). Sin embargo la


introducción de láminas dieléctricas es importante pormotivos
prácticos y por la mayor flexibilidad de diseño que procuran
[12]. En realidad este tipo de estructuras ha sido de uso
común en microondas/milimétricas (superficies selectivas en
frecuencia) [13], ámbito en el que el uso de modelos de
circuito está muy extendido. Sin embargo, la TE no ha sido
objeto de interés en este contexto por razones que se discuten
en [10]. Precisamente la aportación de este trabajo es incluir
el fenómeno de la TE en la metodologı́a que hace uso de
circuitos equivalentes para tratar estructuras periódicas como
las tratadas en [13]. La diferencia con trabajos anteriores
reside en que los modelos circuitales propuestos por otros
autores suelen estar restringidos a longitudes de onda signifi-
cativamente mayores que el tamaño de la celda unidad de la
estructura periódica, mientras que los fenómenos interesantes
que se pueden denominar con propiedad TE ocurren cuando
la longitud de onda (en el aire o en alguna de las capas
dieléctricas) es próxima al parámetro de red. Además, muchos
de los métodos propuestos con anterioridad adolecen de falta
de sistematismo. Por eso los modelos disponibles para estruc-
turas como las que nos interesan aquı́ suelen fracasar cuando
intentan dar cuenta de fenómenos complejos como la TE
o con espectros de transmisión/reflexión muy complicados.
Ya se han dado algunos pasos en la dirección adecuada
para modelar estructuras periódicas cargadas con láminas
dieléctricas [14]–[16]. Nuestro propósito aquı́ es extender
el procedimiento semi-heurı́stico introducido en [14], [15]
para hacerlo sistemático y extender su aplicación a cualquier
polarización de la onda incidente, ángulo de incidencia ytipo
de estructura 1-D periódica (ranuras o tiras conductoras). La
elección adecuada de la topologı́a y naturaleza del circuito
equivalente para las diversas situaciones contempladas eneste
trabajo dan una gran robustez y precisión al modelo que, de
otro modo, no se podrı́an conseguir.


II. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA


En la Fig. 1 se muestra una de las tı́picas situaciones que
se pretende modelar en este trabajo. La estructura consiste
en una agrupación periódica unidimensional de ranuras en
una pantalla metálica iluminadas normalmente por una onda
TEM polarizada con el campo eléctrico paralelo a las ranuras
(polarización TE), las cuales están situadas entre dos l´aminas
dieléctricas. Esta estructura se muestra a modo de ejemplo,
pero el tratamiento desarrollado e implementado en códigos
numéricos permite considerar también la polarización TM, el
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Fig. 1. Agrupación periódica 1–D de ranuras en una láminametálica de
espesor despreciable situada entre dos capas dieléctricas. Se ilustra incidencia
normal y TE. La polarización TM y la incidencia oblicua también se
consideran en este trabajo, ası́ como el caso en que en que la estructura
consiste en tiras conductoras en lugar de ranuras, es decir,(a−w) ≪ a en
lugar dew ≪ a.


caso en que la estructura esté formada por tiras conductoras
en lugar de ranuras y la incidencia oblicua, ası́ como cualquier
número de capas dieléctricas de distinta permitividad a ambos
lados de la pantalla metálica. Estructuralmente, la diferencia
entre una pantalla formada por ranuras o por tiras metálicas
reside en la anchura relativa de la porción metalizada de la
celda unidad.


Como es bien sabido, la propagación de una onda plana a
través de distintas interfaces dieléctricas planas puede repre-
sentarse en términos de lı́neas de transmisión. Ası́, cada capa
dieléctrica viene respresentada por un tramo de lı́nea cuya
impedancia caracterı́stica es la impedancia de onda del medio
dieléctrico que la compone. La idea básica es que presencia
de la pantalla metálica puede tenerse en cuenta intriduciendo
un determinado circuito equivalente en este modelo de lı́neas
de transmisión. El problema consiste pues en encontrar los
circuitos equivalentes apropiados para cada tipo de pantalla
(tiras o ranuras) y para cada polarización de la onda incidente.
Para ello, resulta muy conveniente reducir el problema origi-
nal a un problema equivalente de discontinuidades en guı́as
de ondas, como se explica a continuación.


Dada la periodicidad de la estructura el estudio del proble-
ma puede reducirse a una única celda unidad. Para incidencia
normal, las simetrı́as nos permiten imponer condiciones de
contorno de tipo pared eléctrica (polarización TM) o pared
magnética (polarización TE) separando cada celda unidad, de
modo que el problema queda reducido una guı́a de placas
paralelas. En esta guı́a equivalente, la pantalla juega el papel
de una discontinuidad tipo iris (ranura) u obstáculo (tira).
El efecto de la discontinuidad consiste en la excitación de
modos superiores de la guı́a. Puesto que los modos de distinto
orden sólo se acoplan entre sı́ y con el campo incidente en
la discontinuidad (y no en las distintas interfaces dieléctricas)
para caracterizar la discontinuidad mediante un circuito equi-
valente nos basta con estudiar su comportamiento cuando ésta
se sitúa entre dos medios dieléctricos homogéneos infinitos.
La transmisión/reflexión en las distintas interfaces dieléctri-
cas que posea la estructura podrá luego tenerse en cuenta
intriduciendo las correspondientes lı́neas de transmisi´on que
representan a cada capa dieléctrica.


eléctricas/magnéticas


paredes


Fig. 2. Pantalla con ranuras entre dos medios dieléctricosinfinitos. También
se muestra la ĺınea de transmisión que modela la propagación de la onda TEM
a ambos lados de la pantalla, con una admitanciaYeq que introduce en el
modelo el efecto de la pantalla (la admitancia global del circuito equivalente).


III. O BTENCIÓN DE LOS CIRCUITOS EQUIVALENTES


Teniendo en cuenta las ideas expuestas en la sección
anterior, consideremos una pantalla periódica de periodoa
situada entre dos medios dieléctricos homogénos e infinitos
con permitividadesεr1 y εr2. Consideremos también en
primer lugar que la pantalla consiste en un arreglo periódico
de ranuras con anchuraw, sobre la que incide normalmente
una onda TEM en polarización TE o TM (véase la Fig. 2). La
componentes transversales de los campos normalizados a la
izquierda y derecha de la pantalla (z = 0− y z = 0+) pueden
escribirse como un desarrollo en serie de los modos de la guı́a
de placas paralelas, es decir, para el campo eléctrico


E(1)(x) = 1 +R+
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E(2)(x) = T +


∞
∑


n=1


E(2)
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y para el campo magnético


H(1)(x) = Y
(1)
0 (1−R)−
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Y (1)
n E(1)


n cos(knx) (3)
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(2)
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Y (2)
n E(2)


n cos(knx) , (4)


dondeR y T son respectivamente los coeficientes de reflexión
y transmisión para el modo TEM y donde


Y (i)
n =


1


η(i)
×


{


k(i)/β
(i)
n modos TM


β
(i)
n /k(i) modos TE


(5)


representa la admitancia modal del modon-ésimo en la
región i, siendoβ


(i)
n =


√


(k(i))2 − k2
n


el correspondiente
número de ondas modal yk(i) = k0


√
εri y η(i) = η0/


√
εri


el número de ondas y admitancia intrı́nsecos del medio
dieléctrico en la regióni. Conviene notar que, para modos que
se encuentran por debajo del corte, las admitancias modales
Y


(i)
n son imaginarias y capacitivas (inductivas) para modos


TM (TE). Asimismo, puesto que el número de ondas modal
es nulo a la frecuencia de corte del modo en cuestión, al
acercarnos a dicha frecuencia la correspondiente admitancia
puede verse como una capacidad (inductancia) cuyo valor
tiende a infinito.


Teniendo en cuenta que el campo eléctrico transversal ha de
ser nulo en la pantalla, que los campos eléctrico y magnético







Fig. 3. Representación del modelo circuital para una agrupación periódica de tiras metálicas en incidencia TM (arriba izquierda) y de ranuras sobre una
pantalla metálica en incidencia TE (arriba derecha). En ambos casos las metalizaciones están impresas sobre una capadieléctrica de espesord. Se supone
que sólo la admitancia del primer modo superior figura en el modelo con su dependencia completa en frecuencias (todos losdemás modos superiores se
tienen en cuenta a través de la capacidadCho y la inductanciaLh0). Abajo se incluye una representación esquemática de la admitancia de entrada de este
primer modo superior y su expresión en términos de las impedancias modales de dicho modo en el dieléctrico y en el vacı́o


son continuos a través de la ranura, y haciendo uso de que
para ranuras muy estrechas (w ≪ a) cos(knx) ≈ 1 en el
interior de la ranura, podemos manipular convenientemente
los anteriores desarrollos modales de los campos la siguiente
expresión para el coeficiente de reflexión:


R ≈
Y


(1)
0 − Y


(2)
0 −


∑


∞


n=1 2
(


Y
(1)
n + Y


(2)
n


)


Y
(1)
0 + Y


(2)
0 +


∑


∞


n=1 2
(


Y
(1)
n + Y


(2)
n


) . (6)


Esta expresión paraR nos indica que la admitancia global
del circuito equivalente viene dada por (la introducción de
los parámetrosCho y Lho se explica a continuación)


Yeq =


N
∑


n=1


2
(


Y (1)
n + Y (2)


n


)


+


{


ωCho TM


1/ωLho TE
(7)


es decir, el circuito equivalente consiste en una conexiónen
paralelo de las admitancias modales de los distintos modos
superiores excitados a ambos lados de la discontinuidad,
multiplicada por un factor 2. En cuanto a los parámetrosCho


y Lho, debemos señalar que la aproximacióncos(knx) ≈ 1
en la ranura, en la cual se basa la obtención de (7), no
será valida para modos de orden muy superior (n ≫ 1). No
obstante, esta dificultad puede salvarse teniendo en cuenta
que paran ≫ 1 (modos evanescentes alejados del corte)
las admitancias modales se comportan como capacidades
(modos TM) e inductancias (modos TE) independientes de
la frecuencia (esto puede demostrarse fácilmente a partirde
(5)). Ası́ pues, a partir de cierto ordenn = N en buena
aproximación podemos incluir el efecto global detodos los
modos de orden superiora N medianteuna única capacidad
Cho o inductanciaLho globales. El númeroN de modos
cuya dependencia completa en frecuencia ha de tenerse en
cuenta se corresponde pues con los modos que se vuelven
propagativos dentro del rango de frecuencias de interés (en
algunas ocasiones puede también tenerse en cuenta el primer
modo evanescente si éste se encuentra cerca del corte). Para
dieléctricos de baja permitividad bastará con un sólo modo
(N = 1), mientras que para altas permitividades tendremos
N ∼ 3 ó 4.


Hemos obtenido pues un modelo circuital simple con un
único parámetro a determinar: la capacidadCho en el caso


de incidencia TM y la inductanciaLho para incidencia TE.
Este parámetro puede determinarse resolviendo numéricamen-
te el problema (mediantemode matching, algún simulador
comercial, etc.) para un único valor de la frecuencia. Una
vez se conoce al valor del parámetro, el modelo circuital nos
permite obtener el espectro de transmisión/reflexión en todo
el rango de frecuencias de forma analı́tica y con un coste
computacional despreciable.


Un desarrollo similar puede llevarse a cabo para el caso de
tiras metálicas en lugar de ranuras, obteniéndose la siguiente
expresión para la admitancia del circuito equivalente:


1


Yeq
=


N
∑


n=1


An


Y
(1)
n + Y


(2)
n


+


{


1/ωCho TM


ωLho TE
(8)


es decir, el circuito equivalente consiste enN+1 elementos en
serie, cada uno de losN primeros consiste en un paralelo de
las admitancias modales a la izquierda y derecha de la pantalla
y el elemento restante es la capacidadCho o la inductancia
Lho.


Para generalizar este modelo al caso de mútiples capas
dieléctricas, basta con sustituir las admitancias modales por
las admitancias de entrada a las lı́neas de transmisión corre-
pondientes a cada modo. Como ilustración, la Fig. 3 represen-
ta el modelo para un par de casos sencillos de interés práctico.
Para tener en cuenta pérdidas en los dieléctricos, basta con
introducir en la expresión de las admitancias modales el valor
complejo de la permitividad, sin que sea necesario volver a
calcular los valores de los parámetrosCho y Lho obtenidos
para la estructura sin pérdidas.


En cuanto a la generalización a incidencia oblicua, con-
sidérese que cada modo en incidencia normal se “desdobla”
en una pareja de armónicos espaciales positivo-negativo en
incidencia oblicua. Los modelos circuitales que debemos
emplear en este caso son idénticos a los correspondientes
en incidencia normal, pero ahora tendremos una admitancia
representando a cada armónico espacial (en otras palabras,
al papel que jugaban los modos en incidencia normal viene
ahora representado por los armónicos espaciales).
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Fig. 4. Coeficiente de transmision para una estructura formada por una capa dieléctrica a la izquierda con permitividadrelativa2,2, y dos capas a la derecha
de permitividades relativas10,2 y 4. Todas las capas tienen un espesor de1,5mm y pérdidastan δ = 10−3. La anchura de la ranura y de la tira es de
0,5mm el periodo esa = 5mm. El ángulo de incidencia es de30o.


IV. RESULTADOS NUMÉRICOS


Para ilustrar la precisión y robustez del modelo, la Fig. 4
muestra los espectros de transmisión obtenidos tanto con
mode matchingcomo con nuestro modelo para una estructura
multicapa con pérdidas y en incidencia oblicua. Como puede
concluirse a partir del excelente acuerdo entre ambos conjun-
tos de datos, nuestro modelo simple proporciona resultados
muy precisos a pesar de la complejidad la estructura analizada
y la riqueza de los espectros de transmisión que ésta presenta.
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Abstract- A greenhouse is a very effective tool to sow and 
to harvest fruits, vegetables or flowers, in not suitable 
places, or season of the year, to its correct development 
and growth, or simply to increase the production. These is 
necessary because while there is simplified the task of 
cultivating and taking care of the agricultural products, 
there are generated fruits or vegetables of major quality, 
also the use of a greenhouse gives the opportunity to sow  
near to the place where it will distribute to the 
merchandise avoiding transport costs and this way it 
contributes to lower the cost that the final consumer pays. 
It designed and constructed a control system that consists 
of series of sensors communicated with microcontroller, 
whose main task is to execute the control of the system 
according to the data that receives from the sensors, 
additionally communicates with a PC that represents the 
values and aid graphically to send the data to a host thus 
to have access to this information from any place of the 
world through Internet. 


I. INTRODUCCIÓN 


      Un invernadero  es una herramienta muy efectiva para 
sembrar y cosechar frutas, verduras o flores en lugares que  
regularmente no son aptos para que se logre su correcto 
desarrollo o simplemente porque no es la época del año 
adecuada para su crecimiento. Esto se logra porque es 
posible adecuar las variables como temperatura, humedad, 
pH, o intensidad lumínica, que son vitales para el correcto 
desarrollo de la planta sembrada 


Ciertamente es válido mantener estas variables dentro de 
los límites máximos y mínimos  dentro de los cuales  no se 
corre el peligro de deterioro o muerte del producto sembrado, 
pero para lograrlo se necesita un sistema de monitoreo 
periódico para garantizar que estas variables no sobrepasen 
los límites establecidos por el operador.  


Un sistema automático que controle el ambiente es 
necesario en este caso y los microcontroladores son ideales 
para tal fin, en los sistemas de control  facilita  una gran 
variedad de aplicaciones que se pueden adaptar a necesidades 
específicas, por lo que son muy  flexibles. 


Adicionalmente tienden a ser de un costo bajo  por lo que 
son fácilmente costeables. 


Por otro lado, la instrumentación virtual es un ambiente 
de programación gráfico basado en el concepto de 
programación de flujo de datos. Este tipo de programación 
ha sido ampliamente adoptado por la industria, en ambientes 
universitarios y laboratorios de investigación. La ventaja de 
utilizar instrumentación virtual, en lugar de un ambiente de 
programación visual, es un ahorro considerable de tiempo. 


También se utilizó LAMP, el cual se refiere a un conjunto 


de subsistemas de software necesarios para alcanzar una 


solución global, en este caso configurar sitios web o 


servidores dinámicos con un esfuerzo reducido. En las 


tecnologías LAMP esto se consigue mediante la unión de las 


siguientes tecnologías, Linux el sistema operativo, Apache  


como servidor web, MySQL como el gestor de bases de datos 


y PHP para la programación. 


El microcontrolador utilizado es el MCF51QE128 de 


Freescale y es adecuado  para llevar a cabo varias acciones de 


control, operaciones matemáticas e interrupciones. Esta 


característica permite  integrar el algoritmo que se encarga 


de todo el control en un sólo dispositivo. 


II. DISEÑO DEL SISTEMA 


El desarrollo  se dividió en  diferentes etapas. La primera 
etapa consiste en tomar el valor de la intensidad luminosa, 
enviado por un sensor hacia el microcontrolador, este a su 
vez tiene programado el algoritmo de control tanto de la 
intensidad luminosa como del riego. Posteriormente  el 
microcontrolador se comunica con una PC a través del puerto 
serial para enviarle las mediciones de la planta y las acciones 
de control que tomó. 


La PC representa las mediciones mediante una interfaz 
grafica en instrumentación virtual y por último se comunica 
con un servidor vía ftp para enviar la información y poder 
visualizarla en una página de internet. 


A.  Control de intensidad luminosa 


Para este efecto se implementó un controlador tipo 
proporcional (P) que controla una señal eléctrica de PWM, 







  


 


cuyo objetivo es alargar el tiempo de luz que necesitan las 
plantas dentro del invernadero; por ejemplo, para cultivos de 
flores de verano se requiere aproximadamente 16 horas 
continuas de iluminación. Esto se implementó con luz 
artificial y se utilizó el sensor de luz TEMT6000 cuya unidad 
de medida es el lux, como elemento promario. 


Para este tipo de control en el sistema se utiliza la 
siguiente formula. 


 ( ) 1pP K e t  


Donde P es la acción proporcional, Kp  es una constante 
proporcional ajustable. y e(t) es la variable de error. El 
diagrama de flujo para este control se presenta en la figura 1.  


Por otro lado, la interfaz de potencia es una de las partes 
más importantes de este control, así que se debe  tener 
mucho cuidado con el diseño, ya que, como el elementpo 
final de control maneja tensiones superiores a las del 
microcontrolador, este puede dañarse. 


B.  Actuador de intensidad luminosa 


      El diseño de la electrónica de potencia se compone de un 
transistor NPN con matrícula TIP41C y un resistor que es 
calculado para que consuma una corriente de 20mA, esto 
porque el microcontrolador sólo maneja como corriente 
máxima 500mA, por ello se propone una corriente pequeña 
con el fin de cuidar que el microcontrolador no se dañe al 
estar en constante funcionamiento; al usar este tipo de 
corriente no afectará en nada ya que sólo el transistor se 
utiliza en corte y saturación. 


Como elemento final de control se utilizó la iluminación 
de un LED, el cual consume entre 80% y 90% menos 
electricidad que una bombilla común de similares 
características. La vida media de una lámpara LED es de 
100,000 horas, frente a las 1000 de una bombilla estándar. 
Esto son 35 años a 8 horas diarias de utilización, esto es 
especialmente importante en entornos en el que es difícil o 
complicado cambiar bombillas o llevar a cabo 
mantenimiento, Para el diseño de esta lámpara se utilizó un 
arreglo de resistencias en paralelo para que estos tengan un 
mayor consumo de corriente y por consecuencia más 
luminosidad. 


C.  Control de riego 


El riego es una de los controles más estrictos ya que las 
plantas con exceso de agua se marchitan debido a que sus 
raíces se ahogan, es por eso que el control de riego es uno de 
los más importantes, se emplea preferentemente agua 
templada. Se debe regar por la mañana para minimizar la 
condensación del agua en la superficie de las hojas cuando 
cae la tarde, ya que esto podría ser una causa de 
enfermedades. También, se utilizó una bomba, un túnel de 
acrílico como invernadero y la tubería fue de cobre. Por otro 
lado, no fue necesario muy robusto o preciso, bastó con un 
control  ON-OFF. El diagrama de flujo de este control se 
muestra en la figura 2. 


El control acciona una bomba que impulsa agua a un tubo 
que atraviesa el invernadero a lo largo, dicho tubo tiene 
perforaciones separadas equidistantemente que lanzan el 


liquido cerca de las plantas siempre cuidando de no mojar el 
follaje, puesto que se generarían enfermedades en ellas. 


 


 
Fig. 1. Diagrama de flujo para el control de intensidad luminosa. 


 


D.  Comunicación entre el microcontrolador y la PC 


 
 Se hizo un sistema de comunicación entre el 
microcontrolador y una PC, el cual corre un programa creado 
con instrumentación virtual, este enlace es a través del puerto 
serie de la PC con el protocolo UART-232, en donde se 
reciben los datos que el microcontrolador envía, el cual se 
muestra en el diagrama de flujo de la figura 3. 


Adicionalmente el programa se encarga de generar 
archivos con extensión .csv para poder registrar un historial 
del comportamiento de las variables. Estos archivos sirven 
también para ser enviados vías FTP a un servidor en un sitio 
de internet disponible, para consultar los registros de las 
variables y los valores a través de los días. 


III. RESULTADOS 


La pantalla principal es interfaz gráfica de visualización 
de las variables, esta tiene 2 pestañas que dividen las 
secciones para desplegar valores. La primera pestaña  
contiene información acerca del estado de la bomba de riego 
(encendida-apagada), asimismo ahí está disponible la opción 
de cambiar la hora en el microcontrolador y se indica el 
estado de la intensidad luminosa. Lo anterior se muestra en a 
figura 4. 







  


 


 


La segunda pestaña muestra datos acerca de la sección, 
“intensidad luminosa”, como gráficas con  información de 
luz, su set-point y el error, esto se muestra en la figura 5. La 
última parte del funcionamiento de este programa  es  
cuando se guardan los datos capturados en archivos .csv los 
registros de los valores de set-point, error y valor actual tanto 
de  temperatura como de pH. 


A.  Visualización de las variables de forma remota vía 
internet 


 
Para poder visualizar estos datos vía internet, hay que 


enviar los archivos .csv generados  a un servidor. 
 
En la computadora que debe alojar estos archivos, se 


instaló un servidor LAMP que tiene la peculiaridad  de estar 
optimizado para alojar la información en forma de sitio de 
internet, por el hecho de contar con un gestor de  bases de 
datos (MySQL), un servidor web (Apache) y el lenguaje de 
programación que vincula las dos aplicaciones  anteriores 
(PHP). Todo esto corre sobre el sistema operativo Linux.  


 
Para que el servidor LAMP reciba los archivos .csv, su 


función principal es conectarse con el servidor y depositar en 
éste  los archivos, esto se muestra en la figura 6. 


 
El contenido de estos archivos es depositado en la base de 


datos para consultar la información por hora, día y/o mes. 
 
Este Programa se ejecuta una vez cada 10 minutos  para 


asegurar que cuando se actualicen los archivos .csv siempre 
esté disponible la información en la página lo antes posible. 


 
Para hacer que se ejecute el programa, hay que modificar 


un archivo en Linux llamado Crontab. 
 
Por otra parte se crearon páginas Web, donde  se muestra 


la gráfica de los datos creados a partir del paquete 
computacional AmCharts™ (amCharts), que son un conjunto 
de gráficos  creados en  Flash para  sitios web, la cual se 
muestra en la figura 7. 


 
Del mismo modo  fue necesario crear  el sitio de internet 


donde está disponible la información. 
 
Para este propósito se utilizó  Joomla que es un sistema 


de gestión de contenidos,  con el se puede editar el contenido 
de un sitio web de forma rápida y fácil. Cualquier usuario de 
internet que se conecte al sitio web podrá acceder a toda la 
información ya mencionada y observar la actualización 
periódica de los datos, esta página se muestra en la figura 8. 


 


Fig. 2. Diagrama de flujo del control de riego. 


  


 
Fig. 3. Diagrama de flujo del programa en instrumentación virtual. 


 
 







  


 


 
Fig. 4. Panel frontal general. 


 


 


 
Fig. 5. Panel frontal para luminosidad. 


 


 
Fig. 6. Panel frontal que envía archivos .csv vía FTP a un servidor. 


 


 
Fig.7. Gráfica creada en Amcharts 


IV. CONCLUSIONES 


Referentes al control de temperatura. La respuesta que 
arrojó el controlador P digital es satisfactoria debido a que 
tiene un tiempo de establecimiento pequeño. El sistema se 
comporta muy estable, es decir cumple  con lo obtenido en el 
análisis matemático. Se genera un pequeño sobre impulso al 
encender el controlador P, pero es demasiado pequeño,  el 
error que se genera es aproximadamente  ±2°C; el error 
permisible en EUA es alrededor de 5%,  por lo tanto estamos 
dentro de las normas internacionales. 


 


 
Fig.8. Gráficas y registros de los datos. 


En general el algoritmo P ha cumplido con el objetivo de  
controlar la variable temperatura, es decir mantenemos 
establemente  y constantemente la temperatura. 


El comportamiento del pH es fiel  a como se ha 
programado, se obtuvo lo que se esperaba, un control estable, 
exacto y preciso del pH. 


La instrumentación virtual permite desarrollar 
aplicaciones en menor tiempo y en algunas cosas facilitan las 
cosas como  crear gráficas e indicadores que en otro lenguaje 
de programación su creación sería mucho más complicada. 


Los servidores LAMP son una solución completa, fiable y 
poderosa partiendo del hecho de que todo el software 
utilizado para su implementación  es libre y gratuito, además 
de tener grandes capacidades. 


La conjunción de los sistemas de adquisición de datos 
combinados con sistemas de visualización remota vía 
internet como sitios web,  permite la rápida actualización de 
la información y la posibilidad de consultarla en cualquier 
lugar en el  que se cuente con conexión a internet. 
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Resumen- Application to RCS computation of a higher order 
solver based on the surface integral approach is presented. The 
solver uses a direct method to solve the corresponding algebraic 
system of equations. Two versions of the solver are available; in-
core and out-of-core. Both are efficiently implemented as 
parallel codes using Message Passing Interface libraries. Several 
benchmark structures are analyzed showing the reliability, 
performance, and versatility to run in a wide variety of 
computer platforms, of the solver. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


Actualmente, el análisis de la sección radar (RCS) en la 


industria naval y aeronáutica es de gran importancia. La 


tendencia a utilizar frecuencias cada vez más altas en los 


radares hacen que el análisis de la RCS, a pesar de la 


constante mejora en el rendimiento de los ordenadores, sea 


cada vez más complicada; especialmente debido al tamaño 


eléctrico de los objetos a analizar. 


En este contexto, el objetivo de este artículo es evaluar el 


rendimiento de un código electromagnético para el cálculo de 


la RCS. Este código ha sido desarrollado por los autores de 


este artículo durante los últimos años, [1], [2], [3]. El código 


hace uso de la ecuación integral, y específicamente de la 


Ecuación Integral de Superficie (SIE) en el dominio de la 


frecuencia, la cual ha demostrado ser una aproximación 


precisa y eficiente para el análisis de la RCS. El código hace 


uso de funciones de base con orden elevado, tanto para los 


elementos lineales (hilos) como para los superficiales 


(cuadriláteros) que discretizan el problema. Estas funciones 


reducen el número de incógnitas comparadas con las 


funciones de base triangulares típicas como las Rao-Wilton-


Glisson (RWG). 


El método utilizado por el código en la fase de resolución es 


un método directo. Aunque los métodos iterativos permiten 


manejar problemas con un gran número de incógnitas de 


manera sencilla, pueden presentar problemas de convergencia, 


e incluso pueden llegar a no convergen en problemas mal 


condicionados. De este modo, es necesario un 


precondicionador que aumenta la carga computacional del 


problema en cuestión. En el caso del cálculo de la RCS 


monoestática, las iteraciones se resetean para cada iteración 


(aunque existen técnicas que permiten acelerar este proceso). 


 En cambio, los métodos directos son robustos y su coste 


computacional es (en una primera aproximación) 


independiente del número de excitaciones del problema. Este 


hecho hace que los métodos directos sean muy eficientes para 


el cálculo de la RCS monoestática. 


Para poder analizar problemas de gran tamaño, el código 


implementa dos técnicas diferentes: el procesado en paralelo y 


los algoritmos out-of-core, es decir, además de la memoria 


RAM, el código utiliza el disco duro en el proceso de cálculo. 


Actualmente, en los ordenadores domésticos, ya sean portátil 


o de escritorio, es muy común encontrar procesadores con 


varios núcleos. También, el acceso a la computación 


distribuida ha llegado a ser bastante asequible para grupos de 


investigación. De este modo, es común tener acceso a clusters 


de pequeño/mediano tamaño con varios nodos de 


computación. La paralelización del código en tales sistemas 


permite reducir drásticamente el tiempo de computación, y al 


mismo tiempo, dar acceso a la memoria RAM distribuida de 


todo el cluster (alrededor de cientos de GBs). Por tanto, el 


límite, en términos de tamaño eléctrico de la estructura a 


analizar, se incrementa significativamente. El código utiliza 


MPI (Message Passing Interface) [4] para la comunicación y 


ScaLAPACK (Scalable Linear Algebra PACKage) [5] o 


PLAPACK (Scalable Linear Algebra PACKage) [6] para 


solucionar los problemas de algebra lineal. Los resultados 


presentados en este artículo han sido obtenidos usando 


ScaLAPACK. 


 


Sin embargo, para problemas con un número de incógnitas 


muy elevado, la principal limitación sigue siendo el tamaño de 


memoria RAM que cada grupo de investigación pueda 


permitirse. Aunque la memoria RAM es cada vez es más 


barata, el disco duro sigue siendo unos órdenes de magnitud 


mucho más barato. Entonces, para superar la limitación 


impuesta por la memoria RAM disponible en el sistema, la 


solución es implementar el código utilizando algoritmos out-


of-core [7], que usen el disco duro como fuente de memoria. 


La filosofía es la misma que para el caso in-core, aunque la 


matriz se vuelca al disco duro en lugar de escribirla en la 


memoria RAM. Aunque el tiempo de acceso a disco es más 


lento que el de acceso a memoria, la degradación en el 


rendimiento entre la versión out-of-core del código y la in-


core es tan sólo del 20-25%. La clave para obtener estos 


resultados reside en la posibilidad para cada ordenador con su 


correspondiente sistema operativo de realizar operaciones I/O 


(entrada-salida) mientras está computando. 
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Fig. 1. Mallado de entrada de la NASA Almond 


 


En la siguiente sección, se presentan los resultados numéricos 


de las pruebas llevadas a cabo. En este artículo, debido a las 


limitaciones que existen en la extensión del mismo, el análisis 


se reduce a la NASA almond, la ojiva y la conoesfera 


mostradas en [8]. Los resultados han sido obtenidos 


ejecutando el código en tres plataformas de computación 


diferentes. Estas tres plataformas son ejemplos 


representativos de un ordenador portátil, un cluster de alto 


rendimiento de pequeño/mediano tamaño y un 


superordenador. De este modo, como se mostrará 


posteriormente, la combinación de procesado en paralelo y 


estrategias in-core y out-of-core, proporciona una gran 


versatilidad al código siendo capaz de ser ejecutado en una 


amplia variedad de plataformas, yendo desde un ordenador 


portátil hasta un superordenador. 


II. RESULTADOS NUMÉRICOS 


Para este artículo, se han simulado 3 objetos y los resultados 


numéricos se han comparado con las medidas. Las pruebas 


realizadas han consistido en el análisis monoestático de 


estructuras metálicas como la llamada NASA almond, la ojiva 


y la conoesfera a diferentes frecuencias, obteniendo resultados 


que concuerdan bastante con las medidas mostradas en [8]. 


 


Para mostrar la versatilidad del código, se han elegido tres 


plataformas de computación donde realizar las pruebas. 


 


1) Ordenador portátil: Procesador Dual core Intel I5 


(2.53 GHz) con 4 GB RAM y 300 GB de disco duro. 


2) HPC de tamaño medio (HPC1): Cluster con seis nodos 


con procesadores 2-way quad-core Xeon E5620 (2.4 


GHz, 12Mb cache, 5.86GT/s). Cada nodo tiene 32 GB 


RAM y 250 GB of disco duro. 


3) Shanghai Supercomputer Center (SSC): Cluster con 35 


nodos con un total de 560 AMD CPUs: 16 núcleos en 


cada nodo y 4GB RAM por núcleo, y un total 


aproximado de 2.24 TB de memoria RAM. En este 


caso, este sistema no posee de disco duro para 


computar. 


La primera prueba realizada ha sido el análisis monoestático 


de la NASA almond a diferentes frecuencias. Las ecuaciones 


paramétricas que definen la geometría de este objeto son bien 


conocidas y pueden encontrarse en la literatura (por ejemplo 


en [8]). El mallado de entrada al código es el mostrado en la 


Fig. 1. Nótese que el mismo mallado puede ser usado por 


diferentes frecuencias, debido a que el código internamente 


elige el orden polinomial adecuado y refina el mallado (si es 


necesario) con el fin de mantener bajo control el error de 


dispersión.  


 


La NASA almond sirve de ejemplo para mostrar las 


capacidades del código y su versatilidad para ejecutarse en 


diferentes plataformas de computación. De este modo, las tres 


plataformas descritas anteriormente se han usado dependiendo 


de la frecuencia a la que el análisis monoestático ha sido 


realizado. El análisis a 1.19 GHz y a 9.92 GHz se ha simulado 


en el ordenador portátil. Sin embargo, los requerimientos de 


memoria necesarios para el análisis a 21 GHz hicieron que la 


simulación fuera imposible de ejecutarse utilizando el código 


en su versión in-core en paralelo. Entonces, la plataforma 


HPC1 fue la que se usó para ejecutar la simulación a esa 


frecuencia. La comparación entre los resultados numéricos y 


las medidas para 1.19 GHz y 9.92 GHz se muestran en la Fig. 


2 y la Fig. 3, respectivamente. Sin embargo, como no existen 


medidas para el análisis a 21 GHz, los resultados numéricos 


obtenidos a esa frecuencia se han comparado con otros 


resultados publicados en la literatura [9]. A pesar de las 


diferencias entre los métodos numéricos utilizados por ambos 


códigos, se puede observar una excelente aproximación entre 


ambos.  


 
Fig. 2. RCS de la NASA Almond a 1.19 GHz 


 


 
Fig. 3. RCS de la NASA Almond a 9.92 GHz 







  


 


 
Fig. 4. RCS de la NASA Almond a 21 GHz 


 


En este punto, cabe destacar que es posible ejecutar el análisis 


a 21 GHz en el ordenador portátil; aunque utilizando la 


versión out-of-core en paralelo del código. Sin embargo, la 


limitación principal de la versión out-of-core utilizando un 


ordenador personal es el tiempo requerido por cada 


simulación tal y como se ilustrará más adelante. 


 


Las consideraciones relativas a los límites de cada plataforma 


de computación, en términos de tamaño del problema (por 


ejemplo, la frecuencia más alta de análisis) para la versión in-


core del código se muestran en el sentido de las filas de la 


Tabla I. De este modo, moviéndonos hacia la derecha en la 


tabla (ordenadores más potentes), el código es capaz de 


resolver problemas más grandes (mayor frecuencia) o resolver 


problemas de tamaño fijo mucho más rápido. La Tabla I. 


también muestra los límites para la versión out-of-core del 


código. El límite de esta versión se alcanza cuando todo el 


disco duro disponible en la plataforma se usa en la 


simulación. Por lo tanto, la máxima frecuencia de análisis es 


130 GHz para el cluster de tamaño medio (HPC1) y 75 GHz 


para el ordenador portátil. Nótese que, para este caso, no hay 


datos para el SSC. Esto es debido a que el sistema no posee 


disco duro instalado en sus nodos. Sin embargo, en la mayoría 


de los casos, no tiene mucho sentido usar la versión out-of-


core del código en un superordenador. Debe ser remarcado 


que, en algunas situaciones, el límite practico para la versión 


out-of-core no es debido al disco duro disponible en la 


plataforma, si no en el tiempo que los usuarios están 


dispuestos a esperar por la simulación. De esta forma, una 


simulación que tarde 8 días en el ordenador portátil parece 


que excede los límites razonables de espera. Considerando un 


límite de 24 horas en la simulación, la frecuencia más alta que 


se puede alcanzar utilizando el ordenador portátil se reduce a 


43 GHz (correspondiendo aproximadamente con 50.000 


grados de libertad). 


 


Como se muestra en la tabla, el límite del SSC para la NASA 


Almond es de 150 GHz. En lugar de simular este objeto, para 


esta plataforma, se ha analizado otro ejemplo similar. El caso 


considerado es el análisis biestático a 8 GHz de una NASA 


Almond pero con 2.5 metros de longitud. El objeto es 


iluminado por una onda incidente a lo largo del eje-x (las dos 


polarizaciones han sido consideradas). Esta caso fue un caso 


de test del congreso JINA 2006 [10]. El número de grados de 


libertad de este problema es de aproximadamente 315.000 y 


la simulación tardó 12.2 horas en realizarse. Los resultados de 


ambas polarizaciones se muestran en la Fig. 5. Finalmente, el 


análisis monoestático de la ojiva y de la conoesfera mostrados 


en [8] ha sido llevado a cabo. La comparación entre los 


resultados numéricos y las medidas para la ojiva a 1.18 GHz y 


la conoesfera a 9 GHz se muestran en la Fig. 6 y la Fig. 7. En 


estas figuras, se puede observar como los datos y las medidas 


concuerdan bastante. 


 


Tabla I. Límite de cada plataforma para el análisis 


monoestático de la NASA Almond 


 


Solver 
Plataformas 


Portátil HPC1 SSC 


In-core 


DoF 15.000 110.000 370.000 


Tiempo 0.6 horas 7.3 horas 19 horas 


Frecuencia 13 GHz 75 GHz 150 GHz 


Memoria 3.6 GB 193.6 GB 2.24 TB 


Ou-of-Core 


Dof 110.000 283.000 


 
Tiempo ≈ 8 días ≈ 4 días 


Frecuencia 75 GHz 130 GHz 


DiscoDuro 193.6 GB 1.28 TB 


 


 


 


Fig. 5. RCS de la JINA 2006 Almond a 8 GHz 


 


 
Fig. 6. RCS de la ojiva a 1.18 GHz 







  


 


 
Fig. 7. RCS de la conoesfera a 9 GHz 


 


III. CONCLUSIONES 


En este artículo, se ha llevado a cabo el análisis de la RCS de 


diversas estructuras utilizando un código con implementación 


en paralelo y basado en un  método directo. El código posee 


dos versiones, una in-core y otra out-of-core, que se ha usado 


en tres plataformas de computación diferentes. Los resultados 


obtenidos muestran la fiabilidad, rendimiento y versatilidad 


del código para ejecutarse en una amplia variedad de 


plataformas de computación, que van desde un portátil a un 


superordenador.  
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Abstract- A triple frequency filter composed of several multi-
ring resonators is presented. This filter is formed by a chain of 
three ring resonators. The change in the dimensions of the 
meander lines of any split ring resonator (SRRs) allows 
obtaining an asymmetric response. This performance is useful 
for some microwave applications. This paper presents a study of 
asymmetric multiband filters based on SRRs.  


I. INTRODUCCIÓN 


Las modernas aplicaciones de microondas necesitan cada 
vez más dispositivos compactos multibanda. Si se requirieran 
bandas de frecuencias muy específicas, sería necesaria la 
utilización de filtros con respuesta asimétrica. La utilización 
de resonadores compactos de microondas puede servir para 
este propósito [1]. Los métodos de diseño que se utilizarán son 
los siguientes: optimización de acoplamiento [2], síntesis 
analítica [3][4] y métodos de transformación de frecuencia 
[5][6][7]. 


Estos filtros multibanda deben tener un tamaño reducido y 
bajo precio. Una opción para alcanzar estas especificaciones 
es por medio de resonadores en anillo abierto microstrip 
multibanda, split ring resonators (SRR). El número de 
conductores de lazo abierto en estos resonadores de anillos 
múltiples define directamente el número de bandas de paso. 
Sin embargo, el control de estas bandas múltiples dificulta la 
inclusión de las mismas.  


La síntesis de filtros de banda dual requiere una matriz de 
acoplamiento que se deriva de dos anillos de los 
correspondientes SRR [3]. La extensión para un filtro 
compacto de banda triple requiere el diseño de resonadores de 
frecuencia triple. La técnica de LTCC (low-temperature co-
fired ceramics) puede ser una opción para alcanzar esta triple 
banda. Se ha basado en el uso de conductores de alta 
temperatura y carga capacitiva para obtener bajas pérdidas de 
inserción y alta selectividad [8]. Así, se han diseñado filtros 
compactos de banda triple usando la anterior tecnología LTCC 
[9], y también filtros integrados de guía de onda [10]. 


Una segunda opción para obtener filtros compactos es 
hacer uso de los SRRs usando su efecto de sub-longitud de 
onda [3]. La respuesta fundamental de un resonador de lazo 
abierto aparece a frecuencias bajas con las mismas 
dimensiones se debe a la fuerte interacción entre los 
conductores en forma de anillo que componen cada SRR. Se 


comporta como un par de resonadores sobreacoplados con 
diferentes resonancias.  


La utilización de resonadores en anillos múltiples permite 
la consecución de filtros microstrip de banda triple. Un cambio 
de las dimensiones de los anillos, con aperturas colocadas en 
los lados opuestos, permite generar respuestas paso-banda 
asimétricas. La respuesta del filtro tri-banda con tres 
resonadores en anillo abierto serán analizados para ver el 
efecto de la longitud de sus conductores en lazo abierto 
mostrando una respuesta asimétrica. Esta respuesta será 
controlada por la longitud de los anillos internos.  


II.  RESONADORES MÚLTIPLES EN ANILLO ABIERTO 


A.  Resonadores de doble banda basados en SRRs 


Un resonador microstrip de anillo abierto acoplado por el 
borde (EC-SRR) está formado por dos anillos abiertos 
concéntricos acoplados, con sus aperturas localizadas en 
puntos opuestos de la circunferencia. Esta configuración es 
especialmente adecuada cuando el resonador se excita por un 
campo magnético incidental axial [11]. Sin embargo, la 
consecución de acoplamientos grandes entre SRRs circulares 
adyacentes, como lo requieren los filtros, no es fácil de 
controlar o caracterizar. Una solución, mostrada en la Fig. 1 
consiste en sustituir secciones de las líneas curvas por líneas 
rectas acopladas, constituyendo regiones de los conductores 
adecuadas para acoplamiento en los bordes, no sólo dentro de 
cada resonador, sino también con los resonadores adyacentes 
[12]. Sin embargo, es claro que esta configuración hace los 
anillos internos y externos tengan diferentes radios, y en 
general diferentes longitudes. Como resultado, la frecuencia 
de resonancia del conductor interno, si es aislado, es diferente 
de la frecuencia de resonancia del anillo externo [13]. 


 


Fig. 1: Filtro de banda triple con resonador triple de anillo abierto 


Se sabe que una condición necesaria para que un filtro 
presente una respuesta pasa-banda asimétrica es la 
sintonización no sincronizada de sus resonadores [14]. Este es 







  


 


el caso de un SRR convencional. Esto supondría, para un SRR 
aislado, la necesidad de que hubiera diferentes longitudes en 
cada anillo para producir dos resonancias con diferente Q 
cargado.  


Sin embargo, la consecución de una respuesta asimétrica 
para un filtro no es inmediata. A fin de resolver este problema, 
es más fácil considerar cada SRR dentro de un filtro como un 
anillo externo que es acoplado a los anillos externos de los 
resonadores adyacentes, con un anillo interno que es acoplado 
sólo con el correspondiente anillo externo. Esta aproximación 
es razonablemente válida siempre y cuando el acoplamiento 
entre los anillos internos sean lo suficientemente  tenues. Esta 
suposición será utilizada aquí en aras de una mayor 
simplicidad con el fin de explicar  a grandes rasgos el 
comportamiento de doble banda. Cuando el anillo interno se 
acopla con el anillo externo, éste constituye un resonador de 
polos extraídos [15]. Por lo tanto, si el anillo externo se usa 
como bloque de construcción de un filtro, su respuesta 
mostrará un cero de transmisión en la frecuencia de resonancia 
del anillo interno. Si esta frecuencia de resonancia es igual a la 
frecuencia de resonancia del anillo externo, esto es, si ambos 
anillos tienen la misma longitud eléctrica, el cero de 
transmisión será colocado justo a la frecuencia central de la 
banda de paso original que será simétricamente dividido en 
dos bandas de paso angostos, con una banda de rechazo 
alrededor del cero de transmisión. Si las longitudes eléctricas 
son diferentes el cero ya no estará centrado y la banda de paso 
original se dividirá en dos bandas asimétricas. Es evidente que 
si la longitud del conductor  interno es mayor con respecto al 
conductor externo producirá un cero de transmisión a una 
frecuencia inferior a la central, y por lo tanto, la banda de paso 
inferior será más angosta que la superior. 


Si la compensación en longitud requerida para el resonador 
interno no es excesiva puede ser implementada de dos formas, 
si la restricción de mantener la simetría geométrica del SRR es 
forzada. Una posibilidad es extender o acortar los terminales 
de los conductores microstrip el cada lado de la abertura, 
simplemente reduciendo esta abertura o añadiendo meandros. 
La otra posibilidad es modificar la sección media del anillo, 
opuesto a la abertura del lazo abierto, como una línea de 
meandro. Esta es la solución implementada en [3].  


B.  Resonadores multi anillo de banda triple 


En este trabajo esta idea es extendida para el caso de 
resonadores de banda triple. La estructura básica es obtenida 
añadiendo un resonador adicional concéntrico y de lazo 
abierto, al SRR descrito previamente [3]. Los tres anillos 
pueden ser vistos como tres resonadores fuertemente 
acoplados que producirán tres frecuencias de resonancia. Es 
claro que si los tres anillos tienen la misma longitud y, por lo 
tanto, la misma frecuencia de resonancia, la simetría de sus 
respuestas aisladas no se altera cuando se combinan, 
obteniéndose una respuesta simétrica de triple banda.  


Nuevamente, el resonador básico de tres anillos está 
compuesto por anillos concéntricos con diferentes radios y, 
así, diferentes longitudes eléctricas y frecuencias de 
resonancias aisladas. En general, la asimetrización será mayor 
que en el caso de dos anillos, debido a la sección transversal 
más amplia de los conductores de las tres secciones de línea 
microstrip acopladas. Una vez más, igualando la longitud de 
los anillos, se obtendrá una respuesta simétrica de frecuencia. 
Sin embargo, también es interesante estudiar cómo la 
variación de la longitud de cada anillo puede usarse para 


controlar el ancho de banda relativo de cada una de las tres 
bandas. La siguiente sección presentará un análisis 
paramétrico de las prestaciones del filtro en función de las 
dimensiones dadas. Sin embargo, un razonamiento teórico 
previo es interesante a fin de verificar su comportamiento. 


De la misma forma en que el anillo interno de un SRR de 
banda dual produce un cero de transmisión en la banda de 
paso del anillo externo, los dos anillos internos de un 
resonador de tres anillo generarán dos ceros de transmisión. 
Estos dos anillos internos constituyen por sí mismos un SRR, 
con dos bandas de paso. Cada una de estas dos bandas 
producirá un cero de transmisión y, por lo tanto, una banda de 
rechazo en la banda de paso del anillo externo. Así, mediante 
al análisis de la respuesta del SRR interno, la localización de 
las dos bandas de rechazo y la banda de paso central de los 
resonadores de tres anillos puede ser anticipada. Con el fin de 
completar la caracterización, la respuesta del anillo externo 
asegurará la respuesta total de las bandas del filtro (esto es, la 
banda que comprende las tres bandas de paso y las dos bandas 
de rechazo) y así, la localización y el ancho de las bandas de 
los extremos. 


Entonces, los efectos esperados de las variaciones de cada 
anillo son: 


1. El anillo externo controla la banda total. Por lo tanto, un 
cambio de su longitud sin ningún cambio en los otros 
anillos moverá a la banda total sin afectar la localización 
de la banda media y de las bandas de rechazo. Por 
ejemplo, si la longitud se acorta, la banda total se desplaza 
a frecuencias superiores y, como consecuencia, la banda 
de paso inferior será más angosta y la banda superior más 
amplia. 


2. El anillo medio controla la banda total del SRR interno, 
pero no su banda de rechazo. Así, una variación de su 
longitud cambiará el ancho de las dos bandas de rechazo, 
haciendo el superior más ancho y el inferior más delgado 
si es que se acorta la longitud, y viceversa. Desde que la 
banda de paso media y la banda total no son modificadas, 
el resultado es que las dos bandas de paso de los extremos 
son modificadas con el fin de acomodar las bandas de 
rechazo ampliadas o reducidas. 


3. El anillo interno controla la localización de la banda de 
rechazo del SRR interno, y con esto la banda de paso 
media del resonador de tres anillos. Sin embargo, también 
controla el ancho de banda del SRR de dos bandas y, 
como consecuencia, de las dos bandas de rechazo del 
resonador completo. Si se acorta, la banda de paso central 
se desplaza a frecuencias superiores, reduciendo la banda 
de rechazo superior y ampliando el inferior. Las bandas 
de paso de los extremos se mantendrán casi sin ser 
afectados.  


Se debe recordar que los efectos descritos están basados en 
asumir que son sólo aproximaciones y, por lo tanto, se espera 
que el comportamiento real no sea tan directo. Por ejemplo, 
una variación del anillo externo producirá algunas 
modificaciones en las bandas de rechazo y la banda de paso 
media. 


III.  ANÁLISIS PARAMÉTRICO 


El filtro de triple banda con tres resonadores de anillo 
abierto mostrado en la Fig. 1 se analizará en esta sección. Las 
simulaciones se han realizado con AWR. Esta sección 







  


 


describirá el comportamiento del filtro cuando la longitud y la 
forma de los anillos cambian. El efecto de cualquiera de estos 
parámetros será mostrado en las figuras siguientes.  
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Fig. 2: Parámetros s21 y s11 para un filtro simétrico. 


A.  Análisis de modificaciones en el anillo externo 


Como se puede ver en la Fig. 3, un incremento en la 
longitud del anillo externo desplaza las tres bandas de paso 
hacia la izquierda hacia frecuencias menores. Esto es así 
porque las bandas de rechazo permanecen fijas y la banda total 
se ha movido hacia la izquierda. También se observa que la 
banda de paso inferior se vuelve más amplia mientras que las 
banas de paso central y superior son más delgadas que antes. 
Este anillo tiene un muy pequeño efecto sobre los ceros de 
transmisión.  


1.4 1.6 1.8 2 2.1
Frequency (GHz)


sweepts21


-30


-25


-20


-15


-10


-5


0


p8


p7
p6
p5
p4
p3
p2
p1


DB(|S(2,1)|)
FiltroEM


p1: f1 = 0 mm


p2: f1 = 650 mm


p3: f1 = 1300 mm


p4: f1 = 1950 mm


p5: f1 = 2600 mm


p6: f1 = 3250 mm


p7: f1 = 3900 mm


p8: f1 = 4550 mm


 


1.4 1.6 1.8 2 2.1
Frequency (GHz)


sweepts11


-30


-25


-20


-15


-10


-5


0


p8


p7


p6


p5
p4
p3
p2


p1


DB(|S(1,1)|)
FiltroEM


p1: f1 = 0 mm


p2: f1 = 650 mm


p3: f1 = 1300 mm


p4: f1 = 1950 mm


p5: f1 = 2600 mm


p6: f1 = 3250 mm


p7: f1 = 3900 mm


p8: f1 = 4550 mm


 


Fig. 3: Parámetros s21 y s11 con el anillo exterior modificado. 


B.  Análisis de modificaciones en el anillo medio 


La Fig. 4 muestra los parámetros S21 and S11 cuando la 
longitud del anillo medio se incrementa. Para este caso los 
ceros de transmisión claramente se mueven. Este anillo medio 
modifica las posiciones de las bandas de rechazo sin modificar 
la frecuencia central de la banda de paso central que se vuelve 
asimétrica y distorsionada. La banda de paso inferior es más 


angosta mientras que las bandas de paso medias y superiores 
incrementan su ancho de banda. 
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Fig. 4: Parámetros s21 y s11 con un incremento de longitud en anillo del 
medio. 


C.  Análisis de modificaciones en el anillo interno 


De acuerdo a la estructura física de los resonadores de 
anillo abierto, existen dos formas de incrementar la longitud 
del anillo. La Fig. 5 muestra el comportamiento del filtro 
cuando la longitud del anillo interno ha sido incrementada en 
las terminales de sus conductores. Se observa que los ceros de 
transmisión han sido movidos, especialmente en las bandas de 
rechazo y en altas frecuencias. 
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Fig. 5: Parámetros s21 y s11 incrementando la longitud del anillo interno. 


El meandro del conductor interno puede también ser 
modificado. Como se observa en la [5], la respuesta muestra 
que los ceros de transmisión han sido movidos hacia la 
izquierda hacia frecuencias menores cuando la longitud del 
meandro en incrementada. En general, las tiras internas 







  


 


afectan las positions de las bandas de rechazo como en el 
resonador de anillo abierto dual. 
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Fig. 6: Parámetros s21 y s11 con meandro del anillo interior modificado. 


IV.  CONCLUSIONES 


La utilización de tres resonadores de anillo para 
aplicaciones de filtro de triple banda se ha estudiado en el 
presente artículo. El efecto de modificar la longitud de 
cualquiera de los conductores con forma de anillo es analizado 
proporcionando tres formas de controlar la respuesta total del 
filtro mediante el movimiento del ancho de banda total y los 
ceros de transmisión para ajustar las tres bandas de paso y 
obteniendo una respuesta asimétrica. 


• El conductor interno desplaza la localización de la 
banda de rechazo del SRR interno, de esta forma, la 
banda de paso media del resonador de tres anillos 
abiertos es reducida y controlado el ancho de banda de 
las bandas de paso del SRR. 


• El conductor medio mueve la banda de paso del SRR 
interno, pero no su banda de rechazo. La modificación 
de su longitud cambiará el ancho de las dos bandas de 
rechazo, y hace más angosta la banda superior mientras 
que la inferior se vuelve más ancha.  


• El conductor externo controla la banda total. Como 
resultado, un incremento en su longitud desplazará la 
banda total sin ningún efecto en la localización de la 
banda media y en las bandas de rechazo. 
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Resumen- In this paper, a class E3 polar transmitter is 


presented, aimed to handle envelope-varying communication 
signals with high power efficiency. Implemented at UHF band, 
it combines a class E RF PA, excited by a phase modulated 
constant envelope signal, with a class E2 DC/DC converter, 
aimed to high-level and synchronously modulate the RF PA 
according to the amplitude component. Using GaN HEMT 
technology, both for the RF and the envelope power stages, and 
after applying digital predistortion (DPD), a global average 
efficiency over 40% is obtained for an EDGE signal. 


I. INTRODUCCIÓN 


En los próximos años, se espera que el tráfico medio de 
datos en sistemas inalámbricos continúe creciendo a un ritmo 
exponencial, provocando un aumento significativo en el 
consumo de energía y, como consecuencia, en la emisión de 
gases de efecto invernadero. La Comisión de la Unión 
Europea ha realizado recientemente un llamamiento a la 
industria de las Tecnologías de la Información y las 
Comunicaciones, TIC, para que lleguen a ser sostenibles, 
mejorando la eficiencia energética de las redes y de los 
sistemas asociados. Teniendo en cuenta que las redes y los 
equipos de comunicaciones de hoy en día han sido 
concebidos para optimizar sus prestaciones, y no para 
maximizar la eficiencia en el uso que hacen de la energía, es 
necesaria una estrategia de diseño totalmente diferente con el 
fin de hacer frente a los desafíos futuros, como son la 
reducción de costes de operación, la competitividad de la 
industria y la protección del medio ambiente.  


Al mismo tiempo, la conexión con el usuario debe 
mantenerse con el grado de calidad de servicio deseado, así 
como con total transparencia de la tecnología empleada en la 
comunicación, forzando la evolución de los transmisores 
inalámbricos hacia “software-defined” o “cognitive radio”, 
capaces de operar en diferentes bandas de frecuencias y 
niveles de potencia, manejando estándares de comunicación 
con disímiles formatos de modulación y estadística de la 
envolvente, y, en consecuencia, cumpliendo con las estrictas 
especificaciones de linealidad siempre asociadas al objetivo 
de aumentar la eficiencia espectral. 


En el marco de este escenario, se viene prestando 
especial atención al desarrollo de arquitecturas de 
transmisión denominadas emergentes, entre las que destaca 
por sus potencialidades el transmisor polar [1]. 
Fundamentado en la técnica de eliminación y restauración de 
la envolvente [2], las componentes de amplitud y fase de la 
señal de comunicación son tratadas de modo independiente, 
y recombinadas en la etapa de salida del transmisor. El 


tratamiento de la componente de amplitud es agnóstico en 
cuanto a frecuencia de transmisión se refiere, razón por la 
cual esta arquitectura ofrece rasgos de interés para su uso en 
terminales reconfigurables o definidos por software.  


Aunque debería ser capaz de ofrecer, en teoría, un 100% 
de eficiencia, sus prestaciones están usualmente limitadas 
por no idealidades tanto a nivel de circuito como de sistema, 
tal y como sucede con cualquier otra solución de ingeniería. 
Quedando la eficiencia global del transmisor determinada 
por el producto de las eficiencias del amplificador de RF 
(excitado por una señal modulada en fase y de envolvente 
constante) y del amplificador de envolvente (requerido para 
modular en amplitud al anterior), el diseño de ambos bloques 
resulta crítico de cara a conseguir las prestaciones deseadas. 
En particular, y dada la necesidad de amplificar de modo 
eficiente la envolvente de la señal, con un contenido 
espectral que podría cubrir desde DC hasta decenas de MHz 
para una señal tipo WCDMA o WiMAX, el diseño del 
amplificador de envolvente demanda la mayor parte de la 
atención en la comunidad dedicada a la investigación de esta 
topología.  


De cara a abordar una posible solución a los problemas 
de implementación en este tipo de arquitecturas, en este 
trabajo se presenta un transmisor polar clase E3 para la banda 
de UHF, que combina un amplificador conmutado clase E en 
RF con un convertidor DC/DC resonante E2 (inversor + 
rectificador, ambos clase E), implementado también en la 
misma banda de frecuencia. El uso de tecnología GaN 
HEMT y de funciones de predistorsión digital permiten 
conseguir prestaciones interesantes en ambas funciones.  


II. AMPLIFICADOR DE ENVOLVENTE: PROBLEMÁTICA 


En formatos de modulación digital espectralmente 
eficientes, tipo multinivel o multiportadora, se consigue 
maximizar la cantidad de datos a transmitir sobre un 
determinado ancho de banda gracias a la variación 
simultánea de las componentes de amplitud y fase de la señal 
pasobanda modulada. La componente de amplitud, a 
manipular con la etapa de amplificación o modulación de 
envolvente, presenta entonces un contenido espectral que 
puede abarcar desde DC hasta un valor de frecuencia varias 
veces superior al ancho de banda de dicha señal, o de sus 
componentes en fase y cuadratura, valor en el orden de las 
decenas de MHz para señales como las ya mencionadas.  


En un convertidor DC/DC conmutado, como el 
convertidor buck con modulación de ancho de pulso [3], 
PWM, la frecuencia de la señal moduladora debe ser una 







  


 


fracción de la frecuencia de conmutación (un 20% o menos 
de dicho valor). Al quedar esta última limitada a cientos de 
kHz, o decenas de MHz en el mejor de los casos, debido a su 
impacto sobre las pérdidas de conmutación, estos 
convertidores pueden utilizarse de modo eficiente en anchos 
de banda en el mejor de los casos de pocas centenas de kHz.  


Aprovechando las particularidades de la distribución de 
la potencia de la componente AM con la frecuencia en este 
tipo de señales, con cerca de un 80% del valor total 
concentrado por debajo de 200-300 kHz, estos convertidores 
conmutados se pueden combinar apropiadamente con 
amplificadores de tipo lineal [1, 4], de modo a conseguir una 
eficiencia promedio aceptable (determinada por la etapa 
conmutada) y satisfaciendo a la vez los requisitos tan 
restrictivos de linealidad. De cara a mejorar cada vez más las 
prestaciones en ancho de banda de la parte conmutada, 
determinante en la eficiencia del conjunto, se han propuesto 
recientemente distintas topologías multinivel [5, 6]. 


El ahorro de costes que implicaría poder manipular con 
un sola cadena transmisora señales de esta naturaleza, pero 
con varias portadoras (los casos de 4-carrier y 8-carrier 
WCDMA, por ejemplo), la evolución hacia formatos de 
modulación cada más complejos, como los que se consideran 
ya en el Long Term Evolution (LTE), o el interés de extender 
estas técnicas a otras aplicaciones, no sólo comerciales, sino 
también militares, con mayores anchos de banda (centenas de 
MHz), hacen necesarias soluciones alternativas a este tipo de 
topología híbrida (conmutado + lineal). 


III. CONVERTIDOR RESONANTE DC/DC CLASE E2 
EN RF 


Estableciendo como objetivo una solución 
completamente conmutada, el ancho de banda en el que sería 
necesaria una operación eficiente del convertidor DC/DC 
vendrá entonces determinado por el ancho de banda de la 
señal PWM o de la señal sigma-delta () en la cual se 
codifiquen las variaciones de amplitud de la envolvente. Los 
problemas anteriormente referidos para conseguir una 
operación eficiente sobre decenas o centenas de MHz 
podrían considerarse como problemas relacionados con el 
ancho de banda fraccional de tales señales, con espectros 
centrados en DC.  


De hecho, los amplificadores RF/microondas conmutados 
en el estado-del-arte permiten cubrir anchos de banda de ese 
orden, al operar sobre una frecuencia elevada y con ello 
reducir las exigencias en cuanto a ancho de banda fraccional 
o relativo se refiere. En dichos diseños, al ser de naturaleza 
pasobanda en lugar de pasobajo, se saca partido de la 
resonancia de los elementos reactivos parásitos del transistor 
que contribuyen a las pérdidas de conmutación (el caso por 
ejemplo de un amplificador clase E, en el que se incluye la 
capacidad de salida del dispositivo en el procedimiento de 
síntesis de la red de salida a la frecuencia de la señal 
portadora y sus armónicos). 


Sobre la base de estas consideraciones, la traslación hacia 
arriba en frecuencia del espectro de la señal PWM ó , 
gracias a un proceso de modulación doble banda lateral sobre 
una portadora de RF/microondas, combinada con la 
selección de una topología convertidora apropiada para su 
operación pasobanda y según los mismos principios de 
resonancia, podría abrir un camino de cara a solucionar las 


limitaciones de implementación de estos transmisores en un 
ancho de banda muy superior al actual. 


Los convertidores DC/DC de tipo resonante, y en 
particular el convertidor clase E2 propuesto por 
Kazimierczuk [7], se constituyen como alternativas 
prometedoras desde este punto de vista. De hecho, 
soluciones de esta naturaleza vienen siendo investigadas por 
grupos como en el caso de [8] para conseguir elevar la 
densidad de manejo de potencia (W/cm2) así como anchos de 
banda de control superiores a los permitidos por otras 
topologías. 


Sobre la base de estos trabajos, en la Fig. 1 se presenta un 
esquema simplificado del convertidor resonante clase E2 en 
RF propuesto como etapa de amplificación de envolvente del 
transmisor polar. 
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Fig. 1. Diagrama simplificado del Convertidor Resonante Clase E2 en RF. 


El convertidor combina una etapa inversora o 
amplificadora en clase E con una etapa rectificadora 
síncrona, también clase E. Para conseguir condiciones de 
conmutación a tensión cero de ambos transistores alrededor 
de la frecuencia de RF seleccionada, se utilizan redes multi-
armónicas para el conformado de las variaciones temporales 
de la corriente y la tensión en los terminales de drenador. El 
control de la tensión de salida, o su variación temporal según 
la componente de amplitud o envolvente de la señal de 
comunicación, se consigue sincronizando apropiadamente 
ambas etapas mediante el ajuste de la fase relativa en RF de 
las excitaciones aplicadas en puerta, y modulando dicha 
señal con una codificación PWM de la mencionada 
envolvente. 


En la Fig. 2 se presenta un esquema circuital, válido no 
sólo para las dos etapas que integran el  convertidor DC/DC 
clase E2, sino también para el amplificador de RF en el que 
se implementará la modulación de amplitud de alto nivel.  


VGS


VDD


3rd harmonic


2nd harmonic


Fundamental load 
matching


Fig. 2. Esquema circuital equivalente válido para cada una de las etapas clase 
E del transmisor. 


Siguiendo un principio de síntesis como el propuesto en 
[9], se pueden implementar en orden consecutivo las 
condiciones de terminación en drenador al tercer armónico, 
al segundo y al fundamental, usando en este caso elementos 
concentrados. La utilización de los circuitos resonante serie 
permite asegurar cortos al tercer y segundo armónico en los 
puntos en los que se colocan, de modo a que los valores de 







  


 


impedancia que se sinteticen con los elementos a su 
izquierda en esas frecuencias no se vean luego afectados por 
los elementos usados a su derecha.  


Siguiendo estas topologías, en la Fig. 3 se muestran 
detalles de la primera versión del convertidor DC/DC clase 
E2 implementado, en la banda de UHF (770 MHz) y usando 
transistores GaN HEMT de Cree Inc. (del tipo CGH35030). 
Para las redes de adaptación se usaron condensadores 
cerámicos de ATC y bobinas de núcleo de aire de Coilcraft 
de alto factor de calidad. 
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Fig. 3. Detalles de implementación del convertidor DC/DC clase E2. 


 
Una vez sincronizadas apropiadamente las excitaciones 


de RF en ambas puertas, usando un divisor de potencia y una 
línea extensora como desfasador, en la Fig. 4 se presentan 
resultados de caracterización del convertidor, tanto en la 
dependencia de la tensión de salida y la eficiencia con la 
tensión VDD, como en función de la frecuencia de la señal de 
RF utilizada. El perfil de variación de la tensión con la 
alimentación en la Fig. 4a es aproximadamente lineal, 
mientras que la eficiencia sigue un comportamiento que 
responde aproximadamente a conv  inv·rect. 
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Fig. 4. Resultados de caracterización del convertidor DC/DC a) frente a la 
tensión de alimentación del inversor, y b) frente a la frecuencia de RF.


 
En la Fig. 4b es posible apreciar que, aunque la eficiencia 


pico alcanza un valor de 73.33%, no competitivo con la de 
los convertidores conmutados de tipo pasobajo (con valores 
de eficiencia superiores al 90%), dicha magnitud se mantiene 
alta sobre un ancho de banda relativamente importante (el 


ancho de banda definido para una reducción en un 5% y en 
un 10% de la eficiencia respecto a su valor pico es de 70 
MHz y 110 MHz respectivamente). 


Los resultados de variación de la tensión de salida y de la 
eficiencia frente al ciclo útil, considerando o no la utilización 
de un filtro reconstructor muy sencillo L serie – C paralelo, 
se presentan en la Fig. 5. 
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Fig. 5. Resultados de caracterización del convertidor DC/DC, con y sin 
filtro reconstructor a su salida frente al ciclo útil de los pulsos usados para 


modular la excitación de RF. 
 
La tensión a la salida, tal y como era de esperar, sigue 


más o menos  linealmente al ciclo útil de la excitación de RF 
aplicada en las puertas. El filtro reconstructor ejerce una 
influencia muy importante no sólo en el perfil de variación 
de la eficiencia, sino también en la propia linealidad del 
proceso. 


IV. TRANSMISOR POLAR CLASE E3 


En la Fig. 6 se presenta un diagrama simplificado de la 
arquitectura propuesta para el transmisor polar, y que 
incorpora el convertidor DC/DC resonante en RF arriba 
descrito. La componente AM de la señal ax(t), es modulada 
primero en PWM, y la señal resultante usada para modular 
en doble banda lateral la frecuencia de portadora, de cara a 
excitar los terminales de puerta de los transistores del 
convertidor. Como en cualquier transmisor polar, las etapas 
de amplificación de RF son excitadas por una señal de RF de 
envolvente constante, con fase x(t).  
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Fig. 6. Arquitectura del transmisor polar propuesto.


 
La utilización de look up tables (LUT) en banda base 


permitiría corregir las no idealidades de ambas ramas, y en 
especial los perfiles Vdd - AM y Vdd - PM de la etapa de 
modulación clase E de alto nivel. 


Detalles de la implementación de las etapas de potencia 
del transmisor se pueden apreciar en la fotografía de la Fig. 







  


 


7. Para el amplificador de RF clase E se siguió un diseño 
similar al de las etapas del convertidor ya estudiadas, usando 
otro dispositivo GaN HEMT CGH35030 de Cree Inc. 


 


Convertidor DC/DC
Clase E2


Amp. RF
Clase E


Fig. 7. Detalles de implementación e integración de las etapas de potencia 
del transmisor (convertidor, filtro reconstructor y amplificador de RF).


 
Para la caracterización de la arquitectura de transmisión, 


se utilizaron dos generadores vectoriales de señal ESG4438C 
de Agilent Tech., capaces de ofrecer la señal de RF 
modulada en fase para excitar al amplificador, y la señal de 
RF modulada en ancho de pulso para excitar las dos etapas 
del convertidor. Debido a las limitaciones en ancho de banda 
(40 MHz) y en especial de frecuencia de muestreo (100 
Ms/seg) de los generadores arbitrarios que contienen, se 
decidió utilizar una señal tipo EDGE para la caracterización 
de la plataforma. Siendo su ancho de banda de unos 200 
kHz, se puede acomodar una frecuencia de conmutación para 
la PWM de 2 MHz, muy por debajo del límite en la 
frecuencia de muestro. De este modo, la señal PWM a la 
salida del generador que excitará el convertidor tendrá un 
ruido de cuantificación acorde a la máscara espectral. 


Una vez medidas en modo dinámico las características 
AM-AM y AM-PM de las etapas de potencia del transmisor, 
comparando las componentes de amplitud y fase a su salida 
con una señal triangular usada como moduladora, gracias al 
uso de la herramienta Distortion Suite del analizador 
vectorial de señal VSA89600A, y a la conveniente 
sincronización de la captura con el disparo de los 
generadores, fue posible implementar funciones de 
predistorsión digital (DPD) sin memoria en forma de LUTs, 
que ofrecieron muy buenas prestaciones. 


En la Tabla I, se muestran los resultados comparativos 
medidos con una señal EDGE, sin predistorsionar y después 
de hacerlo, para la potencia de salida promedio, la eficiencia 
global, y la magnitud del vector error.  


 
Tabla I. Valores comparativos de las prestaciones del transmisor polar clase 


E3 sin y con predistorsión. 
 Pout [W] global [%] EVM [%] 
Tx Polar sin 
DPD 


4.98 49.64 20.31 


Tx Polar con 
DPD  


3.22 40.41 3.43 


 
El valor de eficiencia promedio sin predistorsionar se 


acerca a la barrera del 50%, pero una vez predistorsionada la 


señal, cae a una figura de aproximadamente 40%. Aunque 
podría ser un valor aceptable, en el proceso de ajuste se 
detectó el papel crítico de la respuesta en frecuencia de la 
impedancia de entrada del filtro reconstructor, sobre el que 
será necesario trabajar en un futuro. Para poder evaluar la 
verdadera capacidad de esta topología en ancho de banda, 
sería necesario además implementar analógicamente una 
etapa de modulación PWM de alta velocidad. 


V. CONCLUSIONES 


En esta contribución se ha presentado el diseño de las 
etapas de potencia (RF y envolvente) de un transmisor polar 
clase E3, orientado a la manipulación con alta eficiencia de 
señales de comunicación con envolvente variable. 
Implementado en la banda de UHF, combina un amplificador 
de RF clase E, con un convertidor resonante DC/DC clase 
E2. Usando tecnología GaN HEMT de Cree Inc., y una vez 
implementadas funciones de predistorsión digital, se 
consiguió una potencia promedio de salida de 3 W, 
satisfaciendo los requisitos de linealidad de una señal EDGE 
con una eficiencia global de un 40%.  
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Resumen - In this paper, a new technique to design a compact 
high-power low-pass rectangular waveguide filter with wide 
spurious-free frequency response is proposed. The novel filter 
can be used in much higher power applications than the classical 
corrugated filter with the same frequency specifications and 
presents a dramatic length reduction when compared to 
alternative solutions previously reported. Electroforming has 
been used as the fabrication method to show the feasibility of the 
design method. However, an analysis of the rounded corners 
effect has been also performed in order to, on the one hand, take 
it into account in the design method and, on the other hand, 
validate the possibility of manufacturing this filter with state-of-
the-art computer-controlled milling techniques. Moreover, 
estimations of the high-power handling capability are included. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los filtros paso-bajo con gran ancho de banda de rechazo 
y capacidad para el manejo de alta potencia tienen un gran 
interés en las comunicaciones por satélite modernas debido a 
que permiten rechazar simultáneamente los armónicos no 
deseados después de la combinación de todos los canales en 
el multiplexor de salida (OMUX). Actualmente se utiliza un 
filtro paso-bajo en cada canal, antes de ser combinados en el 
OMUX, con el fin de eliminar los espurios que se generan en 
los amplificadores debido a que estos trabajan en régimen no 
lineal [1]. Sin embargo, este enfoque no es eficiente en 
términos de masa y volumen y, por lo tanto, el uso de un 
único filtro a la salida del OMUX supone una importante 
mejora. Este filtro debe ser capaz de rechazar hasta el tercer 
armónico y soportar la potencia combinada de todos los 
canales del OMUX. Sin embargo, por medio de dispositivos 
clásicos, como los filtros corrugados [2], no es posible lograr 
filtros paso-bajo que tengan un gran ancho de banda de 
rechazo y capacidad de manejar alta potencia 
simultáneamente [3]. En [4], se propuso un método de diseño 
que hacía posibles ambas características en un mismo 
dispositivo. En el presente artículo, la técnica de [4] es 
superada por un nuevo método de diseño de filtros con gran 
banda de rechazo, por un lado más compactos y por otro con 
mayor capacidad de manejo de potencia (gaps más grandes 
en perfiles suaves) que los de [4]. 


Los perfiles sinusoidales y las estructuras periódicas han 
sido intensamente estudiadas dentro del campo de las 
estructuras Electronic Bandgap (EBG) [5]. Estos resultados 
han sido aplicados en la técnica descrita en [4], donde varias 
secciones con variaciones periódicas suaves de la sección 
transversal de una guía rectangular hacen uso del fenómeno 


de reflexión Bragg para rechazar las múltiples bandas de 
frecuencia no deseables de un filtro corrugado plano-E de 
alta potencia (con gap mínimo grande). En el presente 
artículo se propone una metodología de diseño integral de 
unas nuevas estructuras en las que el filtro corrugado de alta 
potencia anterior ya no es necesario. El dispositivo total está 
formado por una estructura periódica de múltiples elementos 
de rechazo de perfil suave, donde las frecuencias de rechazo 
vienen determinadas por la altura de los elementos y no por 
de la periodicidad de la estructura, permitiendo así gran 
compactación. El enventanado de la altura total del 
dispositivo en plano-E permite la implementación de filtros 
paso-bajo con altos niveles de rechazo en una banda muy 
ancha, mostrando también unas buenas pérdidas de retorno. 
Este nuevo dispositivo es mucho más compacto que el 
anterior basado en reflexión Bragg (45% de reducción en 
longitud para las mismas especificaciones frecuenciales) y 
permite manejar más potencia ya que el gap es mayor (6 mm 
vs. 4.75 mm) y el perfil sigue siendo suave, consiguiendo 
rebajar la probabilidad de descarga multipactor. Manteniendo 
de nuevo las mismas especificaciones frecuenciales, se ha 
diseñado también un filtro corrugado clásico que presenta un 
gap mínimo de tan solo 0.6 mm, 10 veces menor que nuestra 
solución, lo que demuestra la ventaja de nuestros filtros para 
el manejo de la potencia combinada a la salida del OMUX. 
El filtro diseñado siguiendo el nuevo método se ha fabricado 
utilizando electroforming para validar su comportamiento 
frecuencial. Además, se ha diseñado un filtro con esquinas 
redondeadas para demostrar la posibilidad de fabricar este 
tipo de dispositivos también con técnicas de fresado 
controlado por ordenador e incorporar estos efectos en el 
método de diseño. 


II. MÉTODO DE DISEÑO 


Los filtros paso-bajo diseñados siguiendo el método 
descrito en este artículo constan de tres secciones diferentes 
formadas por elementos de rechazo distribuidos en una guía 
de onda rectangular a lo largo de la dirección de propagación, 
eje z (Fig. 1(a)) [6], [7]. En la Fig. 1, la sección L2 determina 
principalmente la banda de rechazo del filtro mientras que las 
secciones L1 y L3 determinan fundamentalmente las pérdidas 
de retorno en la banda de paso. 


El proceso de diseño comienza fijando el gap mínimo en 
el plano-E, gmin, que deberá ser suficientemente elevado para 
manejar la potencia requerida [8]. Después se fija la altura   







  


 


  
    a)         b) 


  
    c)         d) 


  
    e)         f) 
Fig. 1. Resumen del método de diseño: a) dispositivo final y sus parámetros 
físicos; b) diseño de la sección L2 (gmin, hmin y hmax); c) secciones L1 y L3; d), 


e), f) enventanado aplicado a las secciones L1 y L3. 


del elemento de rechazo más alto (hmax) y del más pequeño 
(hmin) de la sección L2 que rechazarán respectivamente la 
frecuencia mínima (fmin) y la frecuencia máxima (fmax) de la 
banda de rechazo deseada (Fig. 1(b)). La altura de los 
elementos de rechazo es aproximadamente λg/4, siendo λg la 
longitud de onda en la guía para el modo fundamental TE10 a 
la frecuencia de rechazo. Entre hmax y hmin se colocan 
elementos de rechazo de alturas intermedias para rechazar las 
frecuencias intermedias. Se elige una función sinusoidal para 
dar forma al perfil de cada elemento de rechazo porque los 
perfiles suaves tienen ventajas en términos de reducción de la 
probabilidad del efecto de avalancha del multipactor. 
Finalmente, se puede utilizar una distribución simétrica 
(como en este artículo) o asimétrica de los elementos de 
rechazo a ambos lados del eje z. 


Por medio de las secciones L1 y L3 se adaptan las alturas 
mínima y máxima a la altura de los puertos estándar 
utilizados, b0. Además, estas secciones son las principales 
responsables de las pérdidas de retorno del filtro. En el 
proceso de diseño, primero se añade un conjunto de 
elementos de rechazo iguales al de la altura máxima (para 
crear la sección L3) y otro conjunto igual que el de altura 
mínima (para formar L1) (Fig. 1(c)). Las secciones L1 y L3 
son enventanadas de la siguiente manera: (i) restamos b0/2 
(Fig. 1(d)); (ii) multiplicamos las secciones L1 y L3 por una 
función de enventanado apropiada [9] (Fig. 1(e)); (iii) 
sumamos b0/2 (Fig. 1(f)). Haciendo el perfil resultante 
simétrico en plano-E obtenemos como resultado el 
dispositivo final (Fig. 1(a)). 


Es interesante mencionar que si se aumenta el número de 
elementos de rechazo de la sección L2 entre la altura máxima 
y mínima (con el consiguiente aumento de la longitud total 
del filtro, L), también lo hace la atenuación de la banda de 
rechazo. Por otra parte, si se incluyen en la sección L2 
algunos elementos adicionales de rechazo de altura máxima 


se consigue que la pendiente entre la banda de paso y la de 
rechazo sea más abrupta, ya que estos elementos refuerzan la 
supresión de las frecuencias más bajas de la banda de 
rechazo. Por otro lado, si se incrementa el número de 
elementos de rechazo de las secciones L1 y L3 se consiguen 
mejores pérdidas de retorno en la banda de paso. La longitud 
de los elementos de rechazo, l, tiene escasa influencia: si se 
usan elementos más anchos da como resultado ligeras 
mejoras en las pérdidas de retorno, mientras que si se usan 
elementos más estrechos se consigue un nivel de rechazo más 
uniforme, ya que el rechazo está mejor distribuido en 
frecuencia para la misma longitud de filtro. 


Tal y como sucede con los filtros corrugados clásicos, las 
estructuras diseñadas siguiendo la técnica anterior tienen en 
cuenta únicamente el modo fundamental TE10. Si en una 
aplicación de alta potencia se requiere suprimir 
simultáneamente los modos de alto orden TEn0, la inclusión 
de una variación transversal (en el eje x) en el perfil del filtro 
permitirá suprimir estos modos, tal y como sucede en los 
filtros waffle-iron [2] (que se diseñan a partir de un filtro 
corrugado clásico al que se añaden variaciones en la 
dirección transversal). 


III. EJEMPLO DE DISEÑO: SIMULACIÓN Y  MEDIDAS 


Siguiendo el procedimiento detallado en la Sección II, se 
va a diseñar a continuación un filtro en guía de onda 
rectangular paso-bajo compacto con gran ancho de banda de 
rechazo y manejo de alta potencia que tiene el mismo 
comportamiento en frecuencia para el modo fundamental, 
TE10, que el filtro obtenido en [4]. En concreto, el dispositivo 
presentará una banda de paso entre 10.7 y 12.7 GHz con unas 
pérdidas de retorno mejores de 20 dB. Además satisfará unos 
niveles de rechazo de 60 dB para frecuencias por encima de 
13.75 GHz y hasta el tercer armónico (alrededor de 40 GHz).  


Los puertos de entrada/salida que se utilizan son WR75 
(a0 = 19.05 mm, b0 = 9.525 mm). Tal y como se ha explicado 
anteriormente, el filtro consta de tres secciones diferentes. La 
sección L2 tiene el gap mínimo en plano-E del filtro, que en 
este caso se ha fijado a gmin = 6 mm. La altura máxima y 
mínima de los elementos de rechazo en la sección L2 son 
hmax = 8.6 mm y hmin = 1.6 mm respectivamente, de manera 
que se rechacen la frecuencia mínima y máxima de la banda 
de rechazo (fmin = 13.75 GHz y fmax = 40 GHz) (la anchura del 
filtro se mantiene siempre constante e igual a la anchura de 
los puertos de entrada/salida WR75, a0, a lo largo del eje z). 
Una vez hecho el diseño inicial del filtro, se realiza un 
proceso de optimización basado en simulaciones 
electromagnéticas 3D. Antes de cada iteración, se cambian 
las dimensiones del filtro teniendo en cuenta las discusiones 
de la Sección II. Cuanto más corto sea el dispositivo, más 
difícil será lograr las especificaciones en frecuencia 
requeridas. En nuestro caso, el filtro final contiene 57 
elementos de rechazo de longitud l = 3.825 mm distribuidos 
en las tres secciones de la siguiente manera: 8 elementos en la 
sección L1, 45 en la sección L2 (4 de altura máxima, hmax) y 4 
en la sección L3, dando lugar a una longitud total del filtro 
L = 218 mm. Las secciones L1 y L3 son enventanadas 
utilizando una ventana tipo Hanning. 


El dispositivo final ha sido simulado utilizando CST 
Microwave StudioTM. Su respuesta en frecuencia se muestra 







  


 


Tabla I. Perfiles y características generales de los filtros comparados 


Filtro Corrugado Clásico [2] 


 
Longitud = 188 mm 


Gap mínimo = 0.6 mm 


Estimación de potencia máxima de entrada = 0.22 kW (*) 


Filtro Corrugado de Alta Potencia Concatenado con la Estructura 


Sinusoidal Periódica [4] 


 
Longitud = 393 mm 


Gap mínimo = 4.75 mm 


Estimación de potencia máxima de entrada = 3.14 kW (*) 


Nuevo Filtro Paso-Bajo Compacto con Banda de Rechazo Ancha y 


Manejo de Alta Potencia [este artículo] 


 
Longitud = 218 mm 


Gap mínimo = 6 mm 


Estimación de potencia máxima de entrada = 9.39 kW (*) 
(*)


 Usando plata como material conductor 


en la Fig. 2 junto con la respuesta en frecuencia del filtro 
propuesto en [4] y la de un filtro corrugado clásico de las 
mismas especificaciones. El filtro corrugado es un filtro 
Chebyshev diseñado según las técnicas clásicas [2], de orden 
25 para obtener la pendiente entre la banda de paso y la 
banda de rechazo y con tapers en plano-E de 5 secciones 
para lograr la altura b0 de los puertos de entrada/salida 
WR75. Como puede verse en la Fig. 2, se obtienen pérdidas 
de retorno mejores de 20 dB en la banda de paso y un nivel 
de rechazo superior a 60 dB para los tres filtros, satisfaciendo 
los requerimientos iniciales. Además, el gap mínimo en el 
filtro corrugado clásico es de tan solo 0.6 mm, es decir, 10 
veces inferior que el obtenido con la nueva técnica. Este 
hecho, junto con el perfil suave del nuevo diseño, da como 
resultado una capacidad de manejo de potencia mucho mayor 
en nuestro caso. Además, el nuevo dispositivo es 
notablemente más compacto que la solución dada en [4] 
(218 mm vs. 393 mm). Como se muestra en la Tabla 1, se ha 
estimado el umbral de potencia de entrada para el que se da 
descarga multipactor considerando los campos obtenidos con 
CST Microwave StudioTM y usando Multipactor 


Calculator [10], resultando 0.22 kW para el filtro corrugado 
clásico, 3.14 kW para el filtro corrugado de alta potencia 
concatenado con la estructura sinusoidal periódica [4] y 
9.39 kW para el filtro propuesto en este trabajo. 


Para validar el método propuesto, se ha llevado a cabo la 
fabricación del perfil ideal del filtro en cobre mediante 
electroforming (ver Fig. 3). Las medidas han sido realizadas 
mediante un analizador vectorial AgilentTM 8722 VNA, 
transiciones entre coaxial y guía de onda rectangular y kits de 
calibración adecuados. Se han utilizado tapers no lineales 
para evitar las diferencias de tamaño entre las transiciones de 
las bandas de alta frecuencia y los puertos del filtro con el 
objetivo de minimizar la excitación de modos de alto orden a 
la entrada del filtro. Los resultados de las medidas se 
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Fig. 2. Simulación de la respuesta en frecuencia del filtro corrugado clásico 
(línea verde),  filtro corrugado de alta potencia concatenado con la estructura 
sinusoidal periódica (línea magenta) y nuevo filtro (línea azul): |S11| en línea 
discontinua y |S21| en línea continua. Las especificaciones en frecuencia de 


|S11| y |S21| vienen dadas por las líneas punteadas. 
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Fig. 3. Fotografía del nuevo filtro fabricado y medidas: |S11| en línea 


discontinua y |S21| en línea continua. Las especificaciones en frecuencia de 
|S11| y |S21| vienen dadas por las líneas punteadas. 


muestran en la Fig. 3 y confirman el excelente nivel de 
rechazo de espurios hasta el tercer armónico, 60 dB, así como 
el nivel de las pérdidas de retorno, superiores a 20 dB. Las 
pérdidas de inserción quedan por debajo de 0.3 dB para 
nuestra fabricación. Es importante resaltar que este filtro no 
necesita ningún ajuste mecánico (tuning) tras su fabricación. 


IV. EFECTO DEL REDONDEO DE ESQUINAS DEBIDO A TÉCNICAS 


DE FRESADO CONTROLADO POR ORDENADOR 


En la industria del espacio, uno de los métodos más 
utilizados para la fabricación de dispositivos en guía de onda, 
como el filtro de este artículo, es el fresado controlado por 
ordenador. El fresado no permite realizar esquinas rectas o 
cavidades con dimensiones menores que la broca. Esta 
limitación debe ser considerada antes de fabricar para evitar 
desviaciones entre la respuesta simulada y medida. Tal y 
como se va a mostrar a continuación, el dispositivo diseñado 
anteriormente puede ser fabricado por fresado si se divide en 
dos piezas (cortadas en plano-H a una altura b0/2) y las 
dimensiones son optimizadas apropiadamente. Las técnicas 
de fresado presentan un compromiso entre el diámetro y la 
longitud de la broca. Debido a este compromiso se deben 
realizar dos modificaciones generales en el dispositivo final 
diseñado en la Sección III. En primer lugar, existen zonas en 







  


 


 
Fig. 4. Esquema del nuevo filtro con redondeo en las esquinas. 
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Fig. 5. Simulación de la respuesta en frecuencia del nuevo filtro con perfil 


ideal (línea azul) y del nuevo filtro con redondeo en las esquinas (línea roja): 
|S11| en línea discontinua y |S21| en línea continua. Las especificaciones en 


frecuencia de |S11| y |S21| vienen dadas por las líneas punteadas. 


el perfil sinusoidal a las que la broca no puede acceder y que 
deben ser rediseñadas. En concreto, cuando el filtro se divide 
en dos piezas en plano-H, la parte inferior de los elementos 
de rechazo más altos es de fácil acceso para la broca pero la 
parte superior es demasiado estrecha y debe ser redondeada. 
Esta modificación produce un cambio en las frecuencias 
bajas de la respuesta en frecuencia que es fácilmente 
compensado bajando la altura de los elementos de rechazo 
modificados. Además, las cuatro aristas que definen la guía 
de onda rectangular deben ser redondeadas en concordancia 
con el diámetro de la broca utilizada. Esta modificación, sin 
embargo, tiene muy poca influencia en la respuesta en 
frecuencia en comparación con la modificación anterior. 


Con el fin de mostrar la viabilidad de la fabricación del 
filtro de la Sección III por fresado, se han realizado las 
modificaciones mencionadas anteriormente considerando un 
diámetro de broca de 1 mm. En concreto, la altura de los 
elementos de rechazo de máxima altura (hmax) es ahora 
8.2 mm (vs. 8.6 mm del perfil ideal original), resultando un 
dispositivo como el que se puede observar en la Fig. 4. La 
respuesta en frecuencia obtenida con CST Microwave 
StudioTM (ver Fig. 5) muestra que se cumplen las 
especificaciones en frecuencia requeridas y que, por tanto, 
los efectos de redondeo de las esquinas pueden ser tenidos en 
cuenta satisfactoriamente durante el diseño. En la actualidad 
estamos fabricando este filtro por fresado en aluminio (para 
posteriormente platearlo) y las medidas se mostrarán 
previsiblemente durante el congreso. 


V. CONCLUSIONES 


En los filtros clásicos corrugados paso-bajo en guía de 
onda existe un compromiso entre la anchura de la banda de 
rechazo y la capacidad de manejo de potencia. En este 
artículo se ha propuesto una nueva técnica de diseño de 
filtros paso-bajo compactos en guía de onda rectangular con 
gran ancho de banda de rechazo basada en una estructura 
enventanada periódica con elementos de rechazo de perfil 
sinusoidal. El nuevo filtro presenta un gap mínimo 10 veces 
superior al del filtro corrugado clásico equivalente con las 
mismas especificaciones en frecuencia, otorgando una 
capacidad de manejo de potencia mucho mayor en nuestro 
caso. Además, se reduce un 45% la longitud del filtro en 
comparación con técnicas alternativas anteriores. Para validar 
el método de diseño se ha fabricado un prototipo mediante 
electroforming pudiendo seguir el perfil ideal del filtro. 
También se ha demostrado la posibilidad de fabricación por 
fresado, ya que los efectos de redondeo en las esquinas del 
dispositivo pueden ser fácilmente tenidos en cuenta en el 
método de diseño. 
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Abstract- This work proves the measure of internal pressure 
in a pipe using FBGs placed externally to the pipe. The proposed 
method allows, by measuring circumferential deformation that 
suffer the pipe under pressure, to calculate the internal pressure 
by knowing the standard parameters of the material that 
constitute the pipe. To test the method we used a 3" diameter 
PVC pipe under different internal pressures, using a tank of 
compressed air between pressures from 0 to 4 bar 
 


I. INTRODUCCIÓN 
El desarrollo de la fotónica ha convertido a los sensores 


de fibra óptica en sensores ideales para operar en ambientes 
hostiles, principalmente en ambientes altamente corrosivos, 
explosivos y en altos rangos de temperatura y presión. Este 
tipo de tecnología de sensado presenta grandes ventajas sobre 
los sensores electrónicos  principalmente  por su capacidad 
para sensar múltiples puntos a través de un solo cable de 
fibra óptica, así como la inmunidad a interferencias 
electromagnéticas [1]. 


Entre los sensores de fibra óptica desarrollados en los 
últimos años se encuentran las redes de Bragg que son uno de 
los más utilizados y de uso más prometedor, por su facilidad 
de integrar en la propia fibra y la posibilidad de multiplexar 
en longitud de onda decenas de sensores en una única fibra. 
Una red de Bragg (en adelante FBG-Fibre Bragg Grating) es 
un segmento de la propia fibra óptica en cuyo núcleo se ha 
grabado una variación de índice periódica que actúa como 
una red de difracción, de forma que refleja hacia atrás una 
única longitud de onda  (λB). Esta longitud de onda reflejada 
se relaciona con la condición de Bragg como: λB=2neΛ, 
donde ne es el índice de refracción efectivo 
núcleo/revestimiento de la fibra y Λ es el periodo de la red. 


En este trabajo se demuestra que mediante la instalación 
de FBG en la superficie exterior de una tubería puede 
medirse la presión interna. La posibilidad de hacerlo de 
forma no intrusiva, es una ventaja fundamental a la hora de 
reemplazar los sensores. Además este tipo de tecnología 
puede aplicarse a cualquier material que pueda usarse en 
tuberías y soporta altas presiones y temperaturas, por lo que 
es potencialmente muy útil en las instalaciones peligrosas. 
Además se muestran los resultados experimentales realizados 
en el interior de una tubería de PVC de 3’’ y se comparan los 
resultados con cálculos teóricos para presiones que varían 
entre 0 y 4 Bar. 


II. FUNDAMENTOS DE LA TÉCNICA DE MEDIDA  
Las FBG responden a cambios de “strain” o temperatura 


con un cambio de la longitud de onda de Bragg. Así, nuestro 
propósito es relacionar los cambios de strain en la superficie 
exterior de la tubería con los cambios de presión dentro de la 
misma.  


Una tubería sometida a presión interna experimentará un 
stress longitudinal y otro circunferencial, como fuerzas que 
se oponen a las deformaciones longitudinales y 
circunferenciales debidas a la presión interna (Fig. 1). 


 
 


  
Fig. 1. Representación de las presiones y las deformaciones longitudinales y 
circunferenciales producidas en una tubería por efecto de la presión interna. 


 
El stress circunferencial en la tubería sometida a presión 


tiende a incrementar el diámetro y es el causante de la 
expansión (deformación) de las paredes cilíndricas del 
material en dirección radial. Esta deformación está 
determinada por la siguiente ecuación [3] [4]: 


 
σc = pd/2t = (p2r)/2t = pr/t                                              (1) 
 
donde: 
σc = stress circunferencial 
p = presión interna 
d = diámetro de la tubería 
t = espesor de la tubería     
r = radio de la tubería                                                              
Por otra parte el stress longitudinal en una tubería la 


deforma longitudinalmente debido a la oposición al flujo del 
fluido. La presión actuando en un área de la tubería con un 
extremo cerrado, genera un stress longitudinal σL, dado por  
la siguiente ecuación. 


 
σL (πdt) = p (πd2/4) = pr/2t                                            (2) 
 







  


 


Hay que hacer notar que el stress circunferencial es dos 
veces el stress longitudinal. 


La magnitud de la deformación circunferencial o 
longitudinal se calcula aplicando la ley de Hook, que 
establece que la deformación que experimenta un material es 
directamente proporcional a la fuerza aplicada, (siendo la 
constante que la relaciona el módulo de Young). Así la 
deformación circunferencial se obtendrá como: 


 
εc=(σc-νσl)/E =[(pr/t)-ν(pr/2t)]/E= pr(2-ν)/2Et            (3)                                                   
 
Análogamente la deformación longitudinal se tiene: 
 
εL= (σl-νσc)/E = [(pr/2t)-ν(pr/t)]/E= [pr[1/2-ν]]/Et      (4)  
 
donde: 
εc= deformación circunferencial. 
εL= deformación longitudinal en la tubería. 
p = presión  
E =módulo de Young. 
ν=coeficiente de Poisson. 
r = radio interior de la tubería. 
t = espesor de la tubería 


III.    MONTAJE EXPERIMENTAL  
Para la demostración que se propone en este trabajo se ha 


elegido una tubería de PVC de 3’’ para poder medir 
deformaciones considerables con la presión disponible con 
un comprensor de aire de laboratorio.   


Para medir la presión interna en la tubería con las redes 
de Bragg dispuestas externamente a ésta se estudian las 
deformaciones sufridas por la tubería, al introducir  
gradualmente una presión en el demostrador (Fig. 2). La 
medida de la presión se realiza con un medidor de 0,001 bar 
de resolución (GOMETRICS DPM-500) y precisión absoluta 
0,1%. Las deformaciones circunferencial y longitudinal de la 
tubería se miden con dos FBG dispuestas para este propósito. 
Una FBG adicional se usa para conocer el cambio de 
temperatura sufrido por el material de la tubería al introducir 
el aire a presión. 


 
Fig. 2. Representación Demostrador experimental 


Para realizar las mediciones experimentales, las FBG se 
colocan a la mitad del demostrador como se muestra en la 
Fig. 2. En este punto de medición una  FBG es colocada 
transversalmente y la otra FBG es colocada axialmente, una 
tercera FBG mide la variación de temperatura en el material 
de la tubería. Las FBG usadas son de longitudes de onda 
centradas en 1540, 1547 y 1560 nm. La FBG de longitud de 
onda de 1540 nm está colocada transversalmente a la 


longitud de la tubería y es utilizada para medir la 
deformación circunferencial, la centrada en 1560 nm mide la 
deformación longitudinal y la de 1547 nm mide la 
temperatura. Las FBG que miden las deformaciones se han 
pegado a la superficie de la tubería mediante resina epoxy 
bicomponente de pegado rápido y 200Kg/cm2 de resistencia, 
mientras que la FBG que mide la temperatura se ha sujetado 
solidariamente a la tubería sin pegarse a ella. Estas redes de 
Bragg se han calibrado obteniéndose unas respuestas de 1,2 
pm/με y 10 pm/ºC.   


La medida de la deformación y el aumento de 
temperatura se realiza a través de un medidor de longitud de 
onda en redes de Bragg (FS 1500 Bragg Meter, fabricado por 
Fiber Sensing). Este equipo puede medir FBG en el rango de 
longitudes de onda de 1510 a 1590 nm a velocidad de 1 
muestra/s.  


Utilizando las ecuaciones (3) y (4) se ha determinado la 
magnitud de  la deformación en µε de la tubería de PVC 
utilizando los siguientes parámetros de diseño mostrados en 
la Tabla 1: 


Tabla 1.- Parámetros de diseño del demostrador 


Parámetros del PVC estándar 
Modulo de Young (E) 28130 bar  
Coeficiente de Poisson (ν) 0,38 
Espesor de  la tubería (t) 3,4 mm 
Radio interno de la tubería (r) 41,6 mm 
 
La Fig. 3 muestra los valores de deformación circunferencial 
y longitudinal, obtenidas teóricamente con los valores de 
diseño de la Tabla 1. La máxima deformación esperada es la 
circunferencial que se encontrará entre 1 y 1440 με para 
presiones comprendidas entre 1 y 4 bar, mientras que la 
deformación longitudinal esperada está entre 1 y 260 με para 
las mismas presiones.  
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Fig. 3. Deformación circunferencial y longitudinal en tubería de PVC de 


3”∅. 


IV.    RESULTADOS EXPERIMENTALES  
La Fig. 4 muestra los cambios en longitud de onda 


medidos por las redes de Bragg para cambios de presión de 
0,4 en 0,4 bar. La gráfica roja muestra los resultados para la 
deformación circunferencial, mientras que la verde muestra 
la longitudinal. La gráfica azul muestra la variación de 


FBG  B FBG  A 


0.80 m. 


1 2 3 4  


Regulador 


Fibra Óptica 


Manómetro 
Digital 


Interrogador 
Bragg Meter 


Cilindro 
 Aire comprimido 


 


Aire 
comprimido 


Aire comprimido 


Tubería 
de PVC 







  


 


longitud de onda medida en la FBG de temperatura. La 
variación de temperatura medida equivale a 2 ºC que se ha 
usado para corregir el cambio de temperatura sufrido por las 
redes de deformación.  


La Fig. 5 muestra el resultado de la medida experimental 
de las deformaciones circunferenciales y longitudinales 
corregidas por el efecto de la temperatura, en comparación 
con los valores teóricos obtenidos con los parámetros de la 
tubería. Los resultados de los valores experimentales son 
ligeramente inferiores a los valores teóricos (6% en el caso 
del circunferencial y 30% en el caso del longitudinal). Las 
diferencias entre los valores experimentales y los valores 
teóricos pueden ser debidos en gran medida a que los valores 
de los parámetros del demostrador son obtenidos de catálogo 
(valores estándar para PVC), que la tubería usada presenta 
pequeñas diferencias de espesor y diámetro a lo largo de su 
superficie. Otra posible causa de error puede ser debida a que 
el pegamento no transmita por completo la deformación 
sufrida por la tubería.  
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Fig. 4. Incremento de longitud de onda para cada una de las redes usadas para 
aumentos de presión de 0,4 bar.  
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Fig. 5. Deformaciones circunferenciales y longitudinales 
experimentales y teóricas obtenidas para aumentos de la 
presión de 0,4 bar. 


V. CONCLUSIONES 
Se ha demostrado la posibilidad de medir la presión 


interna en una tubería mediante redes de Bragg colocadas en 
el exterior de ésta. La medida de la presión interna se realiza 
a través de la medida de la deformación longitudinal y 


circunferencial de la tubería. La comparación entre los 
resultados experimentales y los valores teóricos muestran 
diferencias de un 6% en el caso de la deformación 
circunferencial y de un 30% en el caso de la deformación 
longitudinal. Ya que la deformación circunferencial resulta 
ser mas precisa y esta menos afectada por los parámetros de 
la tubería, esta puede ser usada para la estimación de la 
presión interna.  


Las medidas realizadas sobre el demostrador de PVC son 
aplicables a cualquier material usado en la fabricación de 
tuberías de las que se conozcan sus dimensiones, el módulo 
de Young y el coeficiente de Poisson.  
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Resumen—In order to apply the Envelope Tracking (ET) or
the Envelope Elimination and Restoration (EER) Techniques
with high efficiency there is a need to employ a very fast DC/DC
converter. In order to have a good efficiency the DC/DC converter
must be a switching DC/DC converter. Howeve, in order to
achieve the slew rates required by modern communication
standards, a linear stage should be used. In this paper, a way
to combine a linear stage with a high speed DC/DC converter is
shown.


I. INTRODUCCIÓN


Los estándares modernos de comunicaciones usan modu-
laciones muy complejas que involucran variaciones tanto de
fase como de envolvente. Los requisitos de linealidad que
imponen estos estándares hace que sea necesario el uso de
Amplificadores de Potencia de Radio Frecuencia (RFPA) lin-
eales, que presentan un rendimiento muy bajo. Con el objeto
de mejorar este rendimiento manteniendo la linealidad se han
propuesto diversas técnicas como pueden ser el Seguimiento
de Envolvente (ET) y la Eliminación y Recuperación de
Envolvente (EER).
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Fig. 1: Esquema de las técnicas de ET y EER


La técnica de ET intenta incrementar la eficiencia de un
RFPA lineal adaptando la tensión de alimentación del RFPA
al valor de pico de la tensión de RF en el drenador del
transistor de potencia de RF del amplificador [1]. En EER [2]
se emplea un RFPA conmutado que procesa una señal de RF
modulada en fase (esta señal tiene una envolvente constante).
Para generar la señal deseada, modulada en fase y envolvente,
se hace variar la tensión de alimentación del RFPA. Con
el control adecuado todo el montaje se comporta como un


amplificador lineal eficiente. Estas dos situaciones descritas
aquı́ son los extremos de un abanico más amplio en que la
señal en la puerta de un RFPA puede tener una modulacion
de envolvente para niveles bajos y estar recortada en los
niveles altos, minimiazondo de este modo algunos problemas
asociados a la técnica de EER. De un modo genérico estas
técnicas se conocen en la literatura como Envelope Tracking
[3] y en ocasiones como Transmisores Polares. Todas estas
técnicas hacen uso de una fuente de alimentación con una
rápida variación de la tensión de salida. Cuando se emplea
un convertidor CC/CC conmutado, el slew rate se limita a
unos V/µs. Sin embargo, algunas modulaciones empleadas
requieren slew rates en el entorno de los 100 V/µs. Para
lograrlos de una manera eficiente se propone combinar un
convertidor CC/CC conmutado con una etapa lineal. En la
figura 1 se muestra esta idea. Esta figura es válida tanto para
ET como para EER, atendiendo a que el RFPA será lineal en
ET y la señal que procesa tendrá envolvente y fase variable,
mientras que en el caso de EER el RFPA será conmutado
(Clase D, Clase E o Clase F) y por tanto la señal que procesa
tendrá envolvente constante.


Como se ha mencionado, los estándares actuales de
comunicaciones (WCDMA, OFDM, EDGE, ...) requieren de
anchos de banda y slew rates mucho mayores de los que
pueden proporcionar los convertidores CC/CC conmutados
presentados para estas aplicaciones ([4], [5], [6]). Es
importante destacar que la mayor parte de la potencia de las
envolventes de las señales de comunicaciones se sitúan en la
parte más baja del espectro. Las combinaciones presentadas
de etapas lineales y convertidores CC/CC conmutados ([7],
[9], [8]), resultan eficientes, ya que la etapa conmutada
procesa la parte baja del espectro mientras que la etapa
lineal lo hace con la parte alta, que contiene mucha menos
potencia. De este modo la pérdida de eficiencia no resulta
muy grande y la solución se muestra competitiva.


Una combinación en serie de convertidor conmutado y
etapa lineal ha sido presentada en [9]. En este caso el ancho
de banda y el slew rate cumple con los requerimientos, pero la
eficiencia se ve penalizada, ya que toda la corriente pasa por
la etapa lineal. La combinación en paralelo ha sido presentada
en [7], donde la etapa lineal controla la conmutada (un
convertidor Buck). Otra posibilidad [8] es separar mediante
un filtro las bandas que procesan las diferentes etapas. No







obstante la efectividad de esta solución depende mucho de la
modulación empleada. Los buenos resultados obtenidos por
un nuevo convertidor CC/CC para estas aplicaciones (llamado
Multiple Input Buck Converter, MIBuck [6]) hacen que sea un
buen candidato como modulador de envolvente. No obstante
para obtener los 100 V/µs, se hace necesaria una combinación
con una etapa lineal. La solución propuesta en [7] no puede
ser implementada fácilmente con el MIBuck, por lo que debe
buscarse una nueva forma de combinar una etapa conmutada
con la lineal, siendo éste el objetivo principal de este artı́culo.


II. ESQUEMA GENERAL


CONTROL


AMPLIFICADOR LINEAL DE ENVOLVENTE 


AMPLIFICADOR CONMUTADO DE ENVOLVENTE


CARGA


(RFPA)


COMBINADOR


Fig. 2: Esquema del sistema completo


Como puede verse en la figura 2, la etapa lineal se coloca
en paralelo a la carga como en [7]. No obstante ambas etapas
son totalmente independientes. La diferencia principal, y
la clave de diseño de esta etapa es la pareja de diodos en
antiparalelo que forman el bloque llamado combinador de
las figuras 1 y 2.


La idea es que tanto la etapa lineal como el MIBuck
intenten generar la misma tensión, siguiendo una referencia
común. Si el MIBuck no puede seguir la referencia con la
suficiente precisión (debido a su limitado ancho de banda) la
etapa lineal y el MIBuck generarán tensiones diferentes, ya
que la etapa lineal sı́ puede seguirla, puesto que esta etapa
tiene un ancho de banda de decenas de MHz, claramente
superior al de la etapa conmutada. Si la diferencia de tensiones
es mayor que la tensión de codo de los diodos (tı́picamente
0,4 V si se emplean diodos Schottky) la etapa lineal aportará o
drenará la corriente necesaria para que la tensión en la carga
siga a la de referencia. Si la etapa conmutada es capaz de
seguir a la referencia con la suficiente precisión entonces la
corriente aportada por la etapa lineal es prácticamente nula y
la pérdida de potencia despreciable.
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Fig. 3: Esquema de la etapa lineal


A. Etapa Lineal


Para construir la etapa lineal se ha recurrido al uso
de amplificadores operacionales (op-amp) rápidos. Estos
op-amp se usan normalmente en aplicaciones de video
y de comunicaciones y son capaces de aportar una gran
cantidad de potencia en un ancho de banda considerable. En
el diseño se emplean dos clases de op-amp. El primero es
un amplificador de tensión y el segundo es un amplificador
de corriente. La potencia que maneja el primero de los
op-amp es pequeña por lo que esto no presenta ninguna
limitación para su elección. El modelo seleccionado ha sido
el THS4001 de Texas Instruments. Se ha configurado como
un amplificador inversor, eligiendo las resistencias para que
la ganancia de esta etapa sea la misma que la de la etapa
conmutada.


Para el amplificador de corriente existe una importante
limitación en cuanto a la potencia que es capaz de aportar,
ya que maneja la corriente más grande a la mayor tensión.
El número de modelos de op-amps capaces de aportar un
nivel de potencia apreciable con un ancho de banda de MHz
es muy limitado. El modelo elegido es el LT1210 de Linear
Technologies. Este es un amplificador operacional realimen-
tado en corriente (CFB - Current Feedback Amplifier). En
este tipo de op-amps el ancho de banda y el slew rate
está muy influido por la resistencia de realimentación, Rf2.
Para aumentar el rendimiento de esta etapa se aprovecha el
hecho de que las envolventes de comunicaciones son señales
estrictamente positivas, por lo que este op-amp se alimenta
de manera asimétrica con la alimentación positiva a 15 V y
la negativa a -1,2 V para asegurar un buen funcionamiento.
Precisamente la baja tensión de alimentación de este tipo de
op-amp es la mayor limitación de este montaje para su uso
en RFPA cuya tensón de alimentación es mayor.


B. Etapa conmutada


La etapa conmutada es un convertidor reductor de entradas
múltiples (Multiple Input Buck Converter), como el presen-
tado en [6], (figura 4). Se basa en el clásico convertidor re-
ductor (Buck), pero la conmutación se realiza entre tensiones
próximas. De este modo es posible incrementar la frecuencia
de conmutación, y por tanto la capacidad para variar la
tensión de salida rápidamente, conteniendo las pérdidas por
conmutación.


La única diferencia entre el MIBuck implementado en
[6] y el usado en combinación con la etapa lineal es que
el condensador de salida ha sido prácticamente eliminado
(solo aparecerán los condensadores de desacoplo del RFPA).
Este condensador se comportarı́a como una carga capacitiva
para la etapa lineal limitando el ancho de banda y el slew rate.







Las tensiones de entrada al MIBuck son 12 V, 8 V y 4 V,
por lo que la máxima tensión de salida será algo menor a 12 V.
La frecuencia inicial de conmutación, que es de 4 MHz, puede
ser bajada, disminuyendo el ancho de banda y aumentando la
eficiencia. El MIBuck debe diseñarse para operar en modo de
conducción continuo para simplificar el control. El cálculo de
la bobina necesaria para ello se detalla en [6].
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Fig. 4: Esquema de la etapa conmutada
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Fig. 5: Esquema de control


El esquema de control se muestra en la figura 5. La señal de
referencia es digitalizada con un conversor Analógico Digital
(ADC) e introducida en la FPGA, donde es filtrada pasobajo.
A continuación esta referencia filtrada es tomada por el sis-
tema de control del MIBuck, que selecciona qué transistores
conmutan y qué ciclo de trabajo es usado [6]. Como el
MIBuck funciona en lazo abierto pueden aparecer distorsiones
que serán corregidas por la etapa lineal.


En cierta medida un convertidor CC/CC controlado
digitalmente se comporta como un conversor digital
analógico (DAC) convirtiendo la información contenida en el
comando de ciclo de trabajo en una tensión de salida. Este
valor se actualiza cada ciclo de conmutación. Por tanto, y
según el teorema del muestreo de Nyquist, sólo será posible
reproducir formas de onda con un ancho de banda menor
que la mitad de la frecuencia e conmutación. Por encima
de estas frecuencias se dan problemas de aliasing. No
obstante dado que un convertidor CC/CC no se comporta
como un DAC ideal, los problemas de aliasing aparecen
a frecuencias mucho menores. El filtro pasabajos presente
en este esquema de control es un filtro antialising de 300
kHz, implementado como un filtro digital FIR. Por tanto el
MIBuck no podrá reproducir formas de onda con frecuencias
mayores a estos 300 kHz. De todos modos, por debajo de
esta frecuencia se encuentra la mayor parte de la potencia de
las envolventes.


La referencia digitalizada, se retarda y se envı́a a un DAC
que la introduce en la etapa lineal, de modo que esta corrija las
distorsiones de la etapa conmutada. La razón de esta etapa de
retardo radica en la sincronización de la etapa conmutada y la
lineal. Como los filtros FIR generan un retardo constante esta
sincronización resulta sencilla. Estos retardos pueden ajustarse
para sincronizar también la señal de fase y la de envolvente,
minimizando la mayor fuente de distorsión en los transmisores
polares.


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES


Para comprobar el funcionamiento del montaje se han
introducido diversas señales con anchos de banda crecientes.
De este modo se puede observar la merma de eficiencia que se
obtiene al usar la etapa lineal. La primera señal de test usada
es un tono desplazado en continua, de modo que su valor
máximo esté a punto de saturar el ADC (600 mV) y como
valor mı́nimo sea 0 V. Para simular el RFPA se ha empleado
una carga de 6 Ω. A frecuencias bajas (1 kHz) el MIBuck
puede reproducir sin distorsión la forma de onda con una
eficiencia del 92 %. Al colocar la etapa lineal la eficiencia baja
al 88 %. Cuando la frecuencia de la senoide es de 1 MHz el
MIBuck solo aporta la componente contı́nua, aportando toda
la senoide la etapa lineal, siendo en este caso la eficiencia es
del 62 %. La máxima frecuencia empleada en este test fue de
2 MHz.
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Fig. 6: (a) EDGE Combinación (a) WCDMA Combinación


A la vista de estos resultados parece que la etapa lin-
eal representa una contrapartida muy grande en cuanto a
eficiencia. No obstante en este test no se ha tenido en
cuenta una caracterı́stica muy importante de las envolventes
de las señales de comunicaciones. En este tipo de señales
las componentes espectrales por encima de unos pocos kHz
tienen muy poca potencia, no como la señal del test. De este
modo la etapa lineal procesará poca potencia y por tanto la
caı́da de rendimiento no será tan grande. Usando una señal
de pruebas del estándar de telefonı́a EDGE se ha encontrado







que el sistema es capaz de reproducirla casi sin error con una
eficiencia en torno al 81 %. El MIBuck por si solo no es capaz
de reproducir esta señal, pero ofrece una buena aproximación
con una eficiencia del 92 %. En la figura 6 se puede observar
que la corriente aportada por el MIBuck (figura 6a - trazo
amarillo) no puede reproducir algún pequeño rizado que la
combinación con la etapa lineal si puede (figura 6a - trazo
morado). Utilizando una señal de mucho mayor ancho de
banda, perteneciente al estándar WCDMA, puede apreciarse
cómo la corriente (figura 6b - trazo amarillo) que aporta el
MIBuck tiene variaciones mucho menos bruscas, mientras que
la tensión (figura 6b- trazo morado) varı́a rápidamente. Esta
diferencia hace que el rendimiento del conjunto baje hasta el
63 % con el empleo de la señal WCDMA. En trazo verde en la
figura 6 se muestra la tensión de referencia. Puede apreciarse
que las formas de onda de entrada y salida son prácticamente
iguales, con el factor de escala correspondiente. La correlación
entre la forma de onda de entrada normalizada y la de salida
normalizada supera el 90 % en ambos casos. Por tanto la
combinación de la etapa lineal con la conmutada a través
de los diodos introduce muy poca distorsión y en general el
sistema reproduce fielmente las señales con los niveles de
potencia adecuados.
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Fig. 7: (a) Slew rate combinación conmutado-lineal (b) Detalle
de la forma de onda


La otra gran mejora producida por la introducción de la
etapa lineal viene dada por el aumento del slew rate. Sin la
etapa lineal el MIBuck tiene un slew rate de 5,8 V/µs (figura
7a - trazo amarillo). Este valor llega a los 130 V/µs al añadir la
etapa lineal (figura 7b - trazo morado). La eficiencia se reduce
del 95 % al 90 % con la señal empleada en el test, pulsos
cuadrados entre 0 V y 12 V repetidos con una frecuencia de
1 kHz. Por tanto una merma pequeña en el rendimiento lleva
aparejada una mejora muy grande en slew rate.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado una forma sencilla de
combinar un convertidor CC/CC conmutado con una etapa
lineal de modo que el conjunto final sea más eficiente que
una combinación en serie de los mismos y con un control más
sencillo que el de otras alternativas presentadas. También es
de destacar que este conjunto de etapa lineal y combinador
puede aplicarse a otros convertidores CC/CC conmutados.
No obstante los mejores rendimientos se obtendrán al usar
convertidores CC/CC de gran ancho de banda, ya que el error
al reproducir una forma de onda compleja será pequeño y por
tanto la corriente aportada por la etapa lineal será pequeña,
campo en el cual el convertidor MIBuck ha demostrado unas
excelentes cualidades.
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Abstract- This paper presents behavioral modeling of an 
envelope tracking (ET) power amplifier (PA) excited by an slew-
rate limited envelope. In order to relax the slew-rate 
requirements of current efficient envelope amplifiers (EA), we 
can drive the ET PA with a slower version of the signal’s 
envelope. However, the resulting amplified signal suffers from 
nonlinear distortion due to the time-variant gain effects that 
arise when using the slower version of the signal’s envelope. In 
this paper this time-variant effects are presented and 
characterized. A new envelope-dependent (ED) behavioral 
model is presented and compared with a simpler static AM-AM 
and AM-PM modeling. Experimental results showing the 
performance of the proposed ED model were obtained with an 
ET PA based on a GaN transistor. 


I. INTRODUCCIÓN 


Dynamic supply architectures such as the envelope 
tracking (ET) power amplifier (PA) can be combined with 
linearization techniques such as digital predistortion (DPD) 
to enhance power efficiency and preserve linearity within the 
transmitter. ET PAs (see Fig. 1) result very attractive from 
the implementation point of view, because ET can be applied 
in conventional transmitters by only substituting the static 
supply for a dynamic one. 


Dynamic supply can be carried out by means of an 
envelope amplifier (EA) that has to efficiently supply the 
required voltages and currents to the RF transistor drain at 
the speed imposed by the changes of the RF envelope [1]. In 
OFDM-based modulations the bandwidth of the signal’s 
envelope is several times the bandwidth of the baseband 
complex modulated signal. Therefore, the EA has to 
efficiently supply envelopes with high peak-to-average power 
ratios (PAPR) and bandwidths ranging from DC up to several 
MHz. In order to relax the slew-rate requirements of the EA, 
recent works have proposed methods to iteratively reducing 
the envelope bandwidth [2] or reducing its PAPR [3]. 


The method recently published in [4], consist in 
processing the real signal’s envelope E(n) to obtain, in real-
time, a slew-rate limited version Es(n). Fig. 2 shows both the 
real and slew-rate limited envelopes. ET PA was performed 
in [5] using the slew-rate limited version of the envelope. 
Results showed that by using the slower envelope to supply 
the PA drain the efficiency improvement is slightly reduced 


with respect to supplying with the real envelope. However, 
the slew-rate requirements are also relaxed, which permits 
considering the use of highly efficient commercial EAs. 
Unfortunately, by using the slower version of the signal’s 
envelope, the resulting amplified signal suffers from 
nonlinear distortion due to the time-variant gain effects 
(envelope dependent) that arise.  


The scope of this paper is to present and characterize 
these time-variant (envelope dependent) gain effects. 
Therefore, in Section II we present these nonlinear time-
variant gain effects that depend on the supply. Then, in 
Section III an envelope-dependent (ED) behavioral model to 
characterize these effects is presented. Experimental results 
showing the performance of the proposed ED model in 
comparison to a static one are presented in Section IV. 
Finally, conclusions are given.  


 


 


Fig. 1. Block diagram of an envelope tracking PA architecture. 


      


Fig. 2. a) RF signal, b) real envelope, c) slew-rate limited envelope. 







  


 


II.  ET PAS SUPPLIED BY SLEW-RATE LIMITED ENVELOPES 


Fig. 3 shows the normalized AM-AM characteristic 
considering an ET PA supplied with the slow version of the 
envelope, Es (the maximum Es voltage is 28V), while Fig. 4 
shows the AM-AM characteristic considering only 3 selected 
Es values (in fact, it is considered a range of voltages around 
each Es). As it can be derived from Fig. 3 and Fig. 4, due to 
the fact that the supply and the input signals are not 
univocally related, as a consequence time-variant nonlinear 
gain effects arise. For a given input it is possible to have a 
range of different outputs. Therefore, the ET PA presents an 
envelope-dependent (ED) behavior.  


 
Fig. 3. Normalized AM-AM characteristic for all Es values. 


 


 
Fig. 4. Normalized AM-AM characteristic for some Es values.  
 


III.  MODELING THE SLOW-ENVELOPE DEPENDENT TIME-
VARIANT NONLINEAR GAIN EFFECTS 


As it is well-known, the input-output relationship of a PA 
operating under constant supply voltage can be formulated as 


                             AAAA xxgy ⋅= )(
                               


(1) 


with xA and yA being the PA complex baseband input and 
output signals respectively. The complex function gA(·) is only 


dependent of the input envelope. 
A
x , and constitutes the 


AM-AM and AM-PM characteristics 
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where ()P


A
g ⋅  can be either ()AM


A
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A
g ⋅ , and 


similarly, P
i
c represent both AM


i
c  or PM


i
c . However, when 


considering the slew-rate limited version of the envelope (Es) 


to supply the PA, coefficients P
i
c are nor constant anymore. In 


order to characterize the time-variant nonlinear gain effects, 


we have to consider that P
i
c coefficients are dependent on the 


slower version of the envelope Es, so these coefficients are 


replaced in (3) by a function ( )P


i s
f E  that depends on Es 


                 ( ) ( )
1


0


N


P P i


A A i s A
i


g x f E x
=


= ⋅∑
              


(4) 


and where ( )P


i s
f E can be defined by a polynomial function.  
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Now, in order to reduce the error due to the finite terms of 


the polynomial expansion (of orders N1 and N2), we define the 
coefficients of our envelope-dependent (ED) model around 
the most probable Es value. This value can be obtained 
calculating the statistical mode of the histogram of the Es 
values. Therefore, the ET PA gain is obtained as incremental 


around the nominal ( )_ (·)P Nom


A
g  gain function, resulting 
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The ED behavioral model in (6) consists of the 


combination of a static nonlinear part (coefficients 
0


P


i
γ ) that 


is only dependent of the input signal and a nonlinear time-


variant gain part  (coefficients P
ij
γ , j≠0) that depends on both 


the slow version of the envelope, Es, and the input signal,  xA. 


The dimension of the expansion corresponding to 
0


P


i
γ  is 


considered of N3 coefficients, and it can be different from N1 
or N2. This envelope-independent term can be implemented 
by a look-up table (LUT) only indexed by the signal 


modulus
A
x . Therefore, a high N3 value does not represent 


an increment in the computational cost. 







  


 


IV.  EXPERIMENTAL VALIDATION OF THE ENVELOPE-
DEPENDENT BEHAVIORAL MODEL  


For testing purposes we used a Cree Inc. Board 
CGH40006P-TB (GaN transistor) operating at 2 GHz. The 
test-bed equipment consisted of: an Agilent MXG N5182A 
RF vector generator, a Tabor WW2572A arbitrary wave 
generator and an Agilent Infinium DSO90404A RF 
oscilloscope. The overall instruments were controlled by a PC 
running Matlab. The EA used was based on the high-speed 
Linear Technology IC LT1210. The ED behavioral model 
was extracted and validated through input-output data records 
of 16-QAM OFDM-based signals obtained with the set-up 
previously described. After generating the slow (slew-rate 
limited) version of the envelope, we calculate its histogram to 
obtain the mode. For our particular OFDM 16-QAM signal, 
the nominal or most probable envelope value was at 9.8 V. 
The maximum envelope voltage value, 28 V, was achieved 
only 1.5 % of the times. Then, the ED behavioral model can 
be obtained by Least Squares (LS) fitting. To validate the 
performance of the ED behavioral model, Fig. 5 shows the 
AM-AM characteristic of the PA model response, considering 
the same 3 selected Es values and signal input as in Fig. 4, 
where the AM-AM was obtained from measurements.  


 


 
Fig. 5. AM-AM characteristic (for 3 selected Es values) of the PA model 
(with 3 γi0 + 6 γij (j≠0) coefficients for modeling the AM-AM and the same 
number of coefficients for the AM-PM). 
 


To test the capability of our ED model to reproduce the 
out-of-band distortion, Fig. 6 shows the output power spectra 
of the PA and both the static and the ED behavioral models, 
and the relative spectrum error between the reference and 
both models. Finally, Table I, compares the performance of 
the ED model (considering different sets of coefficients) with 
the static model in terms of NMSE (normalized mean square 
error) and ACEPR (adjacent channel error power ratio) [6]. 
Given the same number of coefficients, the ED model 
presents better NMSE and ACEPR values than the static one. 
The accuracy of model in-band is hardly improved 
augmenting the number of coefficients. However, there is still 
room for characterizing the out-of-band nonlinear part of the 
model by properly augmenting the number of coefficients. 


 


Fig. 6. Measured and modeled output spectra (top) and relative spectrum 
error for both models (bottom): 12 γi0 (Static model) and 6 γi0 + 6 γij (j≠0) 
(ED model) coefficients. 
 


TABLE I 
COMPARISON BETWEEN STATIC AND ENVELOPE-DEPENDENT MODEL 


FOR DIFFERENT SETS OF γi0 AND γij (j≠0) COEFFICIENTS 
 


 γi0 γij (j≠0) NMSE ACEPR 


Static model   12  -26.1 dB -33.5 dB 


ED-coefficients set 1  6 6 -35.4 dB -42.3 dB 


ED-coefficients set 2 6 12 -36.5 dB -43.5 dB 


 


V. CONCLUSION 


In this paper we have presented an incremental envelope-
dependent behavioral model capable of modeling the time-
variant nonlinear gain effects that arise in ET PAs when these 
are supplied by slew-rate limited envelopes. Experimental 
results showing the time-variant nonlinear gain have been 
presented. The proposed ED behavioral model has been 
extracted, validated and compared with a static model. The 
NMSE and ACEPR figures have proved the accuracy of the 
model to reproduce the unwanted time-variant nonlinear 
behavior. Eventually, this model can be used for digital 
predistortion purposes.  
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Abstract—Classical linear amplifiers such as A, AB and B 
offer very good linearity suitable for RF power amplifiers. 
However, its inherent low efficiency limits its use especially 
in base-stations that manage tens or hundreds of Watts. The 
use of linearization techniques such as Envelope Elimination 
and Restoration (EER) allow an increase of efficiency 
keeping good linearity. This technique requires a very fast 
dc-dc power converter to provide variable voltage supply to 
the power amplifier. 
In this paper, several alternatives are analyzed to implement 
the envelope amplifier based on a cascade association of a 
switched dc-dc converter and a linear regulator. A simplified 
version of this approach is also suitable to operate with 
Envelope Tracking technique. 


I. INTRODUCTION 
The solutions for the high frequency power 


amplifiers can be classified two different families of 
power amplifiers: linear and nonlinear. The linear 
power amplifiers (PA) A, B or AB are known to be 
highly linear, but inefficient solutions especially if the 
average amplitude is small compared with the supply 
voltage. On the other hand, the nonlinear power 
amplifiers have high power efficiency and their output 
is a sinusoidal signal with constant envelope. They are 
based on the idea to use transistors as switches instead 
as a current source. In that way the power losses of the 
devices are lower and these amplifiers are presented 
with classes C, D, E and F.  


In order to increase the spectral efficiency, the 
modern telecommunication systems use complex 
modulations that are based on multicarrier signals and 
result in complex envelopes that require high linearity. 
These envelopes have high peak to average power ratio 


and therefore the linear power amplifiers have 
extremely low efficiency.  


The Kahn’s technique [1-2] has showed that it is 
suitable to provide high linearity (using a non linear 
power amplifier such as class E) and to provide 
relatively high efficiency. This technique is based on 
the use of one highly efficient, but non linear power 
amplifier that is used for the phase modulation, together 
with an envelope amplifier (EA) that has to have high 
efficiency and provide envelope modulation by 
modulating the voltage supply of the non linear power 
amplifier, Figure 1. 


The envelope amplifier is a dc-dc power converter 
that should track dynamically the envelope with 
accuracy and it is therefore a very challenging circuit. 
Also, Envelope Tracking (ET) technique requires a fast 
dc-dc converter to supply power to the power amplifier 
but, in this case, the PA is linear and the EA can be 
slower and less accurate because it has to supply the PA 
with a voltage higher than the envelope in order to 
avoid the saturation of the output stage of the PA. 


 
Figure 1.  Block schematic of a transmitter based on Kahn’s technique 


In the state of the art, the use of a classical buck or 
boost dc-dc converter is very extended [3-5] in low 
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power. An interesting modification allows the use a 
three-level converter [6] reducing the output voltage 
ripple. However, these circuits use a switching 
frequency that should be several times higher than the 
envelope frequency. Therefore, in practice, the 
maximum bandwidth of the envelope is limited to 
hundreds of kHz due to the power losses on this 
envelope amplifier.  


The architecture proposed in [7] is composed of a 
switched dc-dc converter and a parallel linear regulator. 
Both regulators contribute to provide power to the 
output. Since the bandwidth of the switched part is 
limited, it is in charge of the DC value while the much 
faster linear takes care the AC component. The power 
losses of the switched part can be very small but the 
linear regulator penalizes the overall efficiency. 


 
Figure 2.  Series association of switched and linear regulators 


Other possibility is to use the series configuration 
shown in figure 2 and proposed in [8]. The role of the 
switched converter is to reduce dynamically the supply 
voltage of the linear regulation according to the shape 
of the reference to reduce the power losses on it. The 
linear part will receive the same reference and it is the 
responsible to provide at its output the envelope 
required by the power amplifier. In terms of efficiency 
this solution is better than a single linear regulator but it 
is necessary to obtain quite high efficiency in the 
switched part. 


 
Figure 3.  Time waveforms of the switched converter of the envelope  


The switched regulator can be implemented in 
many different ways. However to obtain a good 
efficiency together with a high bandwidth is 
necessary to simplify it. Thus, it will operate in 


open-loop and its output will be only certain 
discrete voltage levels as shown in figure 3.  


II. IMPLEMENTATIONS OF THE SWITCHED DC-DC 
CONVERTER 


The switched converter will operate as a multilevel 
converter and there are several possibilities for its 
implementation. Four of them will be presented in this 
paper. In the first three solutions the switching 
frequency applied in the multilevel converter is 
significantly lower than in the case when a classical 
PWM dc-dc converter is used for the EA 


A.  Multilevel converter with switching cells 
In this solution several independent voltage cells are 


combined in series in order to obtain different voltage 
levels.  


 
Figure 4.  Simplified schematic of the proposed EA using independent 


voltage cells 


Figure 4 shows simplified schematic of the complete 
EA with the multilevel converter based on switching 
cells. Each voltage cell can reproduce voltage equal to 
its input voltage and there can be distinguished two 
types of cells: unipolar (two-level) and bipolar (three-
level) cell, Figure 5. 


 


Figure 5.  Unipolar (two-level) cell and bipolar (three-level cell) 


A.1 Unipolar switching cells 
The output voltage of these cells is equal to VIN or 0. 


The number of the required cells is equal to the number 
of levels and each cell has two transistors. In principle, 
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the higher the number of levels, the higher the 
efficiency of the linear regulator but the efficiency of 
the multilevel converter is decreased due to switching 
losses. For each specification, this calculation should be 
done but a small number of levels (i.e. three) used to be 
good enough. 


A.2 Bipolar switching cells 
In this case, each cell can provide three values VIN, o 


and –VIN. The total output voltage is the sum of the 
voltage of each cell so for the same number of levels, 
less number of cells are required. When a cell is 
providing a negative voltage it returns power to its input 
so it should be taken into account. In these two 
configurations, the switching frequency is equal to the 
maximum bandwidth required by the envelope while in 
the classical solution switching frequency needs to be 5 
to 10 times higher; therefore, the efficiency of this 
solution is very good. 


B. Multilevel converter with analog multiplexer 
Another possibility is to use several independent 


voltage sources and to combine them by an analog 
multiplexer, Figure 6. Due to the optimization process 
of the multilevel converter’s voltage levels in [8] for 
high PAPR signals (WCDMA, OFDM, etc.) it is 
convenient to use simple voltage dividers implemented 
with switching capacitors, Figure 7. 


 
Figure 6.  Simplified schematic of the envelope amplifier based on 


independent voltage sources and an analog multiplexer 


 
Figure 7.  Simplified schematic of the implemented EA based on switching 


capacitors 


The converters based on switching capacitors do not 
need any bulky magnetic component and it can operate 
using very low switching frequencies (as low as 50 


kHz). The switching frequency of the switches in the 
analog multiplexer will depend on the type of the 
transmitted signal and its envelope distribution. For 
example, in the case when the envelope is a 2 MHz sine 
wave, the maximum switching frequency in the analog 
multiplexer will be 2 MHz, as well. 


C. Multiphase buck converter as a multilevel 
converter 


 
Figure 8.  Multiphase converter that acts as a multilevel converter in series 


with a linear regulator 


Multiphase converters can be used for the 
implementation of the multilevel converter by applying 
the minimum time transition principle [9]. Thanks to 
this nonlinear control, very fast transients (faster than 
one phase switching cycle) can be obtained, but the 
huge inconvenient of this solution is that it is necessary 
to have very fast digital clock for accurate control of 
transition times. Additionally, it does not guarantee 
correct current sharing among the phases which can 
lead to lower efficiency than expected. Figure 9 shows 
the phase currents and output voltage during the 
transient. It can be observed that the transient is smooth 
(no over shoot) and very fast (around 1.5 switching 
cycle). 


 


Figure 9.  A transient in the multilevel converter implemented with a 
multiphase converter (4 phases)  


III. EXPERIMENTAL RESULTS 
Each solution for the multilevel converter has been 


implemented and verified. Figure 10 shows the output 
voltage of the multilevel converter using unipolar 
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independent voltage cells and the output voltage of the 
implemented EA when the envelope is a 2 MHz sine 
wave.  


 
Figure 10.  Multilevel output voltage (3 voltage levels) and envelope 
amplifier’s output voltage in the case of a 2 MHz sine wave envelope 


 
Figure 11.  Multilevel voltage, EA outuput voltage and voltage of the 


implemented EER PA in the case when a 64QAM is applied 


Complete PA based on Kahn’s technique was 
implemented using a multilevel convert with unipolar 
cells as the EA. Figure 11 shows the response of the 
multilevel converter, EA and complete PA for a 
64QAM modulation. The peak power was, 
approximately 100 W, carrier frequency was 120MHz 
and the bandwidth of the transmitted signal was 2MHz. 


 
Figure 12.  Measured efficiency of the implemented EER PA compared with 


the linear solutions 


Figure 12 presents the drain efficiency of the EER 
based on a class E amplifier when the linear regulator in 
the EA is supplied by constant voltage (33%) and when 
it is supplied by the multilevel converter (43%). Also, 
the theoretical efficiency of an ideal class B amplifier 
for the same signal is 33%. By analyzing these results, it 
can be concluded that the power amplifier that employs 
the EER technique produces up to 25% less power 
losses. 


IV. CONCLUSIONS 
In this paper, a two-stage series configuration for an 


envelope amplifier has been presented. The first stage is 
a switched converter and four different configurations 
have been presented to implement it. This converter 
works in open-loop and in three of these 
implementations the switching frequency is smaller than 
in the classical solution based on a PWM converter. The 
second stage is a linear regulator that is supplied with a 
voltage slightly higher than the required envelope 
reducing its power losses. 


Some of these implementations have been tested in 
an actual EER power amplifier with a 2MHz bandwidth 
showing a 10% efficiency improvement. 
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Resumen- In this paper, the design of a highly efficient power 


amplifier (PA) for UHF applications, based on GaN HEMT 


technology, is presented. After reviewing the principles of class J 


operation, a lumped element implementation of the multi-


harmonic output matching network is proposed, aimed to 


synthesize the desired slightly inductive and reactive termination 


loads at the fundamental and second harmonic respectively. The 


PA provides a peak power added efficiency (PAE) over 80%, 


with a gain profile typical of class AB solutions, and amenable 


for digital predistortion. The PAE value also keeps over 70% 


within a 200 MHz bandwidth, while the power capability may 


reach 30 W for high drain biasing values. 
 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años, gracias a los más recientes avances 
en las técnicas de procesado digital de señal, junto con la 
irrupción de nuevos dispositivos activos de radiofrecuencia o 
la mejora en las prestaciones de los convertidores DC/DC, se 
viene prestando especial atención al desarrollo de 
arquitecturas transmisoras inalámbricas fundamentadas en el 
uso de la energía. Capaces de superar la limitación 
ampliamente conocida en términos de linealidad versus 
eficiencia de los transmisores Cartesianos (IQ) clásicos, 
dichas arquitecturas están destinadas a soportar de una 
manera rentable y ecológica el peso del crecimiento 
exponencial que vienen experimentando las Tecnologías de 
la Información y las Comunicaciones (TIC).  


El amplificador de potencia de RF juega un papel 
fundamental en el consumo de potencia de un transmisor. Si 
su eficiencia es pequeña, a cambio de asegurar el 
cumplimiento de los usualmente restrictivos requisitos de 
linealidad, los costes de operación del transmisor se disparan 
considerablemente. El exceso en disipación, además de 
degradar el funcionamiento del dispositivo, impone la 
necesidad de utilizar sistemas de ventilación forzada, cuya 
eficiencia suele ser además muy baja, y que terminan por 
deteriorar las figuras globales de eficiencia en el uso de la 
potencia consumida (inferiores a un 10% en estaciones base 
de telefonía móvil, por usar un ejemplo ampliamente 
conocido). Es por ello que el diseño de amplificadores de 
potencia altamente eficientes constituye un factor crucial en 
el progreso sostenible de los sistemas de comunicaciones 
inalámbricas [1]. 


Los amplificadores de potencia en modo conmutado 
pueden alcanzar altos niveles de eficiencia, en teoría 100%, 


mediante la operación de dispositivo como conmutador. En la 
práctica, la eficiencia se degrada al aumentar la frecuencia de 
operación, de acuerdo a las limitaciones en su velocidad de 
conmutación y a los elementos parásitos del dispositivo. Las 
clases D, E, F/F-1 resultan hoy en día bastante comunes 
dentro de los amplificadores de potencia. Recientemente, una 
nueva clase de operación fue introducida por Cripps, la clase 
J [2], derivada de una aproximación teórica que plantea 
mejorar simultáneamente los niveles de linealidad y 
eficiencia. En ella se requiere una terminación ligeramente 
inductiva del transistor al armónico fundamental, y una 
reactiva en el segundo armónico, lo que propicia el uso de 
transistores HEMTs de GaN.  


Las mencionadas clases de amplificación son capaces de 
ofrecer simultáneamente altos niveles de potencia de salida y 
de eficiencia cuando se obligan a operar en modo saturado, 
modo en que el comportamiento es marcadamente no lineal. 
Debido a la creciente demanda de tasas de transmisión de 
datos cada más elevadas, los sistemas de comunicaciones 
inalámbricas han adoptado esquemas de modulación de alta 
eficiencia espectral, los cuales presentan grandes variaciones 
en la envolvente de la señal, que se traducen en un valor alto 
de la relación potencia pico a potencia media (PAPR) [1]. 
Para manejar sin distorsión estas señales, usando 
amplificadores conmutados como los ya referidos, se requiere 
necesariamente acudir a topologías tipo “outphasing” o a 
técnicas de transmisión polar basadas en los conceptos de 
eliminación y restauración de la envolvente (EER).  


En el caso específico de un clase J, la elección de un 
punto de operación ligeramente por encima de pinch-off, le 
permite ofrecer un comportamiento bastante lineal cuando es 
operado por debajo de saturación. Dado que su eficiencia 
pico puede llegar a ser muy alta, se podría esperar una 
eficiencia promedio al menos superior a la de las alternativas 
clásicas (usualmente basadas en amplificadores clase AB), 
cuando dicho amplificador se excita por la entrada de RF con 
una señal de alta PAPR.  


En este trabajo se propone el diseño de un amplificador 
de potencia clase J a GaN HEMT en la banda de UHF, con 
una eficiencia pico por encima del 80% y un perfil de 
ganancia que, una vez predistorsionado digitalmente, permita 
cumplir con los requisitos de linealidad sin que la eficiencia 
promedio se deteriore demasiado. 







  


 


II. MODO DE OPERACIÓN CLASE J  


En [2], y basado en un trabajo previo de Raab [3], Cripps 
describe la clase J de amplificación, definiéndola como un 
modo en el cual la tensión posee componentes armónicas que 
la hacen tender asintóticamente a una semi-sinusoide 
rectificada. En la práctica, este comportamiento puede ser 
aproximado a través de un ajuste de fase apropiado en el 
armónico de segundo orden. La diferencia clave entre un 
clase J y los más conocidos clase A, AB y F, es 
probablemente el requerimiento de una componente reactiva 
al armónico fundamental. 


En cuanto a las diferencias entre el clase J y el clase E, 
han sido explicadas en detalle en [2], aunque también se citan 
en [4], y pueden ser consideradas como una condición inicial 
de la metodología de diseño en cada caso. El punto de partida 
en el clase J, es el modo lineal clase B (o el clase AB 
profundo, polarizando ligeramente por encima de pinch-off), 
donde la forma de onda de la corriente de salida es una 
sinusoide clásica con el ángulo de conducción reducido. De 
acuerdo a esto, se esperaría que el clase J tuviese un 
comportamiento lineal, similar al de un amplificador clase 
AB operando con el mismo ángulo de conducción. El punto 
de partida para el diseño de un clase E [5], sin embargo, 
consiste en asumir que el dispositivo activo se comporta 
como un conmutador ideal. De esta manera, cualquier 
implementación práctica del clase E requeriría forzar la 
operación del dispositivo alternándose entre pinch-off y zona 
óhmica, lo que usualmente implica que sea forzado a recortar 
la señal en los límites impuestos por la alimentación durante 
una parte del ciclo de RF [6]. Esto produce un 
comportamiento muy no lineal, asociado por otra parte a los 
altos niveles de eficiencia que se pueden ser alcanzar. 


La forma de onda de tensión del clase J puede ser 
“diseñada” usando las terminaciones pasivas apropiadas para 
el segundo armónico y para el fundamental. En este sentido, 
una componente fundamental elevada puede compensar las 
pérdidas de potencia debidas al uso de una carga reactiva, un 
resultado contra-intuitivo que se discute en detalle en [2]. El 
diseño de un clase J se caracteriza entonces por formas de 
onda de corriente y tensión a la salida tipo semi-sinusoide 
rectificada, con un solapamiento de fase entre las dos. Este 
modo de operación encaja muy bien dentro de lo que se 
conoce como técnicas de “diseño” de la forma de onda, 
descritas previamente por los autores en [7], [8]. El control 
independiente de la polarización y de la excitación, así como 
el load-pull activo multiarmónico, pueden ser usados en el 
“diseño” de las formas de onda de la corriente y de la tensión, 
respectivamente. 


 
Armónico Componente Normalizada 


de Tensión 


1 1.41∠45o 
2 0.50∠-90o 


Tabla 1. Terminaciones de carga del clase J ideal, asumiendo la existencia de 
dos armónicos. 


La forma de onda de la tensión de salida de un clase J -
asumiendo dos armónicos- se especifica en la tabla 1. 
Además, como se observa en la Fig. 1, que muestra las 
formas de onda de tensión y corriente extrínsecas simuladas, 
existe una correspondencia con las semi-sinusoides 


rectificadas y con solapamiento de fase, que se muestran en 
[2] para un amplificador clase J. 
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Fig. 1. Simulación de las formas de onda de tensión y corriente extrínsecas 


del amplificador clase J diseñado. 


De la forma de onda de la tensión de salida se pueden 
encontrar las impedancias a sintetizar al fundamental y al 
segundo armónico, según (1) y (2), lo que define el criterio 
de adaptación [9]. 


 


LLf jRRZ +=0                           (1) 
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La teoría que fundamenta una clase J de amplificación 
ideal asume la inexistencia de una tercera componente 
armónica en la forma de onda de la tensión, y por lo tanto Z3f0 
correspondiente a un cortocircuito. Este valor requerido de 
carga puede aproximarse fácilmente a través del efecto de la 
capacidad de salida del dispositivo como parte del diseño de 
la red de adaptación del amplificador de potencia.  


III. CONSIDERACIONES DE DISEÑO 


Para el diseño del amplificador clase J en UHF (770 
MHz) que se propone en este trabajo, se ha utilizado un 
transistor GaN HEMT de Cree Inc., el CGH35030. Se ha 
seguido una implementación de la redes de adaptación a la 
salida (multi-armónica), y a la entrada (al fundamental) 
usando bobinas y condensadores de alto factor de calidad. El 
esquemático del amplificador se muestra en la Fig. 2. 


 


 
Fig. 2. Circuito esquemático del amplificador Clase J diseñado. 


Los circuitos resonantes serie al tercer (L3c-C3c) y segundo 
armónico (L2c-C2c) permiten asegurar que las redes que se 
implementen a su derecha para la síntesis de la impedancia 
deseada a los armónicos inferiores no afectarán los valores 







  


 


conseguidos con los elementos empleados a su izquierda. El 
circuito resonante paralelo al tercer armónico (L3a-C3a), 
asegura una impedancia en el terminal de drenador cercana al 
abierto, de modo a que la terminación a este armónico en el 
drenador virtual (la fuente de corriente Ids) quede 
determinada por completo por la capacidad de salida del 
dispositivo (aun cuando no sea exactamente un cortocircuito, 
lo cual tampoco parece ser trascendental). El valor de 
inducción L2a permite ajustar la impedancia deseada en 
drenador al segundo armónico, mientras se implementó una 
red C paralelo - L serie (Cfp – Lfs) para conseguir la 
impedancia óptima al fundamental según los principios de 
operación previamente definidos para un clase J. Para el 
diseño de la red de adaptación de entrada se utilizó también 
una configuración L serie -  paralelo (Les – Cep), con el 
objetivo de lograr adaptación conjugada y maximizar 
entonces la ganancia y la PAE. 


La red de polarización se implementó a partir de 
condensadores que a la frecuencia de diseño se comportaran 
como cortocircuitos, y de bobinas que funcionasen muy cerca 
del abierto. Para evitar inestabilidades, también se añadieron 
condensadores que ofreciesen una terminación cercana al 
corto en bajas frecuencias, así como una resistencia de 50 Ω 
en la vía de polarización de puerta, que permitiría además 
limitar la corriente en caso de la entrada en conducción de la 
unión puerta - canal. Se añadieron además condensadores de 
desacoplo a la entrada y la salida del circuito para aislar la 
componente de continua y las redes de polarización. 


 


 
 


Fig. 3. Fotografía del amplificador Clase J implementado. 


En la implementación del circuito (ver Fig. 3), se 
emplearon inductores de núcleo de aire de Coilcraft y 
capacitores cerámicos de ATC. El sustrato sobre el cual se 
fabricaron las redes de entrada y salida es el 25N de Arlon, 
de constante dieléctrica 3.38, altura 0.762 mm y espesor 70 
µm. Las dimensiones son de 90 mm de ancho por 160 mm de 
largo, y fue montado sobre una superficie de aluminio de cara 
a garantizar buena masa y adecuada disipación de potencia 
(los elevados valores de eficiencia alcanzados, y que se 
presentarán a continuación, permitirían incluso prescindir del 
disipador si se operase en onda continua o con una señal de 
baja relación PAPR).  


IV. PRESTACIONES DEL AMPLIFICADOR CLASE J 


En esta sección se muestran los resultados de simulación 
y caracterización obtenidos para el amplificador de potencia 
clase J diseñado, ante una excitación de onda continua. 


A.  Sistema Experimental de Caracterización 


Las señales de excitación fueron enviadas al amplificador 
de potencia clase J a través del generador ESG E4438C de 
Agilent Techonologies, una vez pre-amplificadas gracias al 
empleo de un amplificador de propósito general y banda 
ancha de MiniCircuits. Para la polarización de puerta y 
drenador se utilizaron fuentes de DC, también de Agilent. El 
sistema de caracterización implementado se muestra en la 
Fig. 4. 


 


 
 


Fig. 4. Diagrama del sistema de caracterización empleado. 


Para la medida de la potencia a la salida, y una vez 
garantizada la existencia de un nivel despreciable de 
contenido espectral en los armónicos superiores (gracias a 
una medida previa con un analizador de espectro), se utilizó 
el conjunto medidor de potencia E4418B y sensor 8481A de 
Agilent. 


B.  Resultados de Simulación y Medida 


El funcionamiento del amplificador, frente a la potencia 
de la señal de RF de onda continua aplicada a su entrada se 
presenta en la Fig. 5. 
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Fig. 5. Ganancia, potencia de salida y PAE simulados (discontinua)              
y  medidos (continua) frente a la potencia de entrada, a VDD = 22V,              


VGG = -3.2 V y fc = 770 MHz. 


Las medidas se realizaron en el centro de la banda de 
interés, a 770 MHz. La tensión de drenador se fijó 
inicialmente en 22 V y la de puerta en -3.2 V, muy 
ligeramente por encima de la tensión de pinch-off del 
transistor. Para niveles de entrada muy altos, la potencia de 
salida se satura y la ganancia comienza a decrecer, mientras 
que la PAE continua creciendo. Para un nivel de excitación 
de 24 dBm se alcanza un valor máximo de PAE de 83.61%, 
una potencia de salida de 40.89 dBm (12.27 W) y una 
ganancia de 16.76 dB.  


En la Fig. 6 se muestra el comportamiento del 
amplificador, en este caso frente a la tensión de drenador. 







  


 


Estas características serían de interés si se desea modular 
dicha tensión con la envolvente, como ocurre en técnicas tipo 
envelope tracking (ET) o transmisores polares. La potencia 
de entrada se fijó en 24 dBm, valor para el cual la PAE 
alcanzó su valor máximo. Resulta interesante resaltar que, 
para un rango elevado de tensión, el valor de la eficiencia se 
mantiene por encima de 77%.  
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Fig. 6. Ganancia, potencia de salida y PAE simulados (discontinua)                                         


y  medidos (continua)  frente a tensión de drenador, a Pin= 24 dBm,       
VGG = -3.2 V y fc = 770 MHz. 


Los resultados de simulación y medida frente a la 
frecuencia se muestran finalmente en la Fig. 7. Se consigue 
una eficiencia de drenador de más 75% sobre un ancho de 
banda de 200 MHz (más de un 25% en términos de ancho de 
banda relativo o fraccional). 
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Fig. 7. Ganancia, potencia de salida y eficiencia de drenador simulados 
(discontinua) y  medidos (continua)  frente a frecuencia, a VDD = 22V,       


VGG = -3.2 V y Pin = 24 dBm. 


La potencia de salida y la ganancia del amplificador 
resultan ligeramente variables a lo largo de la banda de 
frecuencia analizada, manteniendo una diferencia entre el 
valor máximo y mínimo de aproximadamente 4 dB.  


En las medidas realizadas bajo régimen de onda continua, 
se ha verificado que las predicciones obtenidas de simulación 
no son siempre muy exactas. Esto es causado por diferentes 
factores, siendo el más significativo las incongruencias entre 
el modelo del transistor empleado y el comportamiento real 
del dispositivo. Son bien conocidas las limitaciones de 
muchos modelos no lineales para la predicción del 
comportamiento de amplificadores operados en modo 
conmutado. 


V. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado el diseño e 
implementación de un amplificador de potencia clase J 
basado en un transistor GaN HEMT de 30 W en la banda de 
UHF. Los resultados medidos le situan cerca del estado-del-


arte en el diseño de amplificadores altamente eficientes con 
esta tecnología. Se logra alcanzar una eficiencia por encima 
del 80 %, para un rango de barrido de VDD entre 10 y 35 V, y 
en el caso de la PAE frente a frecuencia se obtienen valores 
superiores al 70% para un ancho de banda de 200 MHz. 


Como líneas futuras se propone el uso de amplificadores 
similares en la implementación de arquitecturas emergentes 
de transmisión tales como el transmisor polar y el 
“outphasing”.  
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Abstract- An edge correction multiplication matrix is obtained 
by applying the stationary phase method to the radiation 
integral which results when the current densities given by the 
modified equivalent current approximation (MECA) [1] are 
used. The MECA method is based, in general, upon the oblique 
incidence of a plane wave at the interface between free space 
and lossy dielectric media. MECA reduces to the well-studied 
physical optics (PO) formulation in case of PEC scatterers. In 
the present work,  the version of the stationary phase method 
for three-dimensional equivalent source distributions is 
employed to calculate the asymptotic contribution of the 
integration boundary along the diffraction edge. This 
contribution of the critical boundary points is compared to the 
GTD (geometrical theory of diffraction) diffracted field in order 
to obtain the correction matrix by which the incident electric 
field vector is multiplied in MECA. 


I. INTRODUCCIÓN 
La óptica física (PO) es una técnica computacional de alta 


frecuencia ampliamente utilizada. El método MECA 
(modified equivalent current approximation) [1], [2] ha 
extendido la óptica física a materiales con pérdidas 
caracterizados por una permitividad efectiva compleja. En 
MECA, las corrientes eléctricas y magnéticas equivalentes se 
calculan asumiendo la incidencia oblicua de una onda plana 
en la discontinuidad. 


A diferencia de los métodos de onda completa, como el 
método de los momentos (MoM), las formulaciones PO y 
MECA no requieren elevadas cantidades de recursos 
computacionales para resolver, con un alto nivel de exactitud 
y eficiencia, problemas eléctricamente grandes. Sin embargo, 
ni PO ni MECA pueden evaluar correctamente la 
componente de los campos difractados por las cuñas y los 
filos de las geometrías dispersoras [3], [4]. 


Con el objetivo de corregir la aproximación de la PO, la 
teoría física de la difracción (PTD) fue desarrollada por 
Ufimtsev [5], [6]. La PTD emplea componentes de corriente 
adicionales calculadas mediante la comparación entre los 
resultados de la formulación PO y las expresiones exactas de 
campos dispersados obtenidas resolviendo analíticamente 
determinados problemas de difracción canónicos. 


Ha habido muchas propuestas para corregir de forma 
general y eficiente, sin usar el enfoque de la PTD, el hecho 
de que las integrales de la PO proporcionan ondas difractadas 
incorrectas. En algunas de estas propuestas, se aplican 
determinadas versiones del método de fase estacionaria 
(MFE). 


El MFE es una técnica matemática que hace uso de las 
variaciones rápidas de fase del integrando de la integral de 
radiación [3], [7], [8]. Esta variación de fase provoca una 
oscilación en el factor exponencial del integrando que 
autocancela las contribuciones debidas a la mayoría del 
dominio de integración. La solución de la integral se 
aproxima asintóticamente por las contribuciones de ciertos 
puntos críticos distribuidos sobre las superficies dispersoras. 
La variación de fase es más lenta en las proximidades de 
estos puntos. En el análisis de la difracción, los puntos 
críticos de interés están situados en los límites del dominio 
de integración de cada superficie. En el ámbito del 
electromagnetismo, la mayoría de las aplicaciones publicadas 
del MFE versan sobre integración en una dimensión, o bien 
están relacionadas con métodos de análisis numérico [7], [8]. 


Umul mitigó el mencionado defecto de difracción 
modificando, en el caso bidimensional, la estructura 
matemática de la PO de acuerdo a tres axiomas [9]. En la 
sección 5.6 de [3], James propone factores escalares 
multiplicativos de corrección, obtenidos mediante el MFE de 
una variable. Para deducir estos factores, considera un 
problema de difracción bidimensional en filo, donde el 
dispersor es un semiplano PEC (conductor eléctrico 
perfecto). Ando et ál. estudiaron una modificación de una 
reducción de la PO a una integral de línea [10]. Shijo et ál. 
publicaron en [11] unos coeficientes de difracción de la PO 
obtenidos mediante la aplicación del MFE de una variable en 
el caso PEC bidimensional. Modificaron a continuación los 
vectores normales a la superficie con la finalidad de convertir 
los citados coeficientes de difracción de la PO en los de la 
GTD (teoría geométrica de la difracción). Para extender sus 
resultados al caso tridimensional, introdujeron pesos de 
ponderación empíricos. 


En este trabajo presentamos una matriz de corrección que 
extiende de tres formas los antedichos resultados publicados 
por James en la sección 5.6 de [3]. En nuestro desarrollo 
teórico, empleamos una versión tridimensional del MFE 
aplicado a una integral que contiene las densidades de 
corriente dadas por MECA. En consecuencia, nuestro 
enfoque extiende los resultados de James al caso 
tridimensional y también a dispersores que pueden no ser 
PEC. Además, a diferencia de las técnicas de [3], [11], los 
ángulos interiores de cuñas dispersoras considerados no son 
necesariamente nulos. 







  


 


Este artículo se divide como se explica a continuación. La 
sección II introduce un sistema de coordenadas relativo al 
filo de difracción considerado. Este sistema será usado a lo 
largo del artículo en los cálculos de difracción. En la sección 
III, se emplea el MFE para calcular la contribución asintótica 
de un límite de integración coincidente con el filo de 
difracción objeto de estudio. Posteriormente, una 
comparación matemática entre los resultados analíticos del 
MFE y la formulación GTD se presenta en la sección IV. La 
matriz de corrección de la difracción para MECA se extrae 
de esta comparación. La sección V incluye resultados de 
simulaciones. 


II. SISTEMA DE COORDENADAS RELATIVO AL FILO 
Para nuestro análisis de difracción, consideramos una 


superficie plana con un vértice situado en el origen de un 
sistema de coordenadas cartesianas, como muestra la Fig. 1. 
La posición de este origen es relevante para la aplicación del 
MFE en la sección III. La superficie en la cual aplicamos el 
MFE es una de las caras de una cuña con ángulo interior α . 
El vector unitario ẑ  es tangencial al filo de la cuña 
analizada, y el vector ŷ  es la normal a la superficie. 
Notemos que la dirección de ẑ  debe ser tal que x̂  esté 
dirigido hacia el interior de la superficie considerada, como 
se ve en la Fig. 1. Asumimos que una onda plana y 
homogénea incide en la discontinuidad. 


El campo eléctrico incidente se expresa en componentes 
paralelas y perpendiculares al plano de incidencia relativo al 
filo; es decir, el plano que contiene ẑ  y el vector ˆ


ik  que 
define la dirección de incidencia. De manera similar, las 
componentes del campo difractado se toman paralelas y 
perpendiculares al plano de difracción relativo al filo; es 
decir, el plano que contiene ẑ  y el vector unitario ˆ


dk   que 
denota la dirección de observación. Estas dos 
descomposiciones consisten en expresar el campo eléctrico 
incidente en las componentes esféricas relativas al filo îφ  y 


îθ , ilustradas en la Fig. 1, y el campo difractado en las 


componentes esféricas d̂φ  y d̂θ . En la Fig. 1 también se 
representa el sistema cartesiano relativo al filo. 
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Fig. 1. Sistema de coordenadas cartesianas relativo al filo, junto con los dos 
planos empleados para definir la descomposición de los vectores de campo 


eléctrico incidente y difractado. 


Es preciso expresar las componentes de los campos como 
acabamos de indicar para poder comparar los resultados del 
MFE con los proporcionados por la GTD. 


Los vectores unitarios îφ , îθ , d̂φ  y d̂θ  se calculan como 
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× ×
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i d
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z kz k k k
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Los ángulos iθ , iφ  y dφ  representados en la Fig. 1 pueden 
determinarse analíticamente con las siguientes expresiones: 
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con 0 arccos( )u π≤ ≤  y  
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III. MFE APLICADO A UNA INTEGRAL DE RADIACIÓN CON LAS 
CORRIENTES DE MECA 


Según el método MECA [1], las densidades de corriente 
magnética y eléctrica sobre la superficie considerada se 
calculan con las dos ecuaciones siguientes respectivamente:  


1


1
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1
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k r
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k r
TE TE


M e n e
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donde 1η  y 1k  son respectivamente la impedancia y el número 
de onda en el medio de incidencia. ( )TE TMR R es el coeficiente 
de reflexión TE (TM) para el campo eléctrico. Las expresiones 
de TER  y TMR  pueden encontrarse en [1], [13]. En la ecuación 
(4), ( ,0, )x z=r  denota un vector de posición sobre la 
superficie dispersora, y la dirección de incidencia es 


               ˆ ˆ ˆ ˆsin cos sin sin cosi i i i iθ φ θ φ θ= − − +ik x y z .          (5) 


En términos de la notación de la Fig. 1, es posible efectuar las 
siguientes sustituciones en (4): 


     ˆ ˆ=n y ,  
ˆ ˆˆ
ˆ ˆ


×
=


×
i


TE
i


k ye
k y


,  ˆˆcos sin sininc i iθ θ φ= − ⋅ =iy k .   (6) 


Para expresar (4) en función de las componentes del campo 
eléctrico incidente según îφ  y îθ , se realiza la siguiente 
transformación: 
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Como se muestra en el capítulo 2 de la referencia [3], el 
campo dispersado total SE  puede expresarse como 
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donde R  es la distancia desde un punto ( ,0, )x z=r , sobre la 
superficie considerada en la cuña, hasta un punto de 
observación situado en ˆs dk , y R̂  denota el vector unitario en 
esta dirección. La variable s  es la distancia desde el origen 
hasta el punto de observación. Se satisface que 
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La integral de la ecuación (8) puede reescribirse como 
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S


j ex z dx dz
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= − ∫∫SE F ,               (10) 
 


donde ( , )x zF  es un vector que incluye todas las operaciones 
vectoriales en (8), ( , )R x z  queda definida en (9), y la función 
de fase ( , )f x z  puede expresarse como 


 ˆ( , ) ( ) sin cos cos ( , )i i if x z R x z R x zθ φ θ= − ⋅ + = − −ik r . (11) 


De lo expuesto en la subsección III.B de [7] (véase 
también [8]) se puede inferir que los puntos críticos situados 
sobre el filo de difracción deben verificar: 


                                        
0


( , ) 0
x


f x z
z =


∂
=


∂
.                         (12) 


En nuestro caso, estos puntos críticos son de la forma 
(0,0, )Cz . Además, puesto que nuestro objetivo es comparar 
con la formulación de la GTD, imponemos d iθ θ= . Es decir, 
solo aplicamos nuestra técnica de corrección en aquellas 
direcciones que cumplan d iθ θ= . Esta condición equivale al 
llamado cono de Keller en la GTD. En consecuencia: 
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La ecuación anterior tiene una única solución 0Cz = . 
Notemos que, aunque obtenemos un punto crítico en un 
vértice, este punto representa la contribución asintótica de 
todo el filo, como se explica en la subsección III.C de [7]. La 
contribución de este punto a la integral de radiación queda 
determinada mediante la siguiente expresión [3], [7], [8]: 
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La aproximación asintótica de (14) es válida cuando el valor 
0v  de la ecuación (12) de [7] es mayor que 3, esto es, 0 3v > .  


Hemos confirmado que en los casos analizados en este 
artículo se cumple que 0 1v k s∝ , así que la aproximación 
es válida en campo lejano absoluto ( 1k s → ∞ ). 


Sustituyendo los valores de las derivadas en (14) se 
obtiene: 
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Como se describe en la subsección 2.2 de [14] (para el caso 
bidimensional), el campo d


MFEE  expresado en (15) representa 
una componente de óptica geométrica.  


Finalmente, evaluando (0, )CzF  y calculando sus 
proyecciones sobre d̂φ  y d̂θ , es posible escribir (15) como 
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Como ya hemos comentado, la expresión (16) puede 
identificarse con un campo difractado de óptica geométrica. 
Los coeficientes de difracción de la matriz de (16) se 
comparan con los de la GTD para efectuar la corrección. 


IV. MATRIZ DE CORRECCIÓN DE LA DIFRACCIÓN 
Los coeficientes de la GTD bidimensional de Luebbers 


[15], han sido recientemente extendidos en [16] al caso 
tridimensional. Estos coeficientes extendidos dependen de los 
ángulos de (2) y de TER  y TMR  (por tanto, también dependen 
de los parámetros eléctricos del medio dispersor). Los 
coeficientes de difracción de [16] se pueden expresar, igual 
que los de la ecuación (16), en forma matricial: 
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Comparando (16) y (17), podemos multiplicar el campo 
incidente de (16) por una matriz de corrección  C tal que 
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Lamentablemente, las ecuaciones generales para los 
elementos de la matriz de corrección son demasiado 
complicadas como para escribirlas en este artículo. Sin 
embargo, sí que presentamos resultados analíticos inéditos 
para un caso particular que tiene interés práctico. 
Consideremos una superficie PEC, para la que siempre se 
cumple 1TE TMR R= = −  ( TMR  se refiere aquí a la reflexión del 
campo eléctrico, por eso su valor no es 1). En este escenario, 
si la superficie pertenece a una placa PEC fina con 0α = , 
entonces la matriz de corrección queda: 


1sec( / 2)sin( / 2) cos( )[cos( ) cos( )]csc( / 2)csc( / 2)
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0 cos( / 2)csc( / 2)


i d i d i d i
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C
φ φ θ φ φ φ φ


φ φ


 − + =   
 


(19) 


Tomando / 2iθ π=  en (19), se obtiene, como era de 
esperar, una matriz diagonal cuyos elementos son exactamente 
los factores de corrección explicados en la sección 5.6 de [3] 
para el caso PEC bidimensional. Las expresiones de estos 
factores, que pueden deducirse como un caso particular de los 
resultados del presente artículo, también fueron publicadas en 
la sección III de [17]. 







  


 


V. RESULTADOS DE SIMULACIONES 
En la implementación de MECA descrita en [1], la 


integral de radiación se descompone en contribuciones de 
facetas triangulares resultantes de discretizar la superficie. 
En este trabajo, se ha utilizado el mismo procedimiento para 
la implementación computacional. La matriz de corrección 
solo se aplica al campo eléctrico incidente en aquellas facetas 
que tienen un lado coincidente con la porción de un filo. 


Las Figs. 2 y 3 muestran comparaciones entre los 
resultados de campo lejano obtenidos con: MECA original, 
MECA modificado con la corrección descrita en este trabajo, 
y una versión general de MoM basada en [18] válida para 
dispersores penetrables. Para ambas figuras, se simuló una 
onda plana, con incidencia normal, cuyo campo eléctrico 
tiene amplitud 1 V/m y está polarizado según x̂ . Notemos 
que, en esta sección, nos referimos a un sistema global de 
coordenadas, diferente al de la sección II, donde aquí ẑ  es el 
vector normal a la superficie. 


La geometría correspondiente a la Fig. 2 es una placa 
PEC cuadrada cuyo lado mide 3 cm, situada en el plano XY. 
En este ejemplo la frecuencia de simulación es  f=94 GHz. 


Para la Fig. 3, la geometría consiste en un ortoedro cuyo 
espesor en la dirección de incidencia es grande comparado 
con la profundidad de penetración. La onda incide 
normalmente en una cara cuadrada de 3 m de lado situada en 
el plano XY. El ortoedro está compuesto por un material 
dieléctrico con pérdidas caracterizado por: 2 0µ µ= , 


2 015ε ε= , 2 0,1 S/mσ = ,  f=300 MHz. 
 


 
Fig. 2. Comparación a una frecuencia de 94 GHz para una placa PEC 


cuadrada de lado 3 cm. 
 


 
Fig. 3. Comparación a una frecuencia de 300 MHz para un ortoedro 


dieléctrico con 2 015ε ε= , 2 0,1 S/mσ = . 


VI. CONCLUSIONES 
Este artículo presenta una técnica para corregir la 


difracción en un método de óptica física modificado, 
conocido como MECA, válido para objetos que no son 


conductores eléctricos perfectos. Hemos extendido los 
resultados de [3] al caso tridimensional, a dispersores no 
necesariamente PEC, y a cuñas con ángulo interior no nulo. 


Los resultados de las simulaciones muestran que la 
coincidencia entre MECA y un método de onda completa se 
incrementa al aplicar la técnica de corrección descrita. 
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Abstract- GEODA project started in 2006 as a complex and 
ambitious project in the smart antenna field. GEODA is a 
multiple planar array smart antenna working at 1.7 GHz 
designed to receive and automatically track several LEO 
satellite signals simultaneously [1-4]. GEODA evolved to 
GEODA-GRUA since transmission capabilities were given to 
the original idea [5-6], so that radiofrequency sub-systems had 
to be re-designed and digital management subsystem modified 
acordingly. In this paper, improvements in the 
reception/transmission (T/R) modules as well as in the Control 
Subsystem are presented, keeping the original radiating 
element. 


I. INTRODUCCIÓN 
En las estaciones base de enlaces satelitales es común 


encontrar grandes reflectores parabólicos [7]. A pesar de que 
sus prestaciones y metodología de diseño son bien conocidos, 
también incorporan desventajas como la necesidad de 
complejos sistemas mecánicos de sujeción y seguimiento, la 
imposibilidad de recibir dos señales simultáneamente o los 
altos costes de mantenimiento, entre otros. Como alternativa 
se proponen las agrupaciones de antenas en las que se 
combinan técnicas de procesado de señal con redes de 
conformación [8]. Como ventajas cabe señalar la 
modularidad y la flexibilidad, su uso eficiente del espectro y 
sobre las demás, la capacidad de seguimiento multiseñal. Por 
el contrario, la dificultad de su diseño e implementación es 
elevada. 


La estructura de la antena GEODA-GRUA puede 
encontrarse en [9] y en ella pueden diferenciarse básicamente 
tres estratos: Sistema de Radiación, Sistema de 
Radiofrecuencia y Sistema de control. El último gobierna al 
segundo, de manera que las propiedades electromagnéticas 
de la antena se ajusten a las necesidades de los enlaces sobre 
los que se estén transmitiendo/recibiendo datos. Desde el 
origen del proyecto, el elemento radiante individual consiste 
en un parche doble apilado con dos puntos de alimentación 
en cuadratura, de manera que se consigue polarización 
circular. Éstos se agrupan en celdas de tres elementos, 
constituyendo así un subarray con control electrónico. Las 
celdas se agrupan de quince en quince generando paneles de 
cuarenta y cinco elementos radiantes. 


Asimismo, la estructura global se divide en dos partes, 
cada una con treinta paneles triangulares, en total 2700 
parches dobles apilados. Los primeros treinta paneles 
componen una estructura hemisférica soportada por un 
cilindro recubierto por las otras treinta agrupaciones de 


quince celdas. Las dimensiones de las diferentes partes se 
recogen en [10]. 


En los apartados II y III se recogen las últimas mejoras en 
términos de radiación y de control, respectivamente, 
adecuándose a las necesidades del enlace recogidas en Tabla 
1 . 


II. MÓDULO TRANSMISIÓN/RECEPCIÓN 
Los módulos de transmisión/recepción (T/R) permiten  


amplificar y controlar el desfasaje entre señales tanto en la 
rama transmisora como en la receptora, proporcionando un 
controlador de apuntamiento electrónico de haz adaptativo en 
todo el rango de frecuencias de trabajo. Son varias las 
configuraciones de módulo transmisor/receptor que se han 
estudiado [5-6]. Como muestra Fig. 1, el diseño 
implementado está formado por un acoplador híbrido, que 
permite obtener doble polarización; un conmutador doble 
port doble throw (DPDT), que selecciona el sentido de 
polarización circular asociada a cada rama, transmisora y 
receptora; dos amplificadores de bajo ruido (LNAs), uno para 
transmisión y otro para recepción; un conmutador single port 
doble throw (SPDT), con el que se elige el sentido de trabajo 
de la antena; y desfasadores de 4 bits compartido por ambas 
ramas, que introducirán los desfases múltiplos de 22.5º 
necesarios para obtener el haz deseado. Los dispositivos de 
montaje superficial seleccionados se han elegido tratando 
tanto de simplificar los circuitos RF considerando el 
consumo, las pérdidas de inserción y el tamaño ocupado. 


 
Fig. 1. Esquema circuitos de RF y celdas de subarray 


Las señales recibidas/transmitidas por los 3 módulos T/R 
de cada celda se dividen/combinan utilizando un circuito 
compuesto por 3 acopladores híbridos, sustituyendo el 
circuito Wilkinson utilizado en diseños previos [5-6]. El 
circuito divisor/combinador conecta la señal con un módulo 







  


 


T/R general de toda la celda que amplifica la señal. Debido a 
la dualidad en las ramas transmisor/receptor, se han usado 
dos conmutadores SPDT para seleccionar el camino de 
amplificación de dicha señal. Además, cada módulo T/R 
tiene asociado un acoplador direccional de -25 dB que 
permite obtener una señal de test en transmisión de la celda. 
Para comprobar el correcto funcionamiento del módulo en 
recepción se toma una medida en el circuito 
divisor/combinador de celda. 


Cada celda tendrá asociado un circuito multicapas donde 
se diferencian dos partes. La parte superior contiene el 
circuito de radiofrecuencia, el cual ha sido implementado en 
tecnología microstrip. El sustrato utilizado ha sido el 
RO4003C con un espesor de 0.5 mm, una permitividad 
relativa de 3.55, y una tangente de pérdidas δ de 0.0021. La 
parte inferior constituye el circuito de control y continua, el 
cual ha sido implementado en FR4 con un espesor de 0.5 
mm. Ambas partes están separadas por un plano de masa con 
el fin de eliminar los posibles acoplos. Las conexiones entre 
ambas capas se han realizado utilizando siempre y 
únicamente vía metalizadas desde la capa superior a la 
inferior. La Fig. 2, muestra el layout del circuito 
correspondiente a una celda. Cabe destacar que los circuitos 
implementados han sido miniaturizados respecto a diseños 
anteriores. 


 


 
Fig. 2. Circuito de radiofrecuencia de celda 


Para calcular la potencia permisible que tendrá que ser 
transmitida por cada 15 celdas que forman el array triangular 
completo, se ha realizado un un estudio de la potencia 
máxima que puede circular por el sistema. Asimismo, se 
realizará una estimación de la potencia recibida por cada 
parche tomando los niveles de potencia medidos en el 
receptor de cada panel. 


Se considera como límite de potencia para cada 
componente su punto de compresión (P1dB), para garantizar 
que se trabaja con la máxima ganancia posible: híbrido, 
máxima potencia a la entrada 41 dBm; amplificador, P1dB a 
la salida 11 dBm; conmutadores SPDT y DPDT , P1dB a la 
entrada 31 dBm; desfasador, P1dB a la entrada 22 dBm. 


A.  Esquema transmisor 
Debe asegurarse que la potencia transmitida a cada panel 


no sature ningún componente. En nuestro caso, el 
amplificador es el elemento más propicio a limitar el nivel de 
potencia al presentar una P1dB menor. 


 


 
Fig. 3. Cadena transmisión 


La potencia transmitida viene limitada por el segundo 
amplificador, de modo que considerando 11 dBm a su salida 
y teniendo en cuenta los elementos divisores y circuitos 
asociados a la cadena de transmisión, la potencia de entrada 
del transmisor de cada panel ha de estar por debajo de los 9.8 
dBm para no superar los límites. La potencia radiada para un 
panel que agrupa la potencia de 15 celdas, que a su vez están 
compuestas de tres parches, se estima en 27.5 dBm, lo que es 
suficiente para hacer las pruebas de transmisión que requiere 
el sistema en tierra. En futuros montajes se prevé un 
incremento en la potencia de emisión utilizando 
amplificadores de mayor potencia para el sistema de satélite. 


B.  Esquema receptor 
En recepción conviene incluir el amplificador de bajo 


ruido lo más cerca posible del elemento radiante. En este 
caso entre los elementos radiantes y los amplificadores se 
incluye sólo el híbrido y el conmutador, lo que presenta unas 
pérdidas de 1.3 dB. Unido este factor a la figura de ruido del 
amplificador (1.3dB), se puede estimar una figura de ruido 
total del conjunto de 2.6dB. Dado que la ganancia de antena 
se ha medido entre 18 y 21 dB dependiendo de la dirección 
de apuntamiento, se puede establecer un factor G/T entre -3 y 
-6dB/K  


 
Fig. 4. Cadena recepción 


El consumo se ha calculado considerando el valor 
corriente consumida por cada integrado que aparece en la 
hoja de características: amplificador 5 mA en low IP3, 0 mA 
en bypass y alimentación 3 V; conmutador 20 µA y 
alimentación de 3 V; desfasador 5 mA y alimentación de -5 
V. 


El diseño contiene dos conmutadores, dos amplificadores 
y un desfasador. Los conmutadores suponen un consumo 
bajo pero constante de 120 µW. No será necesario disponer 
de los dos amplificadores simultáneamente, de tal forma que 
únicamente necesitaremos tener en modo low IP3 sólo uno 
de los dos. El consumo debido a la cadena amplificadora será 
de 15mW. El desfasador siempre estará en funcionamiento y 
tendrá un consumo de 25 mW. 


El consumo de los tres parches de una celda será de 40.12 
mW. El consumo total de la parte de radiofrecuencia de una 
celda, considerando además el amplificador de entrada/salida 
presente en cada una de ellas es de 55.12 mW. 


Una aproximación del balance de enlace para un satélite 
en órbita LEO, asumiendo como caso peor de propagación el 
correspondiente a una elevación de 6º, se resume en la Tabla 
1. Para la realización del balance de enlace se asume una 
modulación QPSK para la señalización de TT&C del satélite 
en el escenario de estudio, y se necesita una !" !"~10  !" 







  


 


para cumplir con requisitos con una BER < 10-5. La tasa de 
transmisión ! =   1  !"#$. Además, la atenuación por gases y 
lluvias se asume aproximadamente 2 dB para la frecuencia de 
trabajo y la elevación definida para el caso peor.  


Tabla 1. Resultados del balance de enlace 


1.7 GHz 
GS <-> S/C 


Uplink Downlink 
Transmisor:  


PTX [w] 5 0.4 
Ant. Eff % 50 55 


Collecting area [m2] 5 - 
Ant. Gain [dB] 29 6 


Ɵ-3dB 5.5 - 
EIRP [dBW] 35.5 2.5 


Receptor:  
Ant. Eff % 55 50 


Collecting area [m2] - 5 
Ant. Gain [dB] 6 29 


Ɵ-3dB - 5.5 
Antenna LNAs [dB] 20 - 


G/T [dBK] 2 7 
Margen [dB] >10 >10 


 


III. SUB-SISTEMA DE CONTROL 
 
El objetivo del sub-sistema de control es el de gestionar 


los diferentes dispositivos que conforman el array de antenas. 
Estos dispositivos son, para el caso de la GEODA, los 
desfasadores, amplificadores de bajo ruido (LNA) y 
conmutadores. Mediante la configuración de estos elementos 
del array, se sintetiza el diagrama del array para apuntar a 
una dirección deseada gobernada por los pesos de 
conformación estimados previamente. Además, se controla el 
estado de los LNAs y el nivel de atenuación del control 
automático de ganancia ACG. Por otro lado, con el apropiado 
control del array y sus conmutadores, se utilizan los 
acopladores de -25dB para introducir la señal de test a los 
circuitos de RF y realizar la calibración off-line de las 
diferentes ramas RF del array. 


El sub-sistema de control consta de dos partes principales  
[11], que son la arquitectura hardware y el software de 
control. Como se mencionó anteriormente, la GEODA ha 
sido diseñada con sub-arrays planos triangulares de 45 
elementos radiantes (panel). Cada uno de estos paneles está 
compuesto de 15 sub-arrays de tres elementos radiantes 
(celda).  


A.  Arquitectura hardware 
Partiendo de este diseño modular de la antena, el sistema 


de control tiene dos niveles fundamentales de control y 
direccionamiento de datos. Esto hace que el diseño de las 
capas de control se pueda simplificar y reducir el uso de 
dispositivos inteligentes y costosos como lo son los micro-
controladores que se utilizaron para cada celda en diseños 
anteriores [4] y [13]. Así, en el diseño actual del sub-sistema 
de control gracias a la posibilidad de simplificar la 
arquitectura utilizando expansores I2C - I/O (PCA8575PW) 
como se presenta en la Fig. 5, se puede controlar los módulos 
T/R, LNAs y señal de test de cada celda. 


Los expansores I2C seleccionados para la 
implementación son capaces de transmitir la información que 
reciben por el puerto I2C a los puertos I/O binarios, 


transmitiendo así la información que corresponde a cada 
celda asociada a una dirección física. La conexión de la 
estación de trabajo (PC) a los micro-controladores de  cada 
panel se realiza con puerto serial del estándar RS-485. 


 


 
Fig. 5. Esquema de la arquitectura de control 


B.  Software de Control 
El software del sub-sistema de control, es capaz de 


realizar las operaciones de medidas, caracterización y 
calibración de la antena, además de las operaciones de 
seguimiento de satélites basado en algoritmos de 
conformación con referencia espacial. Así, el componente 
software del sub-sistema de control realiza cuatro tareas: 
seguimiento de Satélites, medidas automatizadas en cámara 
anecoica, medidas automatizadas de los parámetros S21 de 
los circuitos RF para su caracterización y obtención de los 
pesos de compensación en los procesos de calibración, y por 
último, la ejecución del protocolo de estimación de los pesos 
de calibración con la señal de test. 


 


 
Fig. 6. Interfaz usuario del software de control 


 


C.  Palabras de control 
Partiendo del circuito de RF presentado en el esquema de 


la Fig.1 y de la arquitectura del sub-sistema de control, se 
definen las palabras de control para enviar los bits necesarios 
con los comandos a los componentes de cada una de las 
celdas de un panel. Para ello, se ha decidido utilizar dos bytes 
como palabras de control, palabra de actualización y palabra 
de control.  


La palabra de actualización se utiliza para cargar el 
estado de los desfasadores, conmutadores y amplificadores 
de cada rama perteneciente a un elemento radiante de la 
celda, y de su actualización. En la rama del circuito RF de un 
elemento radiante se debe controlar el estado del conmutador 
DPDT para la seleccionar la polarización, y los estados de los 
amplificadores y el conmutador SPDT para establecerla 
dirección de comunicación del módulo T/R. Solo cuatro bits 
son necesarios para controlar estos cuatro componentes 







  


 


gracias al diseño del modulo T/R. Además, los desfasadores 
necesitan otros cuatro bits completando el byte de la palabra 
de actualización. 


La palabra de control está compuesta por dos bits que 
controlan el conmutador del acoplador de -25dB para la señal 
de test, y dos bits para controlar el amplificador general de 
celda. Cada celda necesita la estimación de estado de 28 bits, 
que gracias al diseño del circuito de RF con su módulo T/R 
se reduce a enviar 12 bits de comandos con las palabras de 
control. 


IV. CONCLUSIONES 
La actualización de los sub-sistemas de RF y control de la 


GEODA ha sido explicado junto con sus componentes mas 
importantes y novedosos del sistema.  


El complejo Sistema de Control de la antena GEODA que 
ha sido testeado y verificado con éxito en su versión anterior 
debe pasar ahora, por las pruebas de validación e integración 
de sub-sistemas, además de la verificación de cumplimiento 
de todos los requisitos planteados en esta etapa del proyecto. 


 Al igual que sus sistema anterior, el sistema de control 
automatiza las medidas necesarias para la caracterización y 
verificación de componentes y sub-sistemas reduciendo en 
más de treinta veces el tiempo necesario para tal 
procedimiento. 
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Resumen—SC-FDMA is nowadays a promising technology for
uplink transmission in 4G mobile communications systems. That
is mostly due to its favorable envelope characteristics, its low
PAPR and to the fact its performance is slightly worse than that
of OFDMA. In this paper we provide an analysis of the BER for
a SC-FDMA transmission over a Rayleigh fading channel when
ideal linear frequency-domain equalization is applied. We derive
expressions for the BER under the assumption of independence
among allocated sub-carriers and verified through simulations.


I. INTRODUCCIÓN


SC-FDMA (Single Carrier Frequency Division Multiple
Access) puede describirse como una versión de OFDMA
(Orthogonal Frequency-Division Multiple Access) en la que
se utiliza precodificación en forma de operaciones de DFT
(Discrete Fourier Transform) e IDFT (Inverse DFT). Esta
precodificación reduce significativamente las fluctuaciones de
la envolvente y una menor PAPR (Peak-to-Average Power
Ratio) [1]. Estas caracterı́sticas permiten reducir el coste de
los terminales y aumentar su autonomı́a y es por lo que
SC-FDMA fué elegida para el enlace ascendente en LTE
(Long Term Evolution) [2]. Al igual que en OFDMA, en
SC-FDMA las portadoras asignadas pueden ser continuas
(Localized FDMA, LFDMA) o estar distribuidas en el ancho
de banda del sistema (Interleaved FDMA, IFDMA).


En [3] se emplean expresiones semianalı́ticas para realizar
un primer estudio de la BER en SC-FDMA mientras que en
[4] se analiza el uso de precodificación LTE para combatir
la naturaleza selectiva en frecuencia del canal En [5] los
autores presentan expresiones para la BER cuando se apli-
ca ecualización ZF (Zero-forcing) en frecuencia (Frequency
Domain Equalization, FDE). Este artćulo completa al anterior
al analizar también la ecualización MMSE (Minimum Mean
Square Error). En la sección II se presenta el modelo de
sistema empleado para analizar el ruido mejorado tras la
ecualización en frecuencia en SC-FDMA; primero para ZF
en la sección III y después para MMSE en la sección IV. Los
resultados obtenidos permiten derivar expresiones cerradas
para la BER en ambos casos en la sección V. Por último,
se presentan las conclusiones.


II. MODELO DE SISTEMA SC-FDMA
El proceso de transmisión en SC-FDMA es similar al de


OFDMA como se muestra en la Fig. 1. Para un usuario
determinado, se mapea la secuencia de bits transmitidos a
una constelación de sı́mbolos complejos (p.ej., BPSK o M-
QAM). La secuencia compleja resultante x es transformada


por un bloque de precodificación, consistente en una DFT,
antes de ser mapeado sobre el subconjunto de Nc portadoras
asignadas. Para un vector de información de Nc sı́mbolos
complejos x, el sı́mbolo complejo precodificado XNc se
obtienen multiplicando por la matriz unitaria de Fourier F
que realiza la Nc-DFT antes mencionada. Cada elemento en
F se define como Fj,k = e


2πi
Nc


jk/
√
Nc con FFH = I.


Time


NC-DFT Mapping M-IFFT CP
x XNc
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Fig. 1. Esquemas de transmisor y receptor para SC-FDMA


La secuencia precodificada, representada por el vector co-
lumna XNc , es mapeada en el subconjunto de sub-portadoras
asignadas, es decir, sobre Nc de las M sub-portadoras que
componen el ancho de banda total del sistema. El subconjunto
puede consistir en un grupo de sub-portadoras adyacentes
(LFDMA) o entrelazadas (IFDMA) [1] y es determinado por
la matriz de mapeo L de tamaño M×Nc para la cual Li,j = 1
si el sı́mbolo precodificado j es transmitido sobre la sub-
portadora i y cero en otro caso.


El sı́mbolo en el dominio de la frecuencia es definido
como XM = LXNc ; en consecuencia, las sub-portadoras
no asignadas son forzadas a cero. A partir de este punto, el
proceso de transmisión es similar al de OFDMA: mediante
una M -IDFT se convierte cada sı́mbolo en el dominio de la
frecuencia XM en un sı́mbolo en el dominio del tiempo al
que posteriormente se le añade un prefijo cı́clico para evitar
la interferencia intersimbólica.


En el receptor (Fig. 1b) se asume que, gracias a una estima-
ción perfecta del canal y a que el sistema está sincronizado,
se evitan interferencias entre usuarios. Tras suprimir la parte
correspondiente al prefijo cı́clico, el sı́mbolo en el dominio del
tiempo es convertido mediante una M -DFT en un sı́mbolo







en el dominio de la frecuencia YM. Se aplica entonces la
matriz LH para realizar el demapeo y las Nc sub-portadoras
asignadas YNc en el receptor pueden expresarse como


YNc = LHHMLFx+ LHηM , (1)


donde ηM es el vector de ruido cuyas entradas son va-
riables aleatorias gaussianas complejas CN (0, N0) i.i.d. y
la respuesta en frecuencia del canal con desvanecimientos
Rayleigh para cada sub-portadora está representada por la
matriz diagonal HM de tamaño M × M cuyos elementos
son variables aleatorias complejas y circularmente simétricas
[6]. Debe tenerse en cuenta que el módulo de la respuesta en
frecuencia para un canal con desvanecimiento Rayleigh sigue
la misma distribución de probabilidad.


La expresión para el sı́mbolo recuperado en el dominio de
la frecuencia tras la ecualización FDE X̃Nc resulta


X̃Nc = WYNc = WHFx+WLHηM , (2)


donde H = LHHML es una matriz diagonal de tamaño
Nc × Nc cuyos elementos no nulos h = diag(H) son las
respuestas en frecuencia del canal para cada una de las sub-
portadoras asignadas y η = LHηM es un vector con los
valores de ruido complejo correspondientes. Los elementos
de h se asume que son variables aleatorias complejas i.i.d.;
tal asunción es válida si la separación entre sub-portadoras
asignadas de manera consecutiva es mayor que el ancho de
banda de coherencia del canal con desvanecimientos conside-
rado.


La matriz de ecualización W tiene tamaño Nc ×Nc y se
define para ZF-FDE como


WZF = (HHH)−1HH , (3)


mientras que para MMSE-FDE resulta


WMMSE =


(
N0


ES
I+HHH


)−1


HH , (4)


donde ES y N0 son la potencia de señal y de ruido respecti-
vamente.


Previamente a la etapa de detección, se realiza una preco-
dificación inversa mediante una Nc-IDFT. Para ZF-FDE, la
expresión para el k-ésimo sı́mbolo recibido viene dada por


x̃k = xk +


Nc∑
j=1


F ∗
j,k


hj
ηj = xk +


Nc∑
j=1


η̂j,k = xk + η̃k (5)


donde η̂j,k =
F ∗
j,kηj


hj
.


Puede observarse que, tras la ecualización ZF-FDE, cada
sı́mbolo recibido es el resultado de añadir un término de ruido
efectivo η̃k al sı́mbolo transmitido originalmente (eq. (5)).
Por tanto, cuando se aplica ZF-FDE, el ruido efectivo es la
suma de términos de ruido elementales η̂j,k (ruido mejorado)
para cada sub-portadora asignada, siendo cada uno de esos
términos elementales equivalente al ruido mejorado en OFDM
cuando se aplica ZF-FDE.


Para MMSE-FDE, la expresión en el dominio del tiempo
para el k-ésimo sı́mbolo recibido tras la ecualización resulta


x̃k = xkTk,k +


Nc∑
l̸=k


l=1


xlTk,l +


Nc∑
j=1


F ∗
j,kh


∗
j


|hj |2 +N0/ES


ηj (6)


donde los elementos de T = FHWMMSEHF pueden
expresarse como


Tk,l =
1


Nc


Nc∑
j=1


F ∗
k,jFl,j |hj |2


|hj |2 +N0/ES


. (7)


La principal diferencia entre esta expresión y (5) radica en
que para MMSE-FDE existe, además de un término corres-
pondiente al ruido, una componente de interferencia debido a
los otros sı́mbolos. Además, el sı́mbolo recibido tras FDE se
ve atenuado por el término Tk,k. Tras compensar el sı́mbolo
recibido, se obtiene el sı́mbolo transmitido contaminado por
los términos correspondientes al ruido equivalente η̃k y a la
interferencia δk


x̂k = xk + T−1
k,k


Nc∑
l̸=k


l=1


xlTk,l


︸ ︷︷ ︸
Interferencia Efectiva


+ T−1
k,k


Nc∑
j=1


F ∗
j,kh


∗
j


|hj |2 +N0/ES


ηj︸ ︷︷ ︸
Ruido Efectivo


= xk + δk + η̃k = xk + ξk, (8)


donde el término ξk recoge los efectos del ruido y la interfe-
rencia son independientes [3]. En las siguiente secciones se
prescinde del ı́ndice k por comodidad.


III. CARACTERIZACIÓN PARA ZF-FDE


El ruido efectivo tras ZF-FDE es el resultado de la suma
de varios términos de ruido elemental η̂, cada uno de ellos
es el cociente de dos v.v.a.a. gaussianas complejas. Sus PDF
marginales siguen una distribución Student t. La PDF de la
suma de variables Student t independientes se puede expresar
en función de la CHF correspondiente a un término como


fη̃r (η̃) =
1


2π


∫ ∞


−∞
(σ|ω|K1(σ|ω|)︸ ︷︷ ︸


CHF de η̂r


)Nce−jωη̃dω. (9)


Aunque en general no es posible obtener una expresión
analı́tica de Fη̃r (x), si es posible aplicar la fórmula del
teorema de inversión propuesta por Gil-Peláez [7] para evaluar
dicha distribución como


Fη̃r (x) =
1


2
+


1


2π


∫ ∞


0


eixωΨη̃r (−ω)− e−ixωΨη̃r (ω)


iω
dω


(10)


donde Ψη̃r (ω) corresponde a la CHF del ruido efectivo.


IV. CARACTERIZACIÓN PARA MMSE-FDE


Para MMSE-FDE el sı́mbolo recuperado antes de la etapa
de detección viene dado por


x̂ = x+ δ + η̃ = x+ ξ, (11)


donde los efectos del ruido η̃ y de la interferencia δ se
encuentran recogidos en el término de ruido efectivo ξ.


La densidad de probabilidad del ruido condicionada a la
respuesta en frecuencia del canal h = [h1 . . . hNc ] puede
expresarse como


p (η̃/h) ∼ CN
(
0, σ2


η̃


)
, (12)







donde σ2
η̃ se define como


σ2
η̃ = σ2


η


1
Nc


Nc∑
j=1


(
|hj |


|hj |2+N0/ES


)2
(


1
Nc


Nc∑
j=1


|hj |2
|hj |2+N0/ES


)2 . (13)


El término correspondiente a la interferencia puede asumirse
que sigue una distribución gaussiana compleja con simetrı́a
circular [3]. Su media es 0 y su varianza σ2


δ resulta


σ2
δ = σ2


s


1
Nc


Nc∑
j=1


(
|hj |2


|hj |2+N0/ES


)2
−


(
1
Nc


Nc∑
j=1


|hj |2


|hj |2+N0/ES


)2


(
1
Nc


Nc∑
j=1


|hj |2
|hj |2+N0/ES


)2 .


(14)
Como los componentes de ruido e interferencia son variables
aleatorias independientes, su suma es otra distribución gaus-
siana compleja que tiene media cero y cuya varianza puede
expresarse como1


σ2
ξ = σ2


η̃ + σ2
δ = ES


N0


ES
βM


1− N0


ES
βM


, (15)


con


βM =
1


Nc


Nc∑
j=1


1


|hj |2 +N0/ES


. (16)


El término j-ésimo en la suma (17) se define como


Zj =
1


|hj |2 +N0/ES


. (17)


y es el inverso de una variable chi cuadrado desplazada una
constante N0. Su densidad de probabilidad resulta


fZj (z) =
eN0− 1


z


z2
∀z ∈ [0, ES/N0]. (18)


La expresión correspondiente para la media resulta


Zj = eN0Γ(0, 1), (19)


donde Γ(z, x) es la función Gamma incompleta [8].
La varianza viene dada por


σ2
Zj


=
1


N0
− eN0Γ (0, N0)− e2N0Γ (0, N0)


2
. (20)


La densidad del término ξ condicionado a la respuesta en
frecuencia del canal resulta


f (ξ/h) = f
(
ξ/βM


)
∼ CN


(
0, σ2


ξ


)
. (21)


Como se asume mapeado independiente de bit para las señales
en fase y cuadratura y la variable es circularmente simétrica,
es posible considerar solo su componente real


f(ξr/h) = p(ξr/β
M ) ∼ N


(
0, σ2


ξr/2
)


(22)


1


1


Nc


Nc∑
j=1


|hj |2


|hj |2 +N0/ES


= 1−
1


Nc


Nc∑
j=1


N0/ES


|hj |2 +N0/ES


De esta forma, la densidad del ruido efectivo en MMSE se
puede expresar como


fξr (x) =


∫ ES
N0


0


√
g(βM )√


π
e−x2g(βM )pβM (βM )dβM , (23)


con g(βM ) = 1
ES


(
ES


βMN0
− 1
)


.
Como Zj tiene un varianza finita es posible aplicar el


Teorema Central del Lı́mite [9]. Ası́, como (17) es la media
de una secuencia de Nc variables aleatorias i.i.d. con media Z
y varianza σ2


Zj
, la PDF de βM se puede aproximar madiante


la siguiente función gaussiana


fβM (βM ) ≈ f̂βM (βM ) =
1√


2πσ2
Z/Nc


e
−


(βM−Zj)
2


2σ2
Z


/Nc , (24)


con media Zj y varianza σ2
Zj
/Nc.


Existe una restricción adicional que hay que tener en
cuenta: la variable βM se encuentra limitada por definición
en el intervalo [0, ES/N0]. Para incorporar esta restricción
al modelo, la densidad se aproxima ahora por una versión
acotada de (24), es decir, por


fβM (βM ) ≈ 1


F̂ (1)− F̂ (0)


1√
2πσ2


Z/Nc


e
− (βM−Z̄)2


2σ2
Z


/Nc (25)


βM ∈ [0, ES/N0],


donde F̂ (x) es la CDF obtenida mediante integración a partir
de (24).


La expresión de la CDF para el ruido efectivo tras aplicar
MMSE-FDE se puede obtener a partir de la eq. (23) mediante
integración


Fξr (x) =


∫ ES
N0


0


pβM


(
βM
) x∫
−∞


√
g(βM )√


π
e−x2g(βM )dt dβM .


(26)


La expresión anterior puede reescribirse como


Fξr (x) = 1−
∫ ES


N0


0


pβM (βM )Q
(
x
√
2g(βM )


)
dβM . (27)


V. EXPRESIONES PARA LA BER


El análisis de la BER para SC-FDMA también asume,
por un lado, el uso de constelaciones M-QAM cuadradas
con mapeado de bit independiente para las componentes en
fase y en cuadratura y, por otro, que el término de ruido
efectivo η̄ (i.e., η̃ o ξ) es circularmente simétrico. En ese caso,
puede expresarse la BER como una suma de componentes de
probabilidad que dependen de la CDF del ruido efectivo [10],
esto es,


BER =
∑L−1


n=1
w(n)1− Fηr ((2n− 1)d), (28)


donde w(n) son coeficientes que dependen del mapeo de la
constelación, L = 2 para BPSK, y L =


√
M para M-QAM.


Para el caso de ZF-FDE, la integral (10) puede resolverse
aplicando la regla trapezoidal compuesta. De este modo la







CDF es calculada con


Fη̃r (x) ≈
1


2
+


1


2π


(
ωmáx − ωmı́n


n


[
Υ(x, ωmı́n) + Υ (x, ωmáx)


2


+


n−1∑
k=1


Υ


(
x, ωmı́n + k


ωmáx − ωmı́n


n


)])
,


(29)


donde la función auxiliar Υ(x, ω) se define como


Υ(x, ω) =
eixωΨη̃r (−ω)− e−ixωΨη̃r (ω)


iω
. (30)


Haciendo uso de esas expresiones es posible obtener la
expresión cerrada (31) para aproximar la BER con ZF-FDE.


BERZF =


L−1∑
n=1


w(n)


(
1


2
− ωmáx


2πn


(
1 + Υ ((2n− 1)d, ωmáx)


2


+
n−1∑
k=1


Υ
(
(2n− 1)d, k


ωmáx


n


)))
.


(31)


En el caso de MMSE-FDE los CEPs se calculan directamente
usando eq. (26) y se obtiene la expresión (32) para calcular
los valores de la BER numéricamente.


BERMMSE =


L−1∑
n=1


w(n)


∫ ES
N0


0


pβM (βM )


×Q
(
(2n− 1)d


√
2 g(βM )


)
dβM . (32)


VI. RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES


Las expresiones cerradas (31) y (32) han sido validadas
mediante simulaciones considerando un modelo de canal en
el cual la respuesta en frecuencia para las Nc sub-portadoras
asignadas son modeladas como variables aleatorias complejas
i.i.d. con distribución gaussiana. En el caso de ZF-FDE se
presentan los resultados para BPSK en la Fig. 2. Para valores
bajos de la SNR, las curvas de BER están por encima de la
correspondiente a OFDM y la diferencia es mayor conforme
aumenta Nc. A medida se incrementa la SNR, todas las curvas
convergen a la de OFDM independientemente del número
de portadoras. Para MMSE-FDE se presentan resultados para
16QAM (Fig. 3). Para SNR pequeña, los valores de BER
coinciden con los obtenidos mediante simulaciones mientras
que, para valores, altos de SNR, se produce una divergencia
cuando Nc es pequeño.


VII. CONCLUSIONES


En este artı́culo se presenta el análisis de la BER para una
transmisión SC-FDMA sobre un canal con desvanecimientos
Rayleigh a la que se aplica ecualización lineal en frecuencia.
Bajo la asunción de independencia entre las sub-portadoras
asignadas, se han obtenido expresiones para la BER que
posteriormente han sido validadas mediante simulaciones.
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Abstract- In the present work we propose and demonstrate the 
operation of a tunable dual-wavelength erbium-doped optical 
fiber with adjustable frequency difference based on external 
optical feedback with different diffraction grating 
configurations. Each wavelength can be tuned between 1528 and 
1569 nm limited by the fiber gain spectrum, enabling a 
wavelength separation between 0 and 34 nm (0-4 THz frequency 
separation) in dual-wavelength operation. Laser linewidths as 
narrow as 0.04 nm (instrumentation limited) can be achieved 
depending on the grating configuration used.  


I. INTRODUCCIÓN 
En los últimos años ha crecido el interés en la  utilización 


de fuentes láser sintonizables de múltiples longitudes de onda 
en gran variedad de aplicaciones como comunicaciones 
ópticas [1], conversión de canales WDM mediante mezclado 
de cuatro ondas (FWM) en amplificadores ópticos de 
semiconductor (SOAs) [2] y en generación fotónica de 
milimétricas y submilimétricas [3-4]. En concreto, la 
generación fotónica de terahercios permite obtener señales 
entre 0.3-10 THz mediante la mezcla heterodina de dos 
portadoras ópticas en un mezclador con ancho de banda 
suficiente (generación de THz por batido). Esta región del 
espectro electromagnético resulta de especial interés debido 
al elevado número de aplicaciones potenciales que presenta 
en distintos campos como: seguridad y defensa [5], 
espectroscopía [6], biomedicina [7], y comunicaciones de 
ultra-alta capacidad [8], entre otras. El hecho de generar las 
dos portadoras ópticas en el mismo láser (láser de doble 
longitud de onda) en lugar de emplear dos láseres 
independientes como portadoras ópticas ofrece como 
principal ventaja una elevada correlación de fase entre las 
señales a mezclar, lo que se traduce en una menor anchura 
espectral de la señal de batido obtenida [9]. 


 
Por otro lado, una de las características que presenta la 


generación fotónica de milimétricas y submilimétricas es que 
permiten la distribución de este tipo de señales a través de 
redes de fibra óptica a distintas estaciones base (sistemas de 
radio-sobre-fibra) [10], por lo que en la actualidad comienzan 
a desarrollarse mezcladores que operen en tercera ventana de 
comunicaciones ópticas (1550 nm) [11] para aprovechar la 
zona de mínimas pérdidas en fibras ópticas monomodo 
comerciales. Es por esto que los láseres de fibra dopada con 
tierras raras (en concreto el ión Er3+


 


) se presentan como una 
solución atractiva debido a su banda de emisión adecuada y a 
su amplia banda de ganancia. La disponibilidad de elevadas 


potencias de salida y de amplios rangos de sintonía junto a 
características como la estabilidad de las componentes 
generadas, las reducidas anchuras espectrales y las elevadas 
relaciones señal a ruido óptica, y su fácil integración a 
dispositivos basados en fibra, sitúan a este tipo de láseres 
como una opción competitiva frente a otras tecnologías.  


Se han implementado con anterioridad láseres de fibra de 
doble longitud de onda en configuraciones de anillo o 
lineales [12], o a partir de la inclusión de filtros ópticos 
basados en redes de Bragg o filtros Fabry-Perot. Diversos 
trabajos han demostrado la capacidad de sintonía sobre una 
componente espectral introduciendo en la cavidad principal 
filtros de tipo Fabry-Perot [1], redes de Bragg en fibra [13], 
fibras birrefringentes [14] o mediante el acoplo de cavidades 
externas basadas en redes de difracción [15]. Sin embargo, 
los trabajos realizados con anterioridad, reflejan la dificultad 
que entraña la obtención de doble emisión de longitud de 
onda sintonizables con separaciones espectrales superiores a 
10 nm [16-18]. En este trabajo se propone un esquema para 
la sintonización de la emisión de láseres de fibra óptica de 
doble longitud de onda basado en el acoplo de un par de 
cavidades externas compuestas por redes de difracción. 
Como medio de ganancia se emplea fibra altamente dopada 
con erbio en una cavidad lineal, cuyos extremos se acoplan a 
cavidades externas compuestas por redes de difracción. Éstas 
se encargan de llevar a cabo la selección y realimentación de 
ambas componentes bajo un régimen de operación de self-
injection-locking. Cada componente se puede sintonizar 
independientemente en el rango comprendido entre 1528 y 
1569 nm, proporcionando una separación espectral variable 
comprendida entre 0 y 34 nm (0-4 THz). La anchura 
espectral de las componentes depende de la configuración en 
que se emplee la red de difracción. Finalmente se demuestra 
que el esquema propuesto proporciona un funcionamiento 
atractivo para cubrir amplios rangos espectrales con 
separación entre componentes controlable.  


 


II. CONFIGURACIÓN EXPERIMENTAL 
La configuración experimental adoptada para llevar a 


cabo la doble oscilación y sintonización de longitud de onda 
se muestra en la Fig. 1. Se utiliza un acoplador WDM 
980/1550 para introducir la onda de bombeo procedente de 
un diodo laser de 980 nm en un tramo de 100 cm de fibra 
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R @ efectiva 2λ


R 4% @ ~ λ2 R 4% @ ~ λ1


R @ efectiva 1λ


fibra dopada


altamente dopada con erbio. Como medio de ganancia se 
emplea una fibra de sílice de cubierta simple altamente 
dopada con erbio (Liekki Er80-8/125)  que proporciona una 
absorción nominal de 48 dB/m a 979 nm (banda bombeo) y 
80 dB/m a 1530 nm (banda de emisión).  
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Fig. 1. En el esquema (a) se muestra  la configuración experimental 
adoptada (disposición de Littman). CP:controlador de polarización, CL: lente 
de colimación. En la figura (b) se esquematiza el origen de las dos cavidades 
acopladas utilizadas para producir la oscilación independiente en dos 
longitudes de onda. 


 
El espectro de emisión espontánea amplificada de la fibra 


dopada empleada cuando se bombea con una potencia de 60 
mW se muestra en el inset (a) de la Fig.2. La utilización de 
fibras con elevada concentración de erbio permite reducir la 
longitud total del dispositivo a la vez que proporciona 
elevada ganancia, manteniendo baja la presencia de efectos 
no lineales. La disponibilidad de fibras dopadas con otros 
elementos pertenecientes al grupo de las tierras raras (holmio 
o iterbio) permite operar en otras regiones espectrales sobre 
amplios rangos de sintonía [16]. El otro extremo de la fibra 
se acopla a una cavidad externa basada en una red de 
difracción, encargada de realizar la realimentación y 
selección espectral que da lugar al régimen de self-injection-
locking de la primera de las componentes emitidas. La 
cavidad láser para la primera de las componentes espectrales 
generadas se debe, por un lado, a la reflectividad 
consecuencia de la cascada del coeficiente de reflexión de 
Fresnel debido al contraste de índices entre la fibra dopada y 
el aire (R≈4%) y de la reflectividad que proporciona la red de 
difracción, lo que puede considerarse como una reflectividad 
efectiva a una única longitud de onda. Por otro lado, en el 
extremo contrario de la fibra, la reflectividad residual debida, 
de nuevo, al contraste de índice de refracción entre la fibra y 
el aire basta para conseguir realimentación suficiente (debido 
a la elevada ganancia de la fibra) para producir oscilación 
láser a la longitud de onda seleccionada por la red de 
difracción. La red de difracción se encuentra optimizada para 
proporcionar la máxima eficiencia de difracción a 1600 nm, y 
presenta una resolución de 600 líneas/mm. Dada la 


dependencia de la eficiencia de la red de difracción con la 
polarización de la onda incidente (eficiencia de hasta el 80% 
en la región espectral de 1600 nm), se introduce un 
controlador de la polarización con objeto de optimizar el 
funcionamiento. La salida de la cavidad principal se colima 
con una lente con tratamiento dieléctrico en la banda de 
interés previa a su incidencia en la red. Del mismo modo, la 
lente se encarga de focalizar y acoplar la componente 
difractada por la red al interior de la cavidad principal. 
Finalmente, la cavidad lineal para oscilación de doble 
longitud de onda queda totalmente definida mediante la 
segunda cavidad acoplada al puerto 1550 del acoplador 
WDM con características idénticas a la anteriormente 
descrita. En ella se genera y sintoniza la segunda componente 
espectral que da lugar al modo de funcionamiento deseado 
(Fig. 1.b). Opcionalmente se puede introducir un acoplador 
90:10 entre el controlador de polarización y el medio activo 
con objeto de monitorizar directamente el funcionamiento del 
sistema a través del puerto del 10%. De hecho, la figura 2.b 
muestra la potencia de salida (10%) del láser de fibra con 
respecto a la potencia de bombeo. 
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Fig. 2. Espectro de emisión de una única componente realimentada a 1561 
nm median-te red de difracción en configuración de Lit-trow. (a) Espectro 
ASE de la fibra dopada con Er3+ (bombeo 60 mW). (b) 10% potencia de 
salida en función de la potencia de bombeo incidente. 
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Fig. 3. Espectros obtenidos: (a) oscilación libre, (b) Configuración Littrow, 
(c) Configuración Littman. 
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Cuando se bombea por encima de su umbral  (Pth≈65 


mW) en ausencia de realimentación selectiva, el láser 
comienza a oscilar libremente en torno a 1547 nm con 
anchuras espectrales superiores a 2 nm, como se muestra en 
la figura 3.a. Sin embargo, cuando uno de los extremos de la 
fibra dopada se acopla a una de las redes de difracción 
mientras el otro (puerto 1550 nm del acoplador WDM) se 
termina con un reflector uniforme en la banda de interés, el 
láser entra en modo de operación de self-injection locking. 
La componente generada presenta un rango de sintonía de 47 
nm a lo largo de la curva de ganancia, mostrando relaciones 
señal a ruido óptica (OSNR) superiores a 40 dB, como se 
muestra en la figura 2. Su anchura espectral dependerá de la 
configuración de red de difracción empleada. Dichos valores 
se ven reducidos en el momento en el que entra en 
funcionamiento la segunda componente espectral 
realimentada. 
 


III. RESULTADOS Y DISCUSIÓN 
La realimentación selectiva que conduce a la cavidad 


láser a operar bajo un régimen de self-injection-locking se 
realiza mediante cavidades acopladas externamente basadas 
en redes de difracción. Dependiendo de la disposición de la 
red, existen dos configuraciones experimentales. La primera 
de ellas corresponde a una configuración de Littrow, donde la 
red de difracción se orienta para que la componente 
correspondiente el primer orden difractado sea paralela al haz 
incidente. Esta situación se da cuando el ángulo del haz 
incidente coincide con el del primer orden de difracción de la 
red (ángulo de blazing). El tipo de red empleada está 
diseñada para proporcionar elevada eficiencia en una banda 
específica de longitudes de onda, la cual queda determinada 
por el propio ángulo de blazing. De este modo se consigue 
que la mayor parte de la energía asociada a dicha banda 
quede concentrada en el primer orden de difracción. Por este 
motivo, la configuración de Littrow se caracteriza por la gran 
eficiencia de los montajes en la banda de operación. Sin 
embargo, esta configuración da lugar a la oscilación de 
componentes espectrales con anchuras espectrales superiores 
a otras disposiciones. Como se puede observar en la Fig. 3.b, 
la utilización de está disposición da lugar a anchos 
espectrales de 0.4 nm (FWHM). Ello se debe a que la 
anchura espectral está determinada por la resolución de la red 
(número de líneas por milímetro). La resolución de la red 
puede incrementarse iluminando una mayor superficie 
mediante la expansión del haz incidente a través de un par de 
prismas anamórficos. En este caso, el orden cero de la red de 
difracción constituye la salida del sistema. Esta disposición 
presenta el inconveniente de que para realizar la sintonía es 
necesario rotar la red de difracción, con lo que se varía la 
dirección del haz de salida. La introducción de un espejo 
director permitiría corregir la dirección del haz de salida con 
objeto de mantenerla fija. La segunda configuración 
corresponde a un montaje de Littman, y coincide con el 
montaje experimental representado en la figura 1. La red de 
difracción se orienta para que el haz procedente de la cavidad 
principal incida de forma casi rasante sobre su superficie, y 
de este modo, el haz correspondiente al primer orden de 
difracción sea reflejado de vuelta a la cavidad principal 


mediante la introducción de un espejo auxiliar. La salida del 
sistema corresponde al orden cero de la red, que, a diferencia 
del caso descrito anteriormente, permanece fijo al realizarse 
la sintonía a través del espejo. Esta disposición se caracteriza 
por proporcionar una mayor resolución espectral debido a 
que, por un lado, gran parte de la red se encuentra iluminada 
por la incidencia casi rasante del haz procedente de la 
cavidad principal, y por otro, a que éste realiza un doble paso 
por la red durante su realimentación. Como consecuencia, la 
anchura espectral de las componentes generadas se reducen 
con respecto a las obtenidas a través del montaje de Littrow, 
como se puede apreciar en la figura 3.c, proporcionando 
valores no superiores a 0.04 nm (FWHM) limitados por la 
resolución del analizador de espectro empleado. A diferencia 
de ésta, la disposición de Littman ofrece una menor eficiencia 
por encontrarse trabajando lejos del ángulo de blazing, y por 
introducir más pérdidas asociadas a la utilización de un 
mayor número de elementos ópticos auxiliares. Sin embargo, 
estas circunstancias no suponen limitación alguna en el 
funcionamiento de doble longitud de onda dados los elevados 
niveles de ganancia disponibles y el reducido contraste entre 
el índice de refracción de la fibra óptica y el aire (que es el 
que produce la realimentación en la cavidad principal). De 
hecho, el rango espectral de sintonía queda determinado por 
el espectro de ganancia, las pérdidas del medio y las 
características de eficiencia de la red de difracción. Ambas 
configuraciones (Littrow y Littman) presentan la ventaja de 
poder sintonizar independientemente cada una de las 
longitudes de onda, ya que cada longitud de onda está 
controlada por una red de difracción distinta. En la figura 4 
se presentan los espectros obtenidos a través de la 
configuración experimental de Littman (Fig.1), obtenidos al 
variar, de manera independiente, la posición angular de cada 
una de las redes de difracción. 
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Fig. 4. Espectros de sintonía para la configuración de doble longitud de 
onda sintonizable mediante esquemas de Littman (Fig.1). 


 
A modo de ejemplo se parte de la superposición de las dos 
componentes espectrales en la posición 1548.1 nm, 
presentando una OSNR superior a 35 dB. A continuación se 
desplazan independientemente cada una de las componentes 
espectrales generadas hasta conseguir una separación 
espectral máxima de 34.2 nm (ubicadas en 1531.8 y 1566 
nm), presentando relaciones de OSNR de 25 dB en el peor de 
los casos (componentes situadas en los extremos del rango de 
sintonía). La reducción de los valores de OSNR en dicha 







  


 


región espectral se debe a la disminución de los niveles de 
ganancia óptica en las correspondientes regiones espectrales. 
Por último, se comprueba (Fig. 3.b y Fig 3.c) que los niveles 
de potencia proporcionados por la configuración de Littman 
son 7 dB superiores a los de Littrow debido a que en el 
primer caso la potencia se concentra en un ancho espectral 
más reducido, compensando además las pérdidas 
introducidas por un mayor número de elementos. En cuanto 
al rango espectral de sintonía se ha podido comprobar que 
apenas varía de una configuración a otra. En ambos casos, la 
máxima variación de la potencia emitida cuando las 
componentes se encuentran superpuestas en la región donde 
experimentan la máxima ganancia (donde se encuentra la 
oscilación natural del láser en ausencia de realimentación 
selectiva) con respecto a la obtenida en los extremos del 
rango de sintonía (máxima separación espectral) no supera el 
20%. 
 


IV. CONCLUSIONES 
Se ha presentado y demostrado la utilización de esquemas 


de realimentación selectiva basados en redes de difracción en 
láseres de fibra óptica dopada. El sistema propuesto consta 
de una cavidad lineal de fibra altamente dopada con erbio 
que proporciona un modo de operación estable de doble 
longitud de onda sintonizable, permitiendo la sintonización 
de cada una de las componentes a lo largo del ancho de 
banda de ganancia del medio comprendido entre 1528 y 1569 
nm. La máxima separación espectral que se obtiene entre 
ambas longitudes de onda oscila entre 0 y de 34 nm. 
Dependiendo de la disposición de las redes de difracción, las 
componentes espectrales generadas pueden presentar 
anchuras espectrales no superiores a 0.4 nm en el caso de una 
configuración de Littrow, o inferiores a 0.04 nm en caso de 
Littman (valor limitado por la resolución del equipo de 
medida) a diferencia de los 2 nm que se obtienen en 
condiciones de oscilación libre. El esquema propuesto 
permite extender fácilmente el funcionamiento de doble 
longitud de onda sintonizable a cualquier otra región 
espectral con tan solo adaptar las características de eficiencia 
de la red de difracción y elegir el medio de ganancia a través 
de una adecuada combinación del ión activo (Er, Yb, Ho) y 
del medio matriz (silicato, fluoruro,...). 
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Abstract- Nowadays, there is a big concern about security 
issues for convoys in hostile environments during war-periods 
or in peacetime surveillance missions. There are several works 
for automotive applications working in W-band and the goal is 
to go beyond and improve its feature to work as surveillance 
radar. In this paper, the design of a radar sensor at 77 GHz is 
presented. It is based on hybrid technology: microstrip, 
waveguide and MMIC. In particular, the design focuses on the 
RF subsystem: transmitter and receiver modules. The MMICs 
employed are Commercial Off-The-Shelf (COTS), from UMS 
Company. The substrate employed is CuClad, with a 2.17 
dielectric constant and 0.127 mm thick. It has been designed to 
be lightweight, small and powerful enough to accomplish 
surveillance tasks in hostile environments, especially on board 
Unmanned Aerial Vehicles (UAV) and Humvees. 


I. INTRODUCCIÓN 
El trabajo aquí presentado corresponde al módulo de RF 


de un radar en banda W, siendo diseñado para tareas de 
vigilancia de convoys en entornos hostiles que requieren una 
alta portabilidad del sistema.  


La aplicación propuesta presenta una alta demanda en la 
actualidad y presenta una solución a las necesidades de los 
ejércitos occidentales y empresas de seguridad privada, que 
se enfrentan a situaciones cada vez más ofensivas y a 
técnicas de ataque basadas en la guerrilla, donde predomina 
el ataque por vehículo bomba y morteros lanzados a media 
distancia. 


Las misiones internacionales se desarrollan en entornos 
que por su configuración geográfica requieren de nuevos 
sistemas de alerta y defensa, y en los que el entorno brinda 
una ventaja competitiva a la insurgencia local. En la mayoría 
de casos situado a escasos kilómetros del objetivo. Es por 
ello que los sistemas de alerta en banda W se tornan en 
sistemas ideales para tal cometido. 


En todo momento las premisas han sido, el pequeño 
tamaño y el peso del mismo para poder ser embarcado a 
bordo, tanto de Vehículos Aéreos no Tripulados como de 


Vehículos Tácticos Terrestres, configurados en misión de 
protección de columnas de transporte. 


Actualmente, hay bastantes trabajos y publicaciones 
relativas a radares en frecuencias de 35, 77 y 94 GHz [1-4], 
sobre todo en aplicaciones de automoción [4-6], dichas 
aplicaciones están orientadas a prevenir colisiones con el 
vehículo precedente. El tipo de tecnología empleada en 
dichos sistemas es: 90 nm CMOS [6-7], tecnología bipolar 
SiGe [3] y 65 nm CMOS [8] en algunos, y generalmente 
están basados en sistemas FMCW (Frequency Modulated 
Continuous Wave) [1-2, 7-8]. 


El reto que se plantea es extender este concepto y diseñar 
un sensor radar FMCW de vigilancia embarcable en 
diferentes vehículos usando tecnología planar, tecnología en 
guía de onda y chips monolíticos tipo COTS (Commercial 
Off-The-Shelf). Sin embargo, a estas frecuencias los 
dispositivos comerciales proporcionan niveles de potencia 
bajos, por lo que se decide utilizar una configuración de onda 
continua para conseguir suficiente potencia para operar a 
media distancia [9]. El uso de una señal FMCW permite 
extraer fácilmente la información de la distancia de los 
blancos a partir de sus frecuencias de batido [10]. Además, 
como la resolución en distancia está relacionada 
inversamente con el ancho de banda transmitido de la señal 
FMCW, si se utiliza la banda licenciada para los radares 
anticolisión (76-77 GHz), el sensor radar tendría una 
resolución teórica de 15 cm. 


II. DISEÑO DEL SENSOR 


A.  Esquema general 
En la Fig. 1 se muestra un diagrama de bloques del 


frontal de radiofrecuencia (RF) del sensor radar que se va a 
diseñar. Todo el bloque de RF, que incluye el transmisor y el 
receptor, se integra en una única caja metálica de latón 
especialmente diseñada para el propósito del sensor. 
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Fig. 1. Diagrama de bloques del radar. 


La entrada de esta caja es un conector 2.4 en el que se 
inyecta la señal que proviene del subsistema de generación 
de señal, en el que se genera una señal FMCW centrada en 
38,25 GHz, con un ancho de banda máximo de 500 MHz, y 
una potencia mínima de +7 dBm. La salida de dicha caja son 
las frecuencias de batido de los blancos, en banda base, que 
se registrarán mediante una tarjeta de adquisición de datos. 
Para conseguir un buen aislamiento entre el transmisor y el 
receptor se utilizarán dos antenas separadas. 


B.  Tecnología 
El sensor integra tres tecnologías: tecnología planar 


microstrip, tecnología de guía de onda y tecnología MMIC 
(Monolithic Microwave Integrated Circuits). 


El sustrato empleado es CuClad, con constante dieléctrica 
2,17, espesor 0,127 mm y metalización de 0,17 µm, 
recubierta de oro para evitar su degradación. Las líneas de 
impedancia 50Ω tienen, para las características de este 
sustrato, un ancho de 0,370 mm. 


La caja de latón se ha mecanizado para que la entrada y la 
salida sean en tecnología de onda, concretamente, en guía de 
onda rectangular WR10 (2,54 mm x 1,27 mm), que cubre la 
banda 75-110 GHz. 


Los componentes MMIC utilizados son del fabricante 
UMS [11], debido a su compatibilidad y prestaciones, ya que 
tiene un amplio catálogo de dispositivos para sistemas radar 
en aplicaciones de anticolisión en sistemas de automoción. 
Además, se utilizarán condensadores monolíticos del 
fabricante DiLabs [12] para polarizar los MMIC de UMS. 


Los componentes MMIC se conectarán a las líneas 
microstrip mediante “bondings”, que se harán lo más cortos 
posibles para disminuir los posibles efectos inductivos. 


En la hoja de características de los MMIC de UMS se 
especifican unas redes de adaptación en tecnología 
microstrip, tanto en entrada como en salida. Sin embargo, las 
simulaciones realizadas de dichas redes, en el software CST 
Microwave Studio, no ofrecieron unos resultados 
convincentes, y por tanto no apropiados. Por dicha razón se 
decide su no inclusión en el diseño final.  


En la caja metálica se realiza un mecanizado para incluir 
la microstrip en una guía de onda. El objetivo es intentar 
evitar posibles frecuencias resonantes en la estructura. 
Finalmente, debido a restricciones mecánicas, se optó por 
una cavidad de dimensiones 2 mm x 1 mm. 


En la Fig. 2 se muestra la vista interior del bloque de RF 
diseñado, donde se pueden ver los circuitos de RF, los 
MMIC, los circuitos de alimentación de baja frecuencia 
conectados con pasamuros, los conectores de entrada y 
salida, y dos codos en guía de onda para conectar las antenas 


 


Fig. 2. Vista interior del bloque RF diseñado. 


C.  Transición WR10-microstrip 
Al combinar las tecnologías de microstrip, para los 


circuitos, y guía de onda, para la entrada y salida en el 
sistema de antenas, se hace necesario diseñar una transición 
entre las dos tecnologías. 


Teniendo en cuenta la experiencia previa del grupo de 
investigación en el diseño de este tipo de transiciones [1, 2, 
13], se realizó el diseño de esta transición. En la Fig. 3 se 
muestra una vista de dicha transición. 


En el detalle de dicha figura se puede ver su estructura. 
En primer lugar, se encuentra la sonda, seguida de un tramo 
corto de alta impedancia, que tiene un comportamiento 
inductivo para compensar el efecto capacitivo del final de la 
sonda. A continuación, un transformador de impedancias 
para adaptar la impedancia presentada por la sonda al último 
elemento, que es una línea de 50Ω. 


 
Fig. 3. Vista de la transición microstrip-WR10 y detalla de la sonda. 


Esta estructura se analizó en el simulador 
electromagnético CST Microwave Studio y los resultados se 
presentan en la Fig. 4. Las pérdidas de inserción son de 1 dB, 
mientras que la adaptación, en la banda de trabajo (76-77 
GHz) es mejor de 17 dB. 


Para comprobar la validez del diseño, se fabricó y midió 
la transición dentro de la caja de latón diseñada. Se fabricó 
un circuito de prueba con dos transiciones y una línea 
microstrip que ocupaba toda la cavidad destinada al 
transmisor y el receptor. 
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Fig. 4. Resultados de la simulación de la transición diseñada. 


El banco de medida utilizado está formado por los 
siguientes equipos: generador de señal Agilent E8257D 
(250KHz-50GHz), que permite generar señales hasta 50 
GHz; el módulo E8257DS10, que es un multiplicador que 
extiende el margen de frecuencias de funcionamiento del 
generador de señal a la banda W; analizador de espectros HP 
E8564E (9KHz-40GHz), que permite la medida de señales 
hasta 40 GHz; y, el módulo 11970W, que es un mezclador 
harmónico que permite extender el rango de frecuencias de 
medida del analizador de espectros a la banda W. En la Fig. 5 
se muestra la comparación entre la simulación y la medida 
del setup. 
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Fig. 5. Comparación de la simulación y la medida del setup. 


D.  Transmisor 
Como se comentó anteriormente, el sistema tiene una 


entrada de señal a 38.25 GHz y ancho de banda máximo de 
500 MHz, dicha señal de entrada se hace a través de un 
conector de 2.4 mm. 


La señal de entrada a 38.25 GHz se aplica a un 
amplificador de alta potencia (HPA), que consta de un 
módulo multiplicador (x2) y un amplificador distribuido en 
dos ramas en paralelo. El chip elegido es el CHU3277. 


A la entrada necesita una señal de entrada de entre 38 y 
38,5 GHz y una potencia mínima de +5 dBm. Como señal de 
salida, el MMIC CHU3277 ofrece una señal centrada en 76.5 
GHz, ancho de banda máximo de 1 GHz y una potencia 
máxima de +18 dBm. 


En este módulo también se integra un acoplador, el 
mezclador de la cadena receptora necesita dos señales de 
entrada, una es la propia señal de recepción procedente del 
rebote de la señal transmitida, y la segunda señal es una 
muestra de OL, ésta procede de la cadena transmisora, y para 
obtener una muestra de OL se diseña un acoplador en 
tecnología microstrip. 


El objetivo es conseguir un acoplo de 28 dB, 
minimizando las pérdidas por propagación y simplificando el 
diseño mecánico. En un extremo del acoplador se coloca un 
atenuador MMIC de 10 dB que simula una carga. De este 
modo, si hubiera señal reflejada, sufriría una atenuación total 
de 10 + 10 dB = 20 dB. En la Fig. 6, se muestra una vista del 
acoplador diseñado. En la Fig. 7, se presentan los resultados 
de la simulación del acoplador en el software CST. Se 
observa que el acoplo es el deseado (27-28 dB), las pérdidas 
de inserción son pequeñas y existe buena adaptación en los 
puertos, siendo menos robusta esa adaptación en el puerto 3, 
pero suficiente para la estabilidad del sistema global. 


 
Fig. 6. Vista del acoplador diseñado. 
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Fig. 7. Respuesta del acoplador. 


E.  Receptor 
El módulo receptor consta de dos amplificadores de bajo 


ruido (LNA) y un mezclador. El mezclador elegido es el 
CHM2179a, que tiene unas pérdidas de conversión de 7.5 
dB, un aislamiento entre LO y RF de 20 dB y la señal de 
frecuencia intermedia (IF) está comprendida entre 0 y 100 
MHz. 


En cuanto al LNA, es el modelo CHA1077a, que ofrece 
una ganancia de 15 dB y una figura de ruido baja en torno a 







  


 


4,5 dB. Uno de los LNA se utiliza a la entrada del sistema 
receptor, para intentar disminuir la figura de ruido del 
sistema, mientras que el otro se utiliza en la entrada LO del 
mezclador para acondicionar la muestra LO que viene del 
acoplador del transmisor. 


La señal que contiene la información sobre el entorno es 
la señal de IF del mezclador, que será procesada 
posteriormente en una tarjeta de adquisición de datos, y se 
extrae mediante un conector SMA convencional. 


F.  Sistema de antenas. 
Las antenas han sido diseñadas por el Grupo de Antenas 


de la Universidad Pública de Navarra. Las especificaciones 
principales de cada antena son: ancho de haz en elevación de 
10º, ancho de haz en azimut de 1º y ganancia mínima de 36 
dBi. 


III. PROCESADO DE SEÑAL 
Debido a los requisitos exigidos para la aplicación de 


vigilancia de convoys en entorno hostil, es imprescindible 
que la detección de amenazas se haga en 2 ó 3 exploraciones 
de antena. Es importante tener en cuenta que las emboscadas 
contra este tipo de transportes suelen ser en zonas de valle y 
los ataques provienen de zonas situadas a centenares de 
metros. Para el procesado se emplean diferentes técnicas: 


• Detección de cambios repentinos en la dinámica de 
la trayectoria de los blancos, sobre todo cuando 
éstos aceleran al paso del convoy. 


• Detección de blancos en trayectoria de colisión, 
como pueden ser los morteros con lanzador portátil, 
o vehículos en trayectoria de colisión al convoy. 


Dichas técnicas se basan en mantenimiento de filtros de 
seguimiento, tipo Kalman [14-17]. El objetivo de este tipo de 
filtros es el siguiente: una vez conocida la posición de un 
blanco, predecir la posición futura del mismo al tiempo de la 
medida radar más reciente. Al hacer esta predicción, se 
actualiza el estimador de incertidumbre que emplea. La 
relación entre las ecuaciones de la medida y las ecuaciones 
de estado del blanco es lineal. 


Este modelo también asume que los errores en la medida 
radar, los errores en el modelo de movimiento del blanco, y 
los errores en el estado estimado son distribuciones 
gaussianas de media cero. 


El modelo de filtro Kalman presenta debilidades en 
blancos con capacidad de maniobra, pero debido al tipo de 
blancos empleados en ataques a convoys, no es nada común 
encontrar blancos con capacidad de maniobra, por lo que este 
tipo de filtrado funciona correctamente, y es especialmente 
indicado para armas de tipo morteros y vehículos-bomba. 


IV. CONCLUSIONES 
En este artículo se presenta el diseño de un sistema radar 


para una aplicación emergente, como es la vigilancia de 
convoys en entornos hostiles, donde se requiere una alta 
portabilidad del sistema. El sensor es un radar FMCW en 
banda W, con una potencia transmitida de +17 dBm y una 
resolución teórica de 15 cm. Debido a la alta frecuencia de 
trabajo, que hace patente el reducido tamaño de los 
elementos involucrados, y al hecho de integrar diversas 
tecnologías (microstrip, MMIC y guía de onda), se desprende 
que el diseño se ha de refinar en extremo, buscando su 
simplicidad y la elección adecuada de los componentes. 
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Resumen- The two key devices for heterodyne active imaging 


systems are the frequency mixers and multipliers. In millimeter 
wave band, developing cost efficient devices based on 
commercially available GaAs Schottky diodes requires a 
detailed approach, far from the simple lumped element models. 
The current CAD software packages allow us to develop fixed-
tuned designs with few iterations. On the long road of obtaining 
low-cost receivers arrays at millimeter wave band, this work is 
devoted to develop a frequency mixer and a frequency doubler 
source for a heterodyne W-band receiver. 


I.  INTRODUCCIÓN 


Las aplicaciones de formación de imágenes en áreas tan 
diversas como la biología, medicina o seguridad están 
emergiendo gracias a los avances tecnológicos llevados a 
cabo en el rango frecuencial de milimétricas y 
submilimétricas. El uso extendido de estas aplicaciones está 
a la espera de una instrumentación menos costosa. 


El verdadero potencial de los sistemas de formación de 
imagenes se encuentra en  los sistemas de adquisición en 
tiempo real. En sistemas mono-modo, la velocidad de 
adquisición del sistema viene limitada por la dificultad de 
barrer al objetivo a alta velocidad con un único haz. Por otra 
banda, el uso de arrays de receptores permite superar las 
dificultades mecánicas introduciendo en este caso un 
compromiso entre coste y tiempo de adquisición. Un 
planteamiento intermedio se basa en utilizar un array lineal 
con un sistema de barrido mecánico de baja velocidad. 


Nuestra aproximación al problema se basa en un 
algoritmo de reconstrucción de la imagen sin uso de lentes. 
Dicho algoritmo está basado en técnicas ópticas de Fourier 
[1]. El  objetivo se ilumina sobre superficie planar utilizando 
una fuente coherente,y un receptor heterodino almacena la 
señal recibida también de forma coherente. Mediante un 
simple post-procesado, estos datos permitirán obtener una 
imagen enfocada de la reflectividad del objeto. 


Con el fin de reducir el tiempo de adquisición del 
sistema, se ha considerado un array lineal formado por 
transmisores y receptores conmutados, el cual es barrido 
rápidamente sobre la superficie iluminada. La superficie del 
objeto se ilumina sobre una amplia extensión angular tanto 
en horizontal como en vertical. Gracias a una diversidad de 
iluminación mejorada, los efectos de sombra producidos por 
posibles reflexiones especulares deberán desaparecer. 


En el largo camino de obtener arrays de receptores de 
bajo coste en la banda milimétrica, el presente trabajo está 
dedicado al desarrollo de bajo coste de los elementos clave 
para un receptor heterodino en banda W: un mezclador y una 
fuente de señal en banda W. 


A tan altas frecuencias, el diodo Schottky en AsGa 
continúa siendo a día de hoy la tecnología dominante. En la 
literatura actual se pueden encontrar diversas propuestas para 


el desarrollo de mezcladores y multiplicadores de frecuencia  
de hasta varios THz  [2][3]. No obstante, todos estos trabajos 
están basados en diodos no comerciales que han sido 
desarrollados y optimizados en marcos de investigación 
vanguardistas. Utilizando un diodo comercial de Virginia 
Diodes Inc, hemos desarrollado un mezclador sub-harmónico 
y un doblador de frecuencia en banda W. 


II. MEZCLADOR SUB-HARMÓNICO 


Se ha desarrollado un mezclador sub-harmónico 
utilizando tecnología microstrip mediante la configuración 
antiparalelo clásica mostrada en la Fig. 1. Esta configuración 
es de especial utilidad, ya que permite el mezclado a 
harmónicos pares del Oscilador Local (LO). El dispositivo 
considerado para la implementación del mezclador es una 
agrupación en antiparalelo proporcionada por Virginia 
Diodes Inc. Los parámetros de la unión proporcionados por 
el fabricante se muestran en la Tabla I. 
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Fig. 1 Mezclador sub-harmónico con topología antiparalelo. 


 
A. Análisis no-lineal. 
El análisis de los mezcladores a diodo se puede realizar 


mediante el método de Harmonic-Balance multitono [4]. Se 
ha utilizado la rutina de HB incluida en el paquete de CAD 
Agilent ADS [5] para este propósito.  


La eficiencia de conversión y las impedancias de entrada 
a las frecuencias de LO y RF se calculan utilizando la 
relación tensión-corriente en los diodos. El punto de 
operación óptimo se encuentra ajustando la potencia de 
bombeo de LO y la impedancia de IF. 


Operando en modo mezclador, un diodo se comporta 
como una resistencia variable. Como a frecuencia de IF los 
efectos reactivos pueden ser despreciados, el diodo se puede 
modelar a esta frecuencia como una resistencia pura 
comprendida entre 75  y 200  para cada ánodo. En la 
configuración de dos diodos en antiparalelo la impedancia de 


TABLA I: PARÁMETROS DEL DIODO VDI-AP DE VIRGINIA  


Cj0 Rs Is Vbr Vj N 
22fF 4 Ω 7.19·10-14 A 9V 0.75V 1.176 







  


 


IF se encontrará por lo tanto en el intervalo de 
35 100  . El valor de estas resistencias tiene una fuerte 
dependencia con la carga presentada a las frecuencias batidas 
no deseadas. La cota inferior se obtiene con corto-circuitos 
mientras que circuitos abiertos conducen al extremo superior. 
En la práctica, los diodos con una capacidad de la unión 
grande tienden a cortocircuitar las frecuencias batidas 
superiores derivando de ese modo en impedancias de IF 
cercanas a 100W  por ánodo. 


B. Elementos parásitos 
En banda milimétrica y superiores, el comportamiento 


lineal del encapsulado del diodo juega un papel vital y afecta 
seriamente a las impedancias de entrada y salida del 
dispositivo.  


La estructura del diodo se ha modelado mediante 
simulación full-wave basada en el método de elementos 
finitos (FEM) incluido en Ansoft HFSS [6]. El modelo está 
constituido por dos puertos microstrip situados en los pads 
de acceso al chip, y dos puertos internos situados justo 
debajo del ánodo, entre la capa epitaxial y de pasivación. 
Este es el lugar donde se introducirá el modelo no-lineal de 
la unión Schottky. 


Las medidas exactas del diodo se han obtenido mediante 
una microscopía de barrido de electrones (SEM) (ver Fig. 2). 


 
 


Fig. 2. Microscopía SEM del ánodo y modelo 3D del diodo. 


Los resultados del las simulaciones del modelo han sido 
verificados mediante medidas de parámetros S en gran señal 
(hasta 20GHz). La medida ha sido llevada a cabo mediante 
una sonda diferencial de 100um de pitch. El diodo se ha 
contactado directamente en el gap entre pads sin ningún tipo 
de configuración o montaje adicional. 


Como se muestra en la Fig. 3, la concordancia entre las 
medidas y el modelo es buena, obteniendo un error menor al 
1% en la banda de medida. Notar además que el modelo es 
capaz de predecir la pendiente reactiva introducida por el 
finger inductivo que contacta los ánodos. 


Se ha modelado el diodo montado en configuración flip-
chip sobre una línea microstip. Los stubs presentes en la 
topología del mezclador han sido también incluidos para 
considerar sus efectos de carga. Las simulaciones del 
montaje desvelan una capacidad parásita adicional 
introducida por el substrato de montaje. Con el fin de 
minimizar este efecto se ha seleccionado un substrato de 


2SiO  con 3,78re = y 152 mm de grosor. 


C. Diseño del mezclador. 
El análisis no lineal llevado a cabo se ha centrado en 


obtener las impedancias de acceso incluyendo los efectos 
parásitos de la estructura. La simulaciones revelan una 
impedancia de IF de 40W  y 6dB de pérdidas de conversión 
con una potencia de bombeo de OL próxima a 10mW. 


Notamos que los 10mW de potencia de OL son algo 
excesivos comparándolos con otros mezcladores del estado 


del arte, que requieren algo menos de 2mW. Hemos 
determinado que este efecto está causado por la inductancia 
introducida por los fingers del diodo. En la Fig. 4 vemos la 
potencia de bombeo requerida para un mezclador ideal sin 
parásitos, un mezclador ideal considerando una inductancia 
de 1 /pH mm  [2], y la estimada por nuestro modelo. 
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Fig. 3. Reactancia parasite del diodo VDI-AP bombeado a 
0dBm. 


Las impedancias calculadas para el diodo se muestran en 
la Fig. 5. Como se puede observar, el valor de la inductancia 
ha sido elegido presumiblemente por el fabricante ya que 
proporciona adaptación en OL en el punto óptimo de 
operación. Cabe mencionar también que la longitud eléctrica 
introducida por la estructura del diodo proporciona una 
terminación inductiva en los planos de acceso al diodo, en 
lugar de una capacitiva como cabría esperar. 
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Fig. 4 Pérdidas de conversión respecto a la potencia de 
bombeo:(--) sin inductancia del finger,  (-.-) con equivalente 
discreto de 65pH  (-) Modelo 3D-FEM. 
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Fig. 5 Impedancias del diodo en los planos de acceso. 







  


 


La señal de RF se entrega al diodo mediante una 
transición WR10 waveguide-to-microstrip de banda ancha. 
El puerto RF ha sido adaptado mediante una red de step-
impedance. La guía WR10 de RF opera en corte a frecuencia 
de IF, por lo que previene la propagación de la señal de IF 
hacia este puerto. Se ha diseñado un filtro hammerhead para 
extraer la señal de IF. El filtro presenta alto rechazo a la 
frecuencia de RF y se contactará a la línea de 50W  de RF 
mediante wirebonding. 


Se ha llevado a cabo una simulación harmonic-balance 
del mezclador incluyendo los modelos full-wave de las redes 
diseñadas, considerado las pérdidas en el substrato y los 
conductores. Las pérdidas de conversión en función de la 
frecuencia se muestran en la Fig. 6. Nuestro diseño 
proporciona un ancho de banda de 2GHz a 1dB, el cual es 
común en este tipo de topología basada en stubs [7]. 
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Fig. 6 Pérdidas de conversion respecto a la frecuencia. 
Incluyen pérdidas en substrato y conductores. 


El layout del diseño implementado se muestra en la Fig. 
7. El stub en cortocircuito se obtiene soldando el mismo a la 
mecánica donde se aloja el circuito. 
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Fig. 7 Layout del mezclador sub-harmónico. 


III. DOBLADOR DE FRECUENCIA 


A pesar que los dobladores de frecuencia balanceados 
son especialmente atractivos en esta banda de frecuencias 
debido a la facilidad para lograr aislamiento entre las redes 
de entrada y salida. Se ha elegido una configuración 
desbalanceada single-anode. Como se puede observar en la 
Fig. 8, dicha configuración emplea la misma topología que el 
mezclador sub-harmónico. En modo multiplicador el diodo 
se polariza en inversa con el fin de explotar la capacidad no-
lineal para la generación de harmónicos con bajas pérdidas. 
Este tipo de multiplicador se conoce comúnmente como 
multiplicador a varactor.  


Como es bien sabido, cuando es operado en modo 
varactor, por el diodo fluye una corriente de desplazamiento 
que provoca un efecto capacitivo dominante. En este caso, 
las pérdidas de conversión vienen dadas por la disipación de 


potencia en la resistencia serie equivalente de la unión SR . 


Los diodos optimizados para operar en modo varactor 
presentan una alta tensión de ruptura y capacidad de la 
unión, por lo tanto son opuestos a los diodos optimizados 
para operar como mezcladores. Por su disponibilidad, se ha 
utilizado la versión single-anode en banda W proporcionada 
por Virginia con los mismos parámetros de la unión que la 
pareja antiparelela. Desafortunadamente, este diodo está 
optimizado para operar como mezclador. Esto limita la 
máxima potencia de entrada que permite operar en modo 
varactor a tan solo 3mW, con unas impedancias de acceso 
que presentan un alto factor de calidad y son difícilmente 
adaptables. Por otra banda este diodo presenta una tensión de 
ruptura de 9V , la cual nos permite polarizar el mismo en 
reversa y operar a potencias superiores en una región mixta 
entre las regiones de varactor y varistor. 


Para bombear al doblador se ha utilizado un 
multiplicador activo de Hittite en tecnología GaAs PHEMT. 
El modelo seleccionado es el HMC579, el cual proporciona 
una potencia de salida de +13dBm a 46GHz y +10dBm a 
48GHz cuando es alimentado con 3dBm a la entrada. 


Con el fin de proporcionar cierto margen de ajuste 
nuestro diseño, hemos seleccionado una especificación de 
potencia de bombeo de 10dBm. 
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Fig. 8 Doblador de frecuencia de un único ánodo. 


A. Análisis no-lineal. 
Los parámetros de la unión y la potencia de entrada son 


conocidos, por lo tanto el análisis se reduce a obtener las 
impedancias de carga y la tensión de polarización que 
maximizan la eficiencia de conversión. 


La impedancia de entrada en un punto de operación dado 
se obtiene igual que en el mezclador a través de la relación 
tensión corriente en el diodo. En este caso la impedancia de 
salida se ha calculado mediante optimización numérica, 
maximizando la potencia entregada a la carga de salida. Se 
han tenido en cuenta las siguientes consideraciones: 


(a) Se han considerado stubs ideales en el análisis no 
lineal con el fin de estimar sus efectos de carga en los 
harmónicos superiores. 


(b) Los parásitos de la estructura y el montaje no se tienen 
en cuenta en este análisis. Sus efectos serán considerados 
como parte de la red de adaptación usando el modelo del 
diodo citado anteriormente. 


La tensión de polarización se ha ajustado para obtener una 


forma de onda de tensión en la unión extendiéndose de brV-  


a la tensión de codo del diodo 0,5Vf = . De este modo se 







  


 


maximiza la variación de la elastancia de la unión. Los 
resultados de la simulación no lineal se muestran en la Tabla 
II.  


 
B. Diseño del doblador. 
El modelo de onda completa para el diodo se ha obtenido 


y validado con el mismo procedimiento que en el diodo 
antiparalelo. En este caso cargamos el puerto del ánodo con 
las impedancias óptimas obtenidas en el análisis no lineal, 
obteniendo las impedancias a adaptar en el plano de acceso 
al diodo. Estas impedancias se muestran también en la Tabla 
II. 


El mayor inconveniente en este diseño es la baja 
impedancia de entrada que presenta. Este efecto es debido a 
que la unión presenta una elevada impedancia de entrada en 
modo varactor debido a su baja capacidad. Dicha impedancia 
queda cortocircuitada por la capacidad parásita de la 
estructura, derivando en bajas impedancias en los accesos al 
diodo. 


Con el fin de adaptar el puerto de entrada se ha diseñado 
una red de banda estrecha basada en stubs. La adaptación del 
puerto de RF se ha llevado a cabo mediante una red step-
impedance, mientras que el filtro de bias es el mismo filtro 
de IF utilizado en el mezclador. 


La potencia de salida simulada, incluyendo todas las 
redes, se muestra en la Fig. 9. La eficiencia de conversión 
considerando pérdidas en las redes es del 27% y la potencia 
de salida esperada está en torno a los 2,5mW. El layout del 
diseño se muestra en la Fig. 10. Como se puede observar es 
muy similar al layout del mezclador, pero en este caso 
incluye una red de adaptación a la entrada. 
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Fig. 9 Potencia de salida simulada (incluye pérdidas). 


IV. CONCLUSIONES 


Tanto el mezclador como el doblador están siendo 
fabricados en estos momentos y serán caracterizados en un 
breve periodo de tiempo. De cualquier modo, la coincidencia 
del modelo del diodo desarrollado con las medidas a baja 
frecuencia es alentadora. 


Si los resultados son los esperados y se alcanzan con una 
temperatura de ruido del receptor inferior a 3000 K (con la 


contribución de IF incluida) e incluso con una fuente de 
iluminación modesta de tan solo 1 mW, es posible alcanzar 
suficiente margen dinámico para iluminar un objetivo de 2m 
x 2m a una distancia moderada de 4 m de separación. 
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Fig. 10 Layout del doblador de frecuencia. 
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TABLA II: VDI-SA DOUBLER PARAMETERS 


Zin Zout Pin DC bias Eff. 
83-j271 88-j126 10mW -2.5V 32% 


7+j50 (1) 21+j30 (1)    
(1) Impedancias en el plano de acceso al diodo. 
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Abstract- The performance of multi-mode interference devices 
(MMI) in the Silicon wire platform is limited by the high lateral 
index contrast. In this work, we use sub-wavelength gratings 
(SWG) in the lateral MMI cladding regions to optimize this 
index contrast. This approach significantly improves MMI 
performance without introducing additional fabrication steps. 
Using this concept we propose a 2x4 MMI operating as a 90º 
hybrid for a coherent optical reception. The device exhibits a 
simulated common mode rejection ratio (CMRR) below -20dBe 
and a phase error is better than ±5º in a bandwidth that exceeds 
the C band. This almost doubles the bandwidth that can be 
achieved with traditional single etch MMI designs in SOI. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los acopladores de interferencia multimodal o MMI 
(Multi-Mode Interference device) son dispositivos muy 
comunes en los circuitos fotónicos. Se emplean, entre otras 
aplicaciones, en interferómetros de Mach-Zehnder [1], 
divisores de potencia [2] y los híbridos a 90º en receptores 
ópticos coherentes [3, 4]. Sus principales ventajas respecto a 
otros tipos de acopladores son unas tolerancias de fabricación 
poco restrictivas, amplio ancho de banda y tamaño compacto 
[5]. Por otro lado, la tecnología de silicio sobre aislante o 
SOI (Silicon on Insulator) está adquiriendo actualmente gran 
interés como plataforma para la implementación de circuitos 
fotónicos. SOI ofrece plena compatibilidad con la tecnología 
CMOS, ampliamente usada en la industria microelectrónica. 
Además, gracias al alto contraste de índice (∆n∼2), las guías 
(silicon wires) tienen una sección transversal de sólo unos 
450nm x 260nm, lo que da lugar a radios de curvatura de 
unos 5µm. Esto permite realizar diseños muy compactos con 
sofisticadas interconexiones. Sin embargo, las prestaciones 
de los MMI implementados en tecnologías de alto contraste 
como el SOI se ven deterioradas seriamente, debido, 
precisamente, al elevado contraste de índice [6]. Este 
problema puede evitarse parcialmente ensanchando las guías 
de entrada, pero sólo a costa de agrandar el dispositivo [7]. 
Se ha propuesto, asimismo, modificar localmente el índice de 
refracción de la zona de guiado [8], pero resulta complicado 
implementar los índices requeridos. Por último, se ha 
demostrado que reduciendo el contraste de índice usando un 
segundo paso de grabado se logran MMI de altas 
prestaciones [3]. No obstante, esta solución incrementa 


considerablemente la complejidad del proceso de fabricación, 
y, por tanto, el coste de los dispositivos.  


En este trabajo se propone optimizar el salto de índice del 
MMI empleando estructuras con dimensiones inferiores a la 
longitud de onda o SWG (Sub-Wavelength Grating). Esta 
alternativa sólo requiere un paso de grabado que, además, 
tiene la capa de aislante (SiO2) como una capa natural de 
límite del grabado, lo que simplifica notablemente el proceso 
de fabricación. Para demostrar el concepto SWG se diseña un 
MMI 2x4 con un ancho de banda muy superior al que se 
puede obtener en un diseño convencional. Concretamente, se 
consigue una relación de rechazo en modo común o CMRR 
(Common Mode Rejection Ratio) simulada inferior a -20dBe 
y un error de fase simulado comprendido entre ±5º en toda la 
banda C, cumpliendo así las especificaciones para receptores 
ópticos coherentes [9]. Las estructuras 3D silicon wire 


empleadas en este trabajo se han modelado en 2D aplicando 
el método del índice efectivo y considerado la polarización 
transversal eléctrica (TE) con el campo eléctrico en el plano 
del chip. 


Este trabajo está organizado como sigue. En la sección II 
se describen los principios de funcionamiento de las 
estructuras SWG. Posteriormente, en la sección III, se estudia 
la optimización de MMIs en base al salto de índice. En la 
sección IV se detalla el uso de estructuras SWG para diseñar 
un MMI con salto de índice optimizado. Las prestaciones de 
este dispositivo se comparan con un diseño tradicional en la 
sección V. Por último, la sección VI recoge las conclusiones 
de esta comunicación. 


II. ESTRUCTURAS SUB-WAVELENGTH 


El concepto de estructura SWG se ilustra en la Fig. 1. 
Considérese un medio laminado 1D formado alternando 
capas de dos materiales isótropos de índices de refracción n1 
y n2. El periodo de la estructura se denota por Λ, y la longitud 
de onda de la luz que se propaga por ella se denota por λ. Si 
la relación entre el periodo y la longitud de onda, Λ/ λ, es lo 
suficientemente pequeña como para que no se produzca 
difracción, la estructura se comporta como un medio 
homogéneo equivalente, cuyo índice depende de la 
polarización incidente. Si, la relación Λ/λ es muy pequeña 







  


 


(aproximadamente, Λ/λ<0.05), el índice de refracción del 
medio equivalente puede obtenerse mediante las expresiones 
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para el campo eléctrico orientado en dirección z [10]. Si la 
relación Λ/λ > 0.05, el índice equivalente se tiene que 
calcular numéricamente. Las ecuaciones (1) y (2) muestran 
que, en principio, se puede implementar cualquier índice de 
refracción comprendido entre los índices de los dos 
materiales que componen el SWG ajustando la relación 


Λ/G . Por tanto, los SWG permiten realizar ingeniería para 
implementar el índice de refracción más adecuado para cada 
aplicación [11]. De hecho, las estructuras SWG se han 
empleado recientemente en guías SOI para realizar 
acopladores chip-fibra [12, 13], para cruces de guías de bajas 
pérdidas [14] y en la implementación de guías microfotónicas 
de bajas pérdidas [15]. Hay que destacar que las 
aproximaciones (1) y (2), si bien pueden emplearse para 
obtener valores preliminares, en general no son adecuadas 
para realizar diseños reales, ya que, habitualmente, las 
dimensiones de éstos son demasiado grandes para que se 
cumpla la condición Λ/λ<0.05. Por tanto se requiere una 
herramienta de análisis riguroso mediante modos Floquets, 
como la empleada en [16], basada en el método de expansión 
modal de Fourier [17]. 
  


 
Fig. 1. Ilustración esquemática del comportamiento de un SWG para el 
campo eléctrico paralelo a los interfaces (E||), y normal a los mismos (E⊥).  


III. OPTIMIZACIÓN DEL CONTRASTE DE ÍNDICE DEL MMI 


La sección transversal de las guías silicon wire con las 
que se ha diseñado el MMI se muestra en la Fig. 2(a). Para el 
modelado en 2D del MMI se aplica el método del índice 
efectivo, lo que resulta en la estructura de la Fig. 2(b). El 
índice efectivo neq es un índice efectivo virtual, que se 
introduce artificialmente en el modelo 2D, con el propósito 
de determinar el contraste de índice óptimo para el 
funcionamiento del MMI. Como se verá en la sección IV este 
material puede sintetizarse mediante un SWG. De manera 
general, los MMI constan de una o más guías de acceso, una 
zona central que soporta múltiples modos y varias guías de 
salida [Fig. 2(b)]. Su funcionamiento se basa en el principio 
de las autoimágenes: cuando se lanza luz por una de las guías 
de acceso, el campo electromagnético se descompone en los 
modos de la zona central, que, al propagarse con diferentes 
constantes de propagación, βm, interfieren formando 
imágenes de la excitación de entrada que se acoplan a las 
guías de salida. Para que las imágenes sean de alta calidad, 


las constantes de propagación de los modos del MMI deben 
satisfacer la ley parabólica 


 ),3/()1( 2
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donde m es el orden del modo y πL  la longitud de batido de 


los dos modos de menor orden: Lπ=π/(β1- β 2). Cuando el 
contraste de índice no es el adecuado, esta relación no se 
cumple, y los modos interfieren con un error de fase modal 
que aproximadamente viene dado por: 
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donde N es el número de imágenes formadas, ∆n =n1/neq es el 
contraste de índices de refracción, n1 y neq son los índices de 


núcleo y cubierta [véase la Fig. 2(b)], y 1eW  es el ancho 


efectivo del modo fundamental [6]. De la ecuación (4) se 
observa que: 


1. El error de fase crece con el número de modo y 
depende fuertemente del contraste del índice. 


2. Si el contraste de índice es bajo, el término entre 
corchetes es positivo. Por el contrario, éste es negativo 
si ∆n es alto. Este comportamiento puede apreciarse 
en la Fig. 3, donde se muestra el error de fase modal 
simulado para el MMI de la Fig. 2(b) para diferentes 
contrastes de índice. La curva SWG en la Fig. 3 se 
comenta más adelante. 


3. Existe un contraste de índice óptimo que minimiza el 
término entre corchetes (4) y, por tanto, el de error de 
fase modal. 


 
Fig. 2. Geometría del MMI en el modelo de índice efectivo (2D) e 
identificación de puertos. a) Sección transversal de una guía H=260nm, 
nSiO2=1.444, nSi=3.476, nSU8=1.58. b) Planta del MMI WMMI = 7.75 µm, 
LMMI = 3 Lπ/4, n1 = 2.968, n2 = 1.58. El campo eléctrico está polarizado en 
dirección x. 
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Fig. 3. Error de fase modal para distintos índices de cubierta en el MMI de 
la Fig. 2(b). 







  


 


Como puede verse, el error de fase óptimo se consigue 
con saltos de índice de aproximadamente 1.08, menor al que 
existe entre el núcleo y la cubierta cuando se emplea un solo 
paso de grabado (∆n=2.96/1.58=1.87). Para reducir el salto 
de índice, en [3] se empleó un segundo paso de grabado 
menos profundo en la cubierta. Sin embargo, esto complica 
considerablemente la fabricación del dispositivo. El diseño 
basado en SWG presentado aquí sólo requiere un paso de 
grabado, lo que facilitará la futura fabricación del dispositivo. 


En la sección siguiente discutimos cómo implementar el 
índice óptimo obtenido en esta sección con un solo paso de 
grabado empleando las estructuras SWG descritas en la 
sección anterior. 


IV. OPTIMIZACIÓN DE MMIS MEDIANTE SWG 


Para sintetizar el índice de cubierta (neq) óptimo se ha 
empleado la estructura mostrada en la Fig. 4. Gracias a las 
zonas SWG definidas a ambos lados del MMI se consigue el 
índice de cubierta que minimiza el error de fase modal. En 
dicho MMI, la anchura de la parte central es WMMI=7.75 µm 
y la de las guías de entrada y salida tienen 1.5µm de anchura. 


 
Fig. 4. Estructura esquemática de un MMI 2x4 con SWG z-periódico para 
sintetizar el índice de cubierta óptimo. 


Para el diseño del SWG se procede en dos pasos. El primero 
arroja unos valores aproximados de Λ y G, y el segundo 
refina estos valores: 
1) Se analiza qué valores Λ y G hacen que el medio 


estratificado de la Fig. 1 sea equivalente a un medio 
homogéneo con el índice de refracción óptimo (neq=2.74). 
Para ello hay que tener en cuenta dos consideraciones: i) 
que la relación Λ/λ sea lo suficientemente pequeña para 
que no se produzca difracción y el SWG se comporte 
como un medio homogéneo. ii) que ni G ni Λ-G pueden 
ser menor que 50 nm si se quiere obtener un dispositivo 
fabricable con la tecnología actualmente disponible. 
Nótese que el uso de una herramienta de cálculo de 
modos Floquet es imprescindible para la obtención de los 
parámetros de diseño en este paso, ya que las dimensiones 
resultantes son demasiado grandes para que las 
aproximaciones (1) y (2) se cumplan. Los valores de Λ y 
G del medio estratificado [Fig. 1] que sintetiza el índice 
de refracción óptimo (neq=2.74) para el campo eléctrico 
polarizado en dirección x son Λ=239 nm y G=60 nm. 
Nótese que Λ/λ=0.15>0.05, por lo que las expresiones (1) 
y (2) no son buenas aproximaciones. 


2) El cálculo anterior considera la propagación de ondas 
planas en un SWG de anchura infinita. Sin embargo, los 
modos reales que se propagan por el MMI son 
evanescentes en la zona SWG. Por tanto, es necesario 


realizar un fino ajuste de Λ y G. Para ello se calculan los 
modos Floquet de la zona central del MMI mostrado en la 
Fig. 4, y se obtiene el error de fase modal. En base al 
resultado se corrigen Λ y G, y el paso 2 se repite 
iterativamente hasta obtener el par Λ, G óptimo. Se 
concluye que Λópt=243 nm y Gópt=60 nm hacen que el 
error de fase modal se ajuste bien al que se consigue con 
el índice homogéneo óptimo (neq=2.74), como se muestra 
en la curva SWG de la Fig. 3. 


V. COMPORTAMIENTO DEL DISPOSITIVO 


Se han diseñado dos MMI 2x4. El primero con una 
cubierta lateral homogénea neq= n2 =1.58, correspondiente a 
un MMI completamente grabado y cubierto de SU-8, de 
longitud LMMI=113 µm. El segundo MMI tiene una cubierta 
lateral realizada con estructuras SWG, de longitud LMMI= 
512·Λópt≈124.5 µm. Para comparar las prestaciones de ambos 
dispositivos se usan los parámetros que definen el 
comportamiento de los receptores ópticos coherentes: el 
CMRR y el error de fase. Considerando pi la potencia en cada 
salida, el CMRR para el canal en fase se define como  
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cuando la potencia se inyecta por cualquiera de las entradas 
(el CMRR se expresa en decibelios eléctricos, por ello se usa 
el factor 20). Para el canal en cuadratura, p3 y p6 se sustituyen 
por p4 y p5, respectivamente. Definiendo ɸi como la fase 
relativa con la que las ondas de las entradas 1 y 2 se 
combinan en las salidas 3 a 6, los errores de fase a tener en 
cuenta son ɸ6- ɸ3-180º, ɸ5- ɸ4-180º y ɸ6- ɸ5-90º. 


Para que el MMI pueda funcionar como receptor óptico 
coherente, es necesario que el CMRR sea inferior a -20dBe y 
que el error de fase esté comprendido entre ±5º [9]. La 
simulación del comportamiento en longitud de onda de los 2 
dispositivos se muestra en la Fig. 5. Se aprecia que el 
dispositivo con neq= n2 =1.58 cumple les especificaciones de 
CMRR en un rango 1529 nm a 1566 nm y las de fase en el 
rango de 1532 nm a 1563 nm. El dispositivo optimizado con 
SWG cumple las primeras en un rango de 1523 nm a 1578 
nm y las segundas de 1513 nm a 1584 nm, de modo que 
cubre holgadamente toda la banda C (1530 nm - 1570 nm). 


 
Fig. 5. Relación de rechazo en modo común y error de fase simulados de los 
MMI diseñados en función de la longitud de onda. 







  


 


VI. CONCLUSIONES 


Se ha demostrado que usando la ingeniería del índice de 
refracción mediante estructuras sub-wavelength, se pueden 
diseñar acopladores de interferencia multimodal de altas 
prestaciones. Concretamente, se ha demostrado un MMI 2x4 
que cumple holgadamente las especificaciones como receptor 
óptico coherente en toda la banda C. La futura fabricación 
del dispositivo resultante sería sencilla, ya que la región 
SWG quedaría definida en el mismo paso de grabado que el 
resto del dispositivo. 
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Abstract- This work discusses an iterative procedure of 
shaping offset dual-reflector antennas based on geometrical 
optics considering both far-field and near-field measurements of 
amplitude and phase from the feed horn. The surfaces 
synthesized will transform a known radiation field of a feed to a 
desired aperture distribution. This technique is applied for both 
circular and elliptical apertures and has the advantage to 
simplify the problem compared with existing techniques based 
on solving nonlinear differential equations. 
A MATLAB tool has been developed to implement the shaping 
algorithms. 
This procedure is applied for the design of a 1.1 m high-gain 
antenna for the ESA’s Solar Orbiter spacecraft. This antenna 
operating at X-band will manage high data rate and high 
efficiency communications with Earth stations.  


I. INTRODUCCIÓN 


Antenas reflectoras dobles de tipo offset son muy 
interesantes para sistemas de comunicaciones por satélite 
porque presentan la gran ventaja de cancelar el efecto de 
bloqueo debido a la presencia del alimentador presente en 
antenas reflectoras dobles centradas.  


Sin embargo, la asimetría de este tipo de estructuras 
introduce radiación contrapolar. En el caso de trabajar en 
polarización circular, se produce un desapuntamiento. 


Para minimizar estos inconvenientes, se emplean las 
condiciones de Mizuguchi [1] y de Rusch [2]. 


Para mejorar la eficiencia de la apertura, las superficies 
reflectoras de la antena deben ser conformadas.  


Las técnicas de conformación están basadas en los 
principios de Óptica Geométrica. Las superficies reflectoras 
que vamos a sintetizar servirán para transformar un diagrama 
de radiación de un alimentador arbitrario en la distribución de 
campo que queremos tener en la apertura: por ejemplo desde 
uniforme hasta del tipo Taylor. 


Varios autores [3-6] han trabajado sobre el tema de 
conformación de superficies de antenas reflectoras. Sin 
embargo, los métodos de resolución propuestos por estos 
autores son bastante complejos y se trata de encontrar 
métodos más sencillos. 


El procedimiento de conformación presentado en este 
articulo se basa en la interpretación realizada de un método 
geométrico de trazado de rayos explicado en [7]. Tiene la 
ventaja de que la síntesis no se realiza anillo por anillo como 
en [6] sino rayo por rayo, lo que reduce el problema a la 
resolución de ecuaciones algebraicas y no de ecuaciones 
diferenciales como en [3-6], por lo tanto con soluciones más 
fáciles de encontrar y de controlar. 


En la sección II se explicará el procedimiento de 
conformación (Geometría del problema, Condiciones a 
cumplir, pasos a seguir, aplicación en campo lejano, 
descripción de alimentadores en campo próximo…). En la 
sección III se describirá la aplicación desarrollada en 
MATLAB para implementar este procedimiento. En la 
sección IV se discutirán los resultados al aplicar esta 
herramienta MATLAB para el diseño de una antena reflectora 
doble con configuración offset de tipo Gregoriano 
conformada con un diámetro de apertura de 1.1 m para 
comunicaciones por satélite en banda X. 


II. DESCRIPCIÓN DEL PROCEDIMIENTO 


 
A. Geometría del problema: 


La geometría de la antena reflectora doble offset de tipo 
Gregoriano que vamos a considerar para la síntesis de las 
superficies conformadas es la que se muestra en Fig.1. 
Definimos como plano de simetría de la antena el plano XZ. 
Desde el alimentador parten rayos definidos por sus 
coordenadas esféricas (θm,ϕn) en el sistema de coordenadas 
del alimentador (fa, ��� ,��� , ���). 


Estos rayos forman M anillos. Cada anillo se define por 
un valor entero de m=1..M, siendo M el anillo que 
corresponde al borde del subreflector. Cada anillo  
corresponde a un valor de θ=0..θE, siendo θE ángulo 
subtendido por el borde del subreflector. Cada anillo está 
formado por N rayos. Cada rayo se define por un valor entero 
de n=1..N, siendo N un numero par. Cada rayo corresponde a 
un valor de fase ϕ distinto. 


Estos rayos se reflejan una primera vez en el punto Sm,n 
de la superficie del subreflector y por segunda vez en el 
punto Mm,n de la superficie del reflector principal antes de 
intersecar el plano de apertura en el punto Am,n definido por 
sus coordenadas (ρm,n,φm,n).  


 
B. Parámetros iniciales: 


Alimentador: Diagrama de radiación empleado G, el 
ángulo subtendido por el borde del subreflector θE y los 
puntos centrales del alimentador fa  y del subreflector So. 
 


Apertura: Distribución de campo deseada en la apertura E, 
el diámetro de la apertura Dx=2.ρm y Dy=2.a.ρm (a=1 para 
apertura circular y a≠1 para apertura elíptica) y el punto 
central del reflector principal Mo. 







  


 


Fig. 1 Geometría de una antena reflectora doble offset de tipo Gregoriano 
usada para el procedimiento de conformación  


 
C. Condiciones: 


El algoritmo impone cuatro condiciones a cumplir para 
realizar la sintesis de las superficies reflectoras: La ley de 
conservación de la potencia, la condición de longitud del 
camino óptico recorrido por cada rayo, la condición de 
derivabilidad total y  la ley de Snell. 
 
Ley de conservación de la potencia: 


La potencia total dentro de un elemento infinitesimal de la 
esfera unitaria sinθ.dθ.dϕ tiene que ser igual a la potencia que 
se propaga a traves de un elemento infinitesimal  de la 
apertura ρ.dρ.dφ 
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Resolviendo esta ecuación, se consigue relacionar la 
variable ρ de la apertura con la variable θ  del alimentador 
ρm,n=ρ(θm). Se define la función de mapping f como aquella 
que relaciona la variable del alimentador ϕ y la variable φ de 
la apertura. En el caso de emplear un mapping 
rotacionalmente simétrico, la función de mapping es nula. 


En realidad el mapping rotacionalmente simétrico, aun 
siendo el mapping óptimo, no es posible ya que no es 
realizable para sistemas offset. Por lo tanto se va a elegir 
funciones de mapping f no nulas ligeramente desviadas con 
respecto a la función de mapping rotacionalmente simétrica.  


 
Condición de la longitud del camino óptico recorrido: 


En campo lejano, se exige que todos los rayos desde que 
parten del alimentador hasta que llegan al plano de apertura 
tras reflejarse en el subreflector y en el reflector principal 
deben reccorrer la misma distancia.  
Esta distancia constante sería igual a la longitud del camino 
que recorre el primer rayo  Lo. 
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Esta condición nos asegura que la fase del campo en la 
apertura sea constante en campo lejano y asi compensar los 
errores de fase del alimentador. 
 


Condicion de derivabilidad total y ley de Snell: 
Cualquier punto r(θ+dθ,ϕ+dϕ) se debe determinar a partir 


del punto r(θ,ϕ) independientemente del camino recorrido 
entre estos 2 puntos. En la práctica las superficies reflectoras 
deben satisfacer �� = ��. Asi cualquier punto Sm,n del 
subreflector  puede ser alcanzado desde Sm-1,n-1 a través de  
Sm-1,n o Sm,n-1 y cualquier punto Mm,n del reflector principal 
puede ser alcanzado desde Mm-1,n-1 a través de Mm-1,n  o Mm,n-1. 
Así para cada superficie reflectora se puede establecer dos 
ecuaciones usando las notaciones adoptadas en [7] 


 , 1, , 1,
( ).( ) 0S S


m n m n m n m n
n n S S− −+ − =   (3) 


 , , 1 , , 1
( ).( ) 0S S


m n m n m n m n
n n S S− −+ − =   (4) 


 , 1, , 1,
( ).( ) 0M M


m n m n m n m n
n n M M− −+ − =


  
(5) 


 , , 1 , , 1
( ).( ) 0M M


m n m n m n m n
n n M M− −+ − =   (6) 


Donde según la ley de reflexión de Snell: 
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Con ,m̂ ni , ,ˆm nz y ,ˆm na  los vectores definidos en Fig.1. 


 
D. Descripción del algoritmo de síntesis:


 
Paso1:  
A partir de los parámetros iniciales  especificados en la 
sección (II.B), se caracteriza primero el rayo inicial m=0 
(coordenadas del centro del alimentador fa, de los puntos 
centrales del subreflector So y del reflector principal Mo, 


normales a las superficies 
Sn0


�


y 
M


on
�


con la ley de reflexión 


de Snell.). 
Paso2:  
Definir el sistema de coordenadas del alimentador descrito en 
la sección (II.A) 
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El signo + para los reflectores Cassegrain y el signo – para los 
reflectores Gregoriano  
Paso3:  
Elegir el mallado que define las direcciones de todos los 
rayos que parten del alimentador 
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La relación ( )θ ρ se obtiene aplicando la ley de conservación 
de la potencia mediante la resolución numérica de la ecuación 
(1)  
Paso4:  
Se aplica un proceso iterativo que se encuentra bien explicado 
en Fig. 2 empleando las siguientes ecuaciones: 
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 Parámetros iniciales  


Pasos 1,2 y 3 
4 incógnitas 


��,�|��,�|��,�|��,� 


 


   
 Ley de conservación 


de potencia 
��,� = �(��) 
3 incógnitas 


��,�|��,�|��,� 


 


  m=1 , n=1 
 


                  Si 
¿El rayo se encuentra o 


no en el plano de 
simetría? 


¿n=1 o n=N/2+1? 


 
 No 


��,� = 0 
��,� = ϕ� 


 ��,� ≠ 0 
��,�


= ϕ� + ��,� 
   


��,� = 0 y 
¿ ��,�? 


1 incógnita 


 ¿ ��,�, ��,�? 
2 incógnitas 


   
Resolución de 


Ec. 3 
 Resolución de 


Ec. 3 y 4 


   
 0 incógnitas 


Sm,n (Ec. 10) 
Am,n (Ec. 11) 
zm,n (Ec. 12) 
Mm,n (Ec. 13) 


 


   
If n<N do n=n+1 and if n=N do m=m+1 


 


Fig. 2. Esquema  descriptivo del algoritmo iterativo de síntesis de 
superficies reflectoras conformadas 


E. Descripción de alimentadores en campo próximo: 
Hemos caracterizado el  alimentador en campo proximo, 


por su expansión en modos esféricos.Hemos usado la 
notación Q de los modos esféricos. 


Con el programa SWEP de TICRA, generamos los 
coeficientes Q de onda esférica, y mediante una aplicación 
que implementamos en Matlab determinamos los campos E y 
H a partir de las siguientes expresiones: 
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Donde k es el numero de onda � =
��


�
 y η la impedancia 


en el vacio � ≅ 120. #. 


 Las expresiones de $%,�,�(�, �, &) y $'(%,�,�(�, �, &) que hemos 
usado son las que da [8]. Éstas concuerdan con las 
expresiones de Hansen [9], excepto unas pequeñas diferencias 
de unidades. 
 


III.  DESCRIPCIÓN DE LA APLICACIÓN 


Parámetros de entrada: 
Tipo de reflector: Gregoriano o Cassegrain, Tipo de 


apertura: Circular o Elíptica, Parámetros de diseño básico, 
Frecuencia, Alimentador: modelo en campo lejano o campo 
cercano, Tipo de distribución de campo en la apertura 
 
Parámetros de salida: 


Geometría, Superficies conformadas, mapping, mallado 
del subreflector y de la apertura aplicando el procedimiento 
explicado en las secciones anteriores 
 


 


Fig. 3 Pantalla principal de la aplicación 


IV.  RESULTADOS 


Esta aplicación ha sido usada para el diseño de una antena 
reflectora doble offset de tipo Gregoriano conformada con 
diámetro de apertura de 1.1 m para comunicaciones por 
satélite en banda X. Los parámetros de entrada usados son: 
 


Parámetro Valor 
Distribución en la apertura Apertura parabólica sobre pedestal 


Aperture taper = -6 dB 
Alimentador )(�) = *+,-(�) 


Feed Taper = - 20 dB 
Polarización RHCP 
Apertura Circular 
Frecuencia 7.167 GHz lo que da λ = 41.859 mm 
Diámetro apertura D=1100 mm  = 26.279λ 
Diámetro subreflector Vs  =   418.585 mm  = 10λ 
Angulo subtendido  θe   =    18  º 
Longitud total del sistema L    = 1046.463 mm  = 25λ 
Distancia de clearance dc  =   418.585 mm  = 10λ 


Tabla. 1 Parámetros de entrada 







  


 


 
Trazado de rayos y Superficies conformadas: 


Fig. 4 Trazado de los rayos  


 


Fig. 5 Superficies conformadas 


Diagramas de radiación: 


 


Fig. 6. Diagrama de radiación copolar y contrapolar de la 
antena reflectora doble offset de tipo Gregoriano para  


phi=0º, 45º y 90º  a 7.167 GHz 


 Simulación GRASP  Teoría 


Ganancia 37.039 dBi 38.335 dBi 
Ancho de haz a-3 dB  2.571º 2.664º 
Pérdidas totales 1.301 dB 
Eficiencia total  (%) 74.1 % 
El pico de radiación contrapolar está  50 dB por debajo del pico 


de radiación copolar 
El diagrama de radiación cumple los gálibos de la ITU-R580 


Tabla. 2. Resultados conseguidos 


V. CONCLUSIONES 


     En este artículo se ha presentado un procedimiento 
iterativo de síntesis de superficies reflectoras conformadas 
para sistemas reflectores dobles de tipo Offset. Esta 
técnica es válida para todos los modelos de alimentadores 
en campo lejano y campo próximo, para aperturas 
circulares y elípticas y para todas las distribuciones de 
campo en la apertura que queremos. 
La aplicación basada en este  procedimiento da resultados 
correctos (Ganancia, Nivel de lóbulos segundarios, Nivel 
de radiación contrapolar). 
      Sin embargo, algunas mejoras quedan por implementar 
sobre todo para aperturas “súper elípticas” ya que el 
algoritmo presentado da resultados mejorables para 
superficies de gran curvatura. 


AGRADECIMIENTOS 


Los autores quieren agradecer a la Comisión 
Interministerial de Ciencia y Tecnología (CICYT) por la 
financiación del proyecto CROCANTE con referencia 
TEC2008-06736-C03-01/TEC, y a la Universidad 
Politécnica de Madrid por la beca de personal de 
investigación en formación. 


REFERENCIAS 


[1] Y. Mizuguchi, M. Akagawa, and H. Yokoi, “Offset dual reflector 
antennas” in IEEE Antennas Propagat. Soc. Symp. Dig., Amherst, 
MA,pp.2-5,Oct.1976. 
[2] W. V. T. Rusch, Analysis of Rejector Antennas. New York 
Academic,1970. 
[3]. B. Y. Kinber, ‘‘On Two Reflector Antennas’’, Radio Eng. Electron. 
Phys., Vol. 6, June 1962. 
[4]. V. Galindo, ‘‘Design of Dual Reflector Antennas with Arbitrary 
Phase and Amplitude Distribution’’, IEEE Trans. Antennas Propagat., 
Vol. AP-12,July1964,pp.403-408. 
[5]. B. S. Wescott, F. Brickwell, and I. C. Wolton, ‘‘GO Synthesis of 
Offset Dual Reflectors’’, IEEE Proc. Pt. H, Vol. 128, No. 1, 1981, pp. 
11-18. 
[6]. P.-S. Kildal, ‘‘Synthesis of Multi-Reflector Antennas by Kinematic 
and Dynamic Ray Tracing’’, IEEE Trans. Antennas Propagat., Vol. AP-
38, Oct. 1990, pp. 1587-1599. 
[7]. J.O. Rubiños-Lopez, A. García-Pino,”A ray-by-ray algorithm for 
shaping dual-offset reflector antennas”, Microwave and Optical 
Technology Letters, Vol 15, No. 1,pp. 20-26, May 1997. 
[8]. K. Pontoppidan, GRASP9, Technical Description, TICRA, 
Copenhagen. Denmark, 2005. 
[9]. J.E.Hansen, “Spherical Near-Field Antenna Measurements”, Peter 
Peregrinus Ltd., 1988. 


 


 


 








  


 


DISEÑO DE UN AWGL BASADO EN 


MODELO DE PROPAGACIÓN 


R.C. Guzmán-Martínez, L.J. Orbe-Nava, P.Acedo-Gallardo, G. Carpintero-del-Barrio 


rcguzman@ing.uc3m.es 


Dpto. de Tecnología Electrónica. Universidad Carlos III de Madrid. 


Avenida de la Universidad 30, 28911 Leganés, Madrid, España. 


 


Abstract- In this paper we present the design of a 4:1 Array 
Waveguide Grating (AWG) with 70 GHz channel frequency and 
its description suitable for MATLAB implementation. We have 
used this description to develop a traveling wave model of an 
AWG-based laser, which can be considered as an array of 
Extended Cavity Lasers (ECLs) coupled by an AWG. 


I. INTRODUCCIÓN 


El  Array Waveguide Grating (o AWG), es uno de los 


dispositivos ópticos más utilizados y prometedores que 


existen en la actualidad a causa de su baja pérdida de 


inserción, alta estabilidad y bajo costo, ya que puede ser 


integrado en un chip fotónico. Es un componente óptico 


pasivo, que puede actuar tanto como multiplexor o como 


demultiplexor de longitudes de onda. Smit fue el primero en 


proponer al AWG dentro del marco de las comunicaciones 


WDM [1],  desarrollado posteriormente por Takahashi [1], y 


finalmente extendido de demultiplexores 1xN a routers de 


longitudes de onda NxN por  Dragone [2]. Estos juegan un 


papel importante en aplicaciones de las redes de múltiples 


longitudes de onda, pudiendo ser considerados como un 


banco de filtros pasa-banda de banda estrecha, en los que 


diversos parámetros como el número de canales (longitudes 


de onda que combina o separa), el espaciamiento entre estos, 


así como otras características dependen del diseño del AWG.  


Si añadimos a cada una de las entradas de un AWG, Nx1, 


un conjunto de Amplificadores Ópticos  Semiconductores 


(SOAs), Fig 1 derecha, obtendremos un AWGL, el cual es un 


dispositivo de interés pues puede variar la longitud de onda 


de su emisión, compacto (chip de 4.5 x 2 mm
2
) y alta 


velocidad (hasta 600 MHz) [3]. Esta es la configuración 


básica de un AWGL y todo el conjunto está ubicado entre 


dos espejos. El número de longitudes de onda es igual al 


número de SOAs integrado en el dispositivo. Sin embargo, la 


operación simultánea de todas las longitudes de onda es 


posible en estos dispositivos cuando cada longitud de onda es 


generada por un SOA diferente. Una de las ventajas de los 


AWGLs es que su espaciamiento entre canales es fijo, el cual 


es definido por la incorporación del AWG, pero 


consecuentemente tiene una desventaja, al tener un 


amplificador por cada longitud de onda requerida, el tamaño 


del dispositivo total aumenta. El ancho de banda del filtro 


deberá ser lo suficientemente angosto para suprimir los 


modos secundarios no necesarios. Un láser de múltiple 


longitudes de onda basado en un AWG es el dispositivo 


principal en los sistemas WDMs de hoy en día, en los cuales 


necesitan múltiples canales y portadoras para la transmisión 


de la información. Además, los láseres basados en AWG 


tienen una buena estabilidad de operación a una longitud de 


onda dada. 


Guías de onda de salidaGuías de onda de entrada


Array de guías de onda


 


Fig. 1. Izquierda. Diseño de un AWG. Derecha. Esquema de AWGL. 


II. MODELO DEL AWG 


Un AWG está formado, tal y como muestra la Fig. 1 


izquierda, por un conjunto de guías de ondas de entrada, 


(input waveguides, o IWs), seguido de un acoplador en 


estrella (star coupler, también llamado región de libre 


propagación, FPR), del que parten un número de guías (array 


de guías de onda, o AWs). Todas estas guías se reúnen en un 


segundo acoplador en estrella, del que parten las guías de 


onda de salida (output waveguides, u OWs). Las guías de 


onda de entrada y de salida son usadas para acoplar la luz de 


entrada y de salida dentro del dispositivo, respectivamente. 


La respuesta del AWG para una IW a OW dada es  


frecuencialmente periódica. Este periodo se le denomina 


rango espectral libre, FSR, del AWG, consideremos un 


AWG con el mismo número de IWs y OWs, N, lo cual 


tenemos que: 


chFSR N        (1) 


Donde Δλch es la longitud de onda de espaciamiento entre 


canales. El primer FPR es usado para acoplar la luz desde las 


IWs de un lado hacia las otras del otro lado, AWs, 


permitiendo que el FPR o acoplador se comporte como una 


lente divergente, ensanchando los haces de luz entrante a 


través de cada una de las guías de onda. La disposición 


geométrica del primer y segundo FPR deberán ser simétricas, 


por lo cual, las longitudes focales, además de los 


espaciamientos entre las AWs del AWG serán iguales, Fig. 2, 


donde cada conjunto de guías de onda están ubicadas sobre 


un círculo. El circulo donde las IWs / OWs están colocadas, 


tiene un radio igual a Lf / 2, conocido como círculo de 


Rowland. Este círculo está inscrito entre dos círculos de radio 


Lf, distancia denominada longitud focal [4]. 







  


 


 


Fig. 2. Geometría en el lado de las IWs 


Esta configuración geométrica es conocida como el 


montaje de Rowland. Las longitudes de cada una de las AWs 


son diferentes, introduciendo un cambio de fase diferente en 


los modos de propagación a través de ellos. El enfoque de 


cada una de las AWs en el AWG es obtenido de tal manera 


que la diferencia de longitud, ΔL, entre dos guías de ondas 


adyacentes en el array sea una constante e igual a un número 


entero de longitudes de onda, esto es que cada guía de onda 


es  ΔL más grande que su adyacente, la i-ésima guía de onda 


tendrá una longitud (li): 


 1i rl l i L            (2) 


Donde lr es la longitud inicial de la guía de onda más 


corta. La diferencia de longitud medido en  la guía de onda: 
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m es el orden de difracción del array, λc es la longitud de 


onda central de diseño del AWG y Neff_wg es el índice efectivo 


de la guía de onda. El cambio de fase correspondiente al 


incremento de longitud constante ΔL es: 


2 cL m



 



          (4) 


Donde β es la constante de propagación en la guía de 


onda, y λ es la longitud de onda entrante en la misma.  


III PARÁMETROS DEL AWG 


Una vez que el orden de difracción es determinado, 


también lo son otros parámetros del dispositivo como la 


diferencia de longitud de las AWs adyacentes, ecuación 3, la 


longitud focal de los FPR y el número de canales de entrada y 


salida. Un bajo m reduce el ángulo de difracción para el 


siguiente canal a la longitud de onda central. Esto tendrá que 


ser compensado con un incremento de la longitud del FPR, 


Lf. Sin embargo, cuando Lf es incrementado, el dispositivo 


tendrá más AWs y su tamaño se incrementará. Otro 


parámetro importante del AWG es el FSR. Esta periodicidad 


es debida al hecho que la interferencia constructiva a la salida 


del segundo FPR puede ocurrir para un número de longitudes 


de onda. El ángulo de dispersión θ, el cual es el resultado de 


la diferencia de fase entre guías de onda adyacentes, después 


de cada cambio de 2π en ΔΦ, el campo será reflejado en la 


misma posición [5]. Si aproximamos el campo modal de las 


AWs a un haz Gaussiano y omitimos los efectos producidos 


por el acoplamiento entre cada FPR con las AWs sobre la 


forma del haz tendremos que [5]: 
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Donde θo es el ancho del campo lejano Gaussiano 


equivalente. 
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Donde we_x es el ancho efectivo del campo modal en la 


guía de onda transmisora. La no-uniformidad Lu es definida 


como la relación de intensidad (dB) entre el canal más 


saliente y el canal central del AWG [5], la Lu máxima 


permitida es cercana a los -3dB. Especificando la no-


uniformidad de canal máxima, podremos obtener el máximo 


ángulo de dispersión θmax. Si reemplazamos θ = θmax y θo en 


la ecuación 5 tenemos que: 
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Donde  
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La longitud del FPR puede ser determinada de la 


ecuación 8. Está demostrado que la distribución espacial de 


luz en el plano focal puede ser obtenida por la transformada 


de Fourier de la luz entrante con una longitud focal [6]. El 


ancho de banda del filtro, ΔfL, a una determina atenuación L 


será [7]: 
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Un caso especial de ancho de banda fue usada por 


Okamoto, quien diseño un filtro con ancho de banda variable 


[7]. La pérdida por inserción, Lo,  del canal central es 


principalmente determinada por la difracción de la luz dentro 


de los órdenes no deseados. Si consideramos el hecho que la 


potencia se pierde en dos órdenes, pérdida ocurrida tanto en la 


entrada como en la salida de las AWs, tenemos que [8]: 


22
_


42


10 1 4 17


e aFSR


ao


w


d


oL Log e e









  
      


   


 
        
 
 


 (10) 


IV. FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DEL AWG 


El perfil del haz saliente en las guías de onda de entrada 


puede ser aproximado a una función Gaussiana, descrito por: 
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Donde we_i es el ancho efectivo de la guía de onda de 


entrada, A es la amplitud de la señal,  donde we_i está 


relacionado con el ancho de la guía de onda, Wi, y la 


frecuencia normalizada V. La Fig. 3 izquierda, muestra el 


perfil del haz Gaussiano producido por la guía de onda de 


entrada, con un ancho de guía, Wi = 0,61 µm, línea roja. Si 


tenemos en cuenta el modelo real de un haz de luz, la 


ecuación 11 sería de la siguiente manera [9]: 
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Donde wi es el radio de campo modal, denominado 


también el ancho o la cintura del haz de salida, línea azul, 


Fig. 3  izquierda, donde la relación de wi a we_i es: 
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La distribución de campo normalizado en el plano focal 


del FPR es la transformada de Fourier de la ecuación12. 


    i iB x F b x      (14)  


El campo entrante en la guía de onda puede ser expresado 


como una expansión de sus modos. Considerando ba (x) 


como el perfil Gaussiano de potencia normalizada del campo 


espacial fundamental en una guía de onda iluminada del 


array. Considerando que las guías de ondas en el array son 


idénticas, podemos obtener una expresión para un número 


arbitrario de guías de onda como: 


     i a a a


r


f x A B rd b x rd       (15) 


En la Fig. 3 derecha, se observa el campo modal 


Gaussiano producido al final del plano focal del primer FPR 


normalizado. Podemos observar la perdida de no-


uniformidad presentada por la distribución de las guías de 


onda de entrada, AWG con 4 anales de entrada. El campo 


modal acoplado en las OWs de un AWG, con q guías de 


onda de salida, puede ser expresada sin tener en cuenta aún 


los desfases producidos por las diferentes longitudes de las 


trayectorias de cada una de de las AWs: 


     1 1a a o o


r


f x A B rd b x qd      (16) 


La función de transferencia entre el puerto de salida y un 


puerto de entrada será: 
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Donde T1(p) y T2(p) son  la transmisión del haz de luz 


desde la IW al AW y del AW a la OW, mientras p_ xxx son 


las propagaciones por medio de cada una de las partes del 


AWG respectivamente en su orden y Awg es el número de 


guías de ondas del array. 
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Fig. 3. Izquierda. Perfil del haz Gaussiano de la guía de onda de entrada, 


ancho efectivo, línea roja, radio de campo modal, línea azul. Derecha. 


Campo modal Gaussiano producida al final del plano focal del primer FPR, 


AWG con 4 canales de entrada. 
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Fig. 4. Respuesta del AWG, Δfch = 70 GHz, primer diseño (a), segundo 


diseño (b). 


Un AWG (4:1),  Δfch = 70 GHz, λ=1550 nm, Nch = 5, será 


simulado, las pérdidas producidas por el acoplo de la fibra 


(entrada y salida) al dispositivo, y litografía no serán tenidas 


en cuenta. Los parámetros de diseño para la primera 


simulación fueron, da=1.46 µm, Ga=0.85 µm, dio=2.31µm, 


Gio=1.70 µm, dando como resultado un ancho de banda a -3 


dB ΔfL = 30.26 GHz, el nivel de crosstalk es ≈ -60 dB, Fig. 


4(a), en la segunda simulación los parámetros de diseño 


fueron, da=1.46 µm, Ga=0.85 µm, dio=2.61µm, Gio=2.0 µm, 


dando como resultado un ancho de banda a -3 dB ΔfL = 27.14 


GHz, el nivel de crosstalk es ≈ -50 dB, Fig. 4(b).Como 


podemos observar un aumento en las dimensiones físicas del 


espaciamiento entre guías de ondas entrada y salida (deben 


ser simétricas) y ancho de las mismas provocan una 


reducción del ancho de banda del sistema y un aumento del 


crosstalk. La Lf del segundo diseño es mayor al primero, por 


consiguiente el tamaño del dispositivo también aumentará. 


V. MODELO DE UN LASER MULTI-LONGITUD DE ONDA 


Para la simulación de un láser basado en AWG (Array 


Waveguide Laser, o AWGL), utilizamos un SOA y un filtro 


digital, que representará uno de los canales del AWG (la 


respuesta del filtro será diseñada para que sea lo más cercana 


posible a la que hemos obtenido para el AWG). La respuesta 


del filtro deberá ser estable, y aún más importante, deberá ser 


capaz de tener una fase lineal (un retraso puramente de 


tiempo),  lo que conlleva a una ausencia total de distorsión  


de fase. El tipo de ventana a utilizar dependerá del ancho del 


lóbulo principal, atenuación del lóbulo principal respecto a 


los lóbulos secundarios, respuesta en  frecuencia ante una 


entrada impulso. Conforme crece la longitud de la ventana, 


los parámetros de ancho decrecen, pero el nivel máximo del 


lóbulo lateral permanece más o menos constante. De manera 


ideal, el espectro de la ventana debería parecer un impulso y 


estar confinado a un lóbulo tan estrecho como sea posible y 







  


 


con tan poca energía en los lóbulos laterales como sea 


posible. 


La frecuencia modal del láser es de 100 GHz, y 


aplicaremos diferentes clases de ventanas para observar el 


comportamiento de esta clase de filtros, dichas respuestas se 


muestran desde la Fig. 5 a la Fig. 8. La ventana tipo Taylor 


posee un ancho de lóbulo principal mayor que las demás 


ventanas, por lo cual poseerá muchos modos dentro del 


mismo, la atenuación de los modos secundarios serán ≈ -25 


dB. Las otras ventanas nos proporcionan una respuesta más 


cercana a la respuesta impulso, la atenuación de los lóbulos 


secundarios es mucho mayor. Por consiguiente, la ventana la 


cual nos proporciona una respuesta más estrecha en su lóbulo 


principal, y una atenuación mayor en sus lóbulos secundarios 


es la ventana de Gauss. La importancia de este tipo de 


ventana sin despreciar a la rectangular y la equiripple, es la 


selectividad del filtro y del ancho de banda, por lo cual 


podemos seleccionar cuantos modos queremos obtener a la 


salida del filtro. 


Una de las cosas más importantes de un AWGL es la 


selectividad que tenga el filtro y su ancho de banda, obtener 


un único modo a determinada longitud de onda en la salida 


del dispositivo y sus modos secundarios sean atenuados lo 


mayor posible. 


VI. CONCLUSIONES 


El diseño de filtros ópticos sobre MATLAB que 


representan la función de transferencia de un canal de un 


AWG, nos provee una gran herramienta para modelar las 


fuentes multi-longitud de onda basadas en AWG, de interés 


en sistemas WDM. La selección de los parámetros físicos 


juega un papel importante en el diseño del dispositivo. 


Hemos obtenido niveles de crosstalk excelentes, además, el 


valor del FSR depende del número de canales a trabajar en el 


AWG, independiente del número de puertos de entrada del 


dispositivo, el FSR se puede escoger lo suficientemente 


grande como el sistema lo requiera, pero posee la desventaja 


que el tamaño del AWG se incrementara.  Además, con una 


configuración básica de unión con un SOA podemos llegar a 


obtener un sistema AWGL. Hemos desarrollado un modelo 


de AWGL implementando líneas de transmisión, modelando 


el AWG como un filtro digital, la respuesta del filtro 


dependerá del tipo de ventana adecuado ante una entrada 


impulso, de acuerdo a su selectividad y ancho de banda. El 


desarrollo de un AWGL  es de gran importancia en el 


desarrollo de fuentes generadoras de diferentes longitudes de 


ondas. 
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Fig. 5. Ventana tipo Taylor. 
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Fig. 6.  Ventana tipo Gauss. 
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Fig. 7.  Ventana tipo Rectangular. 


-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1


x 10
4


-80


-70


-60


-50


-40


Espectro de potencia normalizado - (GHz)


Frecuencia (GHz)


P
ot


en
ci


a 
(d


B
)


 


Fig. 8. Ventana tipo Equiripple. 
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Abstract—Common metallic waveguides present high losses
when designed at THz frequencies due to the ohmic losses of
non-ideal conductors. To avoid this problem, several guiding
devices have been proposed to date, e.g. the ribbon waveguide
or the single metallic wire. Other promising waveguide consists
in substituting the metallic walls by EBG materials to confine
the energy within an air region. By doing so, the attenuation of
the resulting waveguide decreases since metallic and dielectric
losses are reduced. This paper describes the most common EBG
structures and presents a low-loss waveguide formed completely
by EBG structures. Specifically, the confinement of field will be
reached by placing a multilayer structure on laterals and the
woodpile 3D-EBG material on the upper and lower regions.


I. INTRODUCTION


The attenuation of conventional waveguides, e.g. circular or
rectangular, in the THz band may become extremely high [1].
The reason lies in the use of non-ideal conductors to form
the walls of the waveguides. These conductors present high
skin-depth losses in the THz band, what produces the lost of
energy. In addition, if a dielectric is used to fill the waveguide,
the attenuation may be considerably increased due to strong
dielectric absorption that takes place at THz frequencies.


In order to overcome the above problems, several waveg-
uides have been proposed to date, i.e., the Ribbon waveg-
uide [2] and the single metallic wire [3]. They are all based
on energy transmission through a region of air. Moreover,
these waveguides minimize the contact of field with the metal
surface areas and the amount of field propagated through
dielectric materials. The main problem of these waveguide
is the low confinement of field, which may introduce high
losses on bends.


Recently, a flexible low-loss circular waveguide has been
presented [4]. In this case, the energy is concentrated in
the air region located in the center of the waveguide. The
confinement of energy is achieved by a multilayer structure
formed by two materials with two different permittivities.
The whole structure is bounded by a metallic surface which
produces low ohmic losses due to the strong field confinement
in the central region.


An extension of the previous waveguide has been recently
proposed for rectangular waveguides [5]. In this case, the
multilayer structure is just located on lateral regions to avoid
the dissipation of power on the metallic surfaces placed on
laterals. As a result, the attenuation of the proposed waveguide
is lower than the attenuation of the metallic rectangular
waveguide at THz frequencies. In addition, the multilayer


rectangular waveguide can be bent and allows the easy design
of devices, e.g. power dividers, and horn antennas [6].


The main problem of the multilayer rectangular waveguide
is that metallic surfaces on the upper and lower walls are kept.
In addition, the substitution of these surfaces by multilayer
structures does not eliminate the ohmic losses on these walls.
To better understand this fact, the EBG [7] (electromagnetic
bandgap) behavior of the multilayer structure must be studied.


This paper describes the basic properties of the EBG
structures. The study is done for 1D, 2D and 3D structures,
paying special attention to the most common configurations.
By doing so, it will be seen that the multilayer structure is a
1D-EBG material bounded by a metal surface.


In order to reduce the losses on the upper and lower walls,
the wood-pile 3D-EBG material will be used. This material
has been recently used to construct complete waveguides in
the W-band [8] and design horn antennas [9].


Specifically, this paper presents the combination of the
multilayer structure on laterals with the wood-pile 3D-EBG
material on upper and lower walls to form a complete EBG
rectangular waveguide. The resulting waveguide has a low
attenuation at THz frequencies. Furthermore, this waveguide
can be used to design devices, antennas and array antennas.


The paper is organized as follows: Firstly, section II reviews
the concept EBG structures as well as the most important 1D,
2D and 3D EBG structures. Then, section III describes the
use of the 1D-EBG material on lateral walls and section IV
applies the wood-pile structure on upper and lower walls.
Later, section V proposes the combination of both structures
to form a complete EBG rectangular waveguide. Finally, the
conclusions section highlights the main ideas.


II. ELECTROMAGNETIC BANDGAP (EBG)


EBG materials are being widely studied nowadays, from
the microwave band [10] to the millimeter-wave band [11]
and the THz band [12]. The reason lies in the interesting
properties of these materials. For instance, EBG materials
allow to manipulate the propagation of electromagnetic waves,
e.g. directing or suppressing the radiation of an antenna, and
can be used to create power dividers, waveguides, antennas,
etc. [11]


The operation of the EBG is based on the full suppression
of the propagating modes inside the EBG material in one or
more dimensions within a range of frequencies. To achieve
this behavior, the EBG structure is created from dielectric







(a) Unit cell: 3D view.
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(b) Band diagram.


Fig. 1. Multilayer structure (1D-EBG material).


and/or metallic materials arranged periodically in the num-
ber of dimensions (one to three) in which the EBG must
appear [7].


The analysis of the EBG structures is based on the study
of their unit cell. Since the EBG material is periodic, the
complete material may be created by translating the unit cell
in one, two or three dimensions, depending on the type of
material. Thus, in order to analyze the field in the EBG
material, it is enough to study the field inside the unit cell.


The study of the unit cell is based on the eigenmode
solution of the Maxwell’s equations and in the Floquet’s
theorem [7]. As a result, the so-called band diagram is
obtained. This diagram plots the eigenvalues (ωn(k)), i.e.,
the frequencies, for each eigenvector, versus the wavevector
k of the plane waves impinging on the EBG material.


Before studying all the possible wavevectors, the geometry
of the EBG material must be considered. Due to the periodic-
ity of the structure and the symmetries inside the unit cell, the
information given by many wavevectors is redundant [11]. For
this reason, just a small part of all the possible wavevectors
k, known as irreducible Brillouin zone, must be studied.


The analysis of the unit cell may by carried out by several
methods, e.g. the plane wave method [13] or the FDTD
method [14]. These methods can be implemented by an own
code or by a commercial software, e.g., RSOFT’s Band-
SOLVE [15] or Ansoft HFSS [16]. Next sections make use
of this last commercial software to study the most important
EBG materials based on dielectric materials.


A. 1D-EBG


The 1D-EBG structure is only periodic in one dimension
and is extended to the infinite in this direction. It is formed
by alternating layers of materials with two different dielectric
constants [7]. The permittivity and width of the layers are
synthesized to obtain the required bandgap.


Fig. 1(a) shows the unit cell of a typical 1D-EBG material.
This unit cell was simulated with Ansoft HFSS [16] using
the eigenmode solver. The dielectrics used for the simulation
were high resistivity silicon [17] (ε1 = 11.58) and air
(ε2 = 1). Thus, a high contrast (ε2/ε1) was obtained and,
consequently, a wide bandwidth. The material widths were
chosen to center the bandgap at 950GHz, i.e., w1 = 22.35µm
and w2 = 134.14µm. Also, it must point out that, if these
widths were scaled together, it would be obtained the same
relative bandgap but centered on a different frequency.


Fig. 1(b) shows the band diagram obtained with HFSS
for the Brillouin zone. As can be observed, the bandgap is
centered at 956GHz and the relative bandwidth is 19%. In this
case it has been included the whole Brillouin zone to see how


(a) Unit cell: top view.
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(b) Band diagram.


Fig. 2. Infinite rods (2D-EBG material).


redundant may be the region not included in the irreducible
Brillouin zone (wavenumbers from 0 to 0.5 rad/m).


B. 2D-EBG


The simplest 2D-EBG material with complete bandgap
is formed by a triangular lattice of air rods in a dielectric
medium. Fig. 2(a) depicts a top view of this structure, where
r is the air rods radius and a is the separation between rods.
The rods are infinite in the perpendicular direction and are
periodically extended to the infinite.


Fig. 2(a) also shows, marked with a dotted line, the unit
cell for this structure. This unit cell was simulated with HFSS
using a high permittivity contrast (11.58, with high resistivity
silicon and air). The parameters r and a were chosen to
obtain a bandgap centered at 950GHz (r = 30.15µm and
a = 73.56µm). The band diagram for the first 2 modes is
shown in Fig. 2(b). As can be observed, the central frequency
is 951GHz and the relative bandwidth is 17.87%.


C. 3D-EBG


The 3D-EBG materials present a rather more complicated
configuration than previous materials. The periodicity must
appear in all three dimensions and propagation must be
prohibited in any direction, for any polarization and within
a certain bandwidth. This is a hard task and, for this reason,
few 3D configurations with complete and wide bandgap have
been presented to date.


The first structure with a complete bandgap was presented
in 1990 [18] and was formed by dielectric spheres arranged
in a diamond lattice. In 1993 Yablonovitch [19] proposed a
practical implementation for this structure. This implementa-
tion, known as Yablonovite, is formed by drilling three holes
into a dielectric substrate (separated 36.26◦ each other and
120◦ with regard to the normal) on each node of a triangular
lattice. The relative bandwidth of this structure is 19.9% for
12.96 of permittivity contrast.


Nowadays, the most used 3D-EBG material is the so-called
woodpile. This is due to the easy way in which this structure
can be manufactured and its quite good performance. The
woodpile 3D-EBG structure is constructed by dielectric rods
arranged in an air medium. Fig. 3(a) depicts the unit cell of
the woodpile. As can be observed, the unit cell is formed
by 4 layers. Consecutive layers are orthogonal to each other.
Parallel dielectric rods spaced two layers apart are shifted by
half of the space between parallel rods inside a layer (s/2).


The resulting woodpile 3D-EBG structure presents a com-
plete bandgap. The structure was simulated using high resis-
tivity silicon [17] (ε = 11.58 and tan δ = 0.0003 at 950THz).
Fig. 3(b) shows the computed band diagrams for the structure
with w = 35µm, h = 40µm and s = 140µm. In this case, the







(a) Unit cell: 3D view.
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Fig. 3. Woodpile (3D-EBG material).


(a) Structure (3D view). (b) Electric field at 950GHz.


Fig. 4. Multilayer rectangular waveguide simulated with Ansoft HFSS.


central frequency is 909.3GHz and the relative bandwidth is
19.22%.


III. MULTILAYER RECTANGULAR WAVEGUIDE


As commented above, the materials with a complete
bandgap prohibit the propagation of waves within a certain
bandwidth. Hence, if a plane wave tries to penetrate inside
these materials, the wave is reflected to keep the energy
balance. This fact can be used to confine the energy between
EBG structures within an air region. Specifically, the case of a
rectangular waveguide is considered. The aim is to substitute
the metallic walls by EBG materials. To do that, the problem
is divided into the substitution of the lateral walls (this section)
and the upper and lower walls (section IV).


The substitution of the metallic lateral walls may by done
with one, two or three dimension EBG materials. In this paper,
the most simple solution is adopted, i.e., a multilayer 1D-EBG
material is used [5]. The definition of the 1D-EBG requires
the structure to be infinite. This is not possible in practice,
though a simpler configuration can be applied.


Since the field is extremely attenuated in few periods, the
multilayer structure can be limited to a very small number
of periods. Actually, it has been observed that one period is
normally enough to achieve a good confinement. To prevent
possible lateral radiation, the lateral multilayer structure is
bounded by metallic walls. Since, at this point, the field
intensity is low, a small amount of energy is dissipated in
this conductor.


Fig. 4(a) shows the resulting multilayer rectangular waveg-
uide. To obtain this structure, a rectangular region of air has
been placed in the center of the waveguide. The multilayer
1D-EBG with 1 period (2 layers) has been placed on laterals.
This 1D-EBG material is formed by a high permittivity
dielectric (yellow region) and a low permittivity dielectric
(typically air). The whole structure has been surrounded by a
metallic surface (in red in the figure).


The simulated field at 950GHz is shown in Fig. 4(b). In
this case, the high permittivity dielectric was high resistivity
silicon and the dimensions were 22.35µm for the silicon layer,
134.14µm for the lateral air layer and 270 × 135µm for the
central air region. As can be observed, the field of the TE10


mode is well confined in the center of the waveguide and just


(a) 3D view. (b) Front view. (c) Field.


Fig. 5. Rectangular waveguide with Woodpile 3D-EBG structure on upper
and lower walls.


a small amount of energy reaches the lateral outer metallic
walls. This makes the attenuation of the multilayer rectangular
waveguide (0.7dB/cm) to be lower than the attenuation of the
metallic rectangular waveguide (0.9dB/cm).


IV. 3D-EBG ON UPPER AND LOWER WALLS OF A
RECTANGULAR WAVEGUIDE


The reduction of losses on the upper and lower walls is not
as straightforward as in the lateral walls. The reason lies in
the field distribution of the fundamental mode (TE10) field. If
this mode is decomposed in plane waves [1], two plane waves
are obtained. These waves propagate in opposite directions
impinging on lateral walls. Since 1D or 2D EBG materials
present their bandgap for the incidence of such waves, the
application of these materials on laterals confines the energy.


However, the plane waves propagate parallel to the upper
and lower walls. 1D-EBG and 2D-EBG materials do not
present bandgap for this kind of incidence and, hence, do not
work when placed on the upper and lower regions. Conversely,
the 3D-EBG structures prohibit the propagation of waves for
any direction of arrival of the plane waves. Hence, the 3D-
EBG materials are able to confine the energy when located
on upper and lower regions.


In this paper, the upper and lower metallic walls are
replaced by the woodpile 3D-EBG structure. In this section,
the metallic walls are kept on laterals. The resulting structure
is shown in Fig. 5(a) and Fig. 5(b). Although not depicted,
the waveguide is completely bounded by a metallic surface.
As can be observed, only 2 periods of the woodpile have
been applied since it has been detected that this is enough to
completely confine the energy.


The structure was simulated at 950GHz with Ansoft HFSS
using high resistivity silicon [17]. The size bars was the same
as in the example of section II-C, and the dimensions of the
central air region were the same as in previous section.


Fig. 5(c) shows a front view of the electric field inside the
structure at 950GHz. As can be observed, the field is com-
pletely confined in the central region of air. The attenuation at
this frequency is 0.43dB/cm. This means a reduction of 50%
with regard to the attenuation of the metallic waveguide.


V. COMPLETE EBG WAVEGUIDE


The waveguides introduced in previous sections are inter-
mediate solutions. They eliminate the power dissipated on the
metallic boundaries in two parts: first, on the lateral walls
and, then, on the upper and lower walls. In this section,
both solutions are adopted simultaneously to form a complete
rectangular waveguide where the field is only confined by
EBG materials.







(a) Structure. (b) Field.


Fig. 6. Complete EBG waveguide: 3D view.


(a) Structure. (b) Field.


Fig. 7. Complete EBG waveguide: Front view.


The complete EBG waveguide is shown in Fig. 6(a) and
Fig. 7(a). In this figures, the green and orange parts are all
the same dielectric and a transparent color has been assigned
to the air to better distinguish the EBG structures. As can be
observed in the figures, the multilayer (1D-EBG) structure has
been placed in laterals and the woodpile (3D-EBG) structure
covers, not only the central air region, but also the upper and
lower sides of the multilayer structures on laterals.


The resulting structure was simulated at 950GHz using
the same dimensions for the EBG materials as in previous
sections. Fig. 6(b) and Fig. 7(b) show the computed electric
field in both, 3D and front views. As can be observed, the field
is confined in the central air region. The consequence of this
confinement is the reduction of attenuation. At 950GHz, the
complete EBG waveguide has an attenuation of 0.3 dB/cm.
This is a reduction of 66% with regard to the attenuation of the
metallic waveguide. The reduction becomes larger when the
frequency increases. For instance, at 4.75THz, the attenuation
of the complete EBG waveguide is 2 dB/cm, what means a
reduction of 80% with regard to the metallic waveguide.


Finally, it may be pointed out that, if the multilayer struc-
ture in laterals were substituted by the woodpile 3D-EBG
material, the attenuation would be 0.68dB/cm at 950GHz.
This means that a reduction in attenuation with regard to
the metallic waveguide would be also achieved (24%), but
lower than the reduction achieved with the complete EBG
waveguide proposed in this paper (66%).


VI. CONCLUSIONS


EBG materials may be a powerful tool in microwave engi-
neering. They present several properties quite interesting for
designing waveguides, devices, antennas, etc. Structures with
a complete bandgap prohibit the propagation of waves in the
dimension in which the material is periodic. The first section
of this paper has reviewed the most important structures
proposed to date in one, two and three dimensions. Similar
results in terms of relative bandwidth have been obtained for
all three dimensions.


Taking advantage of the EBG materials properties, the
metallic walls of a common metallic rectangular waveguide


have been substituted by these materials. As a result, a
complete EBG waveguide has been constructed. In laterals,
a multilayer structure has been placed to reduce the losses in
the metallic walls. In the upper and lower regions, a woodpile
3D-EBG material has been used to replace the metallic walls.


The resulting waveguide confines the field in the central
region of air, as shown in the results. Thus, the ohmic losses
are eliminated and just remain the losses caused by the small
portion of field that penetrates inside the EBG material. The
proposed complete EBG waveguide has an attenuation of
0.3dB/cm at 950GHz, what means a reduction of 66% with
respect to the attenuation of a metallic rectangular waveguide.
Moreover, the higher the frequency, the larger is the reduction.
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Resumen—This document presents two similar and compact
Transmite/Receive (T/R) Modules operating in X-band. Both
modules feature the same schematic and layout using commercia-
lly available monolithic microwave integrated circuits (MMICs)
and a common-leg architecture, while integrating on the same
LTCC substrate a four element patch array antenna centered
at 8GHz, though each one presents different geometry and, as
such, different characteristics. Both T/R Modules output power
is more than 2 Watts and have an input gain of nearly 30dB. The
first module integrates a low bandwidth patch antenna array on
the external layers of the substrate laminate, managing a high
integration ratio, while the second module features a similar
patch antenna array on additional substrate laminate next to
the circuit itself, managing higher power dissipation capabilities
and higher radiation bandwidth. This paper discuss the module
design as well as the differeces between both arrays and their
bandwidth.


I. INTRODUCCIÓN


La tecnologı́a LTCC ha demostrado ser adecuada para
el diseño de circuitos altamente integrados. Los módulos
TR son sistemas crı́ticos con unos estrictos requisitos de
tamaño, ya que estos módulos son capaces de conformar una
antena electrónicamente dirigible de forma óptima cuando la
distancia entre módulos es de λ/2. Para conseguir un haz
estrecho y con alta capacidad de apuntamiento, un transceptor
grande formado por cientos o tal vez miles de estos módulos,
cada uno de ellos debe ser capaz de desfasar individualmente
su propia antena, además de amplificar la señal transmitida.
Además, cada módulo debe ser capaz de amplificar la señal
recibida manteniendo una buena relación señal a ruido.


Por otro lado, no sólo las caracterı́sticas de los MMIC
utilizados son crı́ticos (ganancia, figura de ruido...), sino que
la arquitectura del sistema es un factor importante[1]. Dado
que el objetivo principal de este módulo es la reducción en
tamaño y en coste, se ha escogido la topologı́a tipo common-
leg.


Para reducir la complejidad de diseñar dos módulos T/R,
se han diseñado idénticos salvo por el sistema de excitación
de las antenas, puesto que en cada módulo las antenas ocupan
posiciones y capas de substrato diferentes. En una misma
oblea se han diseñado los dos módulos. La estructura cerámica
está compuesta por 11 capas de DuPont 951, que posee una
εr = 7,8 y pérdidas dieléctricas de 0,005 a 3GHz. Las capa
superior de metalización (M11) se utiliza principalmente para
implementar lı́neas microstrip, referidas al plano de masa
situado dos capas de substrato por debajo (M9). En el otro
lado, una lı́nea microstrip situada en M0 frente a un plano de
masa ubicado en M3 se utiliza en uno de los módulos para


implementar un conjunto de parches rectangulares excitados
en fase para formar un array de cuatro elementos. Las capas
internas de metalización se utilizan para implementar circuitos
en stripline, tales como filtros y lı́neas de transmisión. Fig. 1
representa la estructura final con dimensiones y la nomencla-
tura utilizada.


Fig. 1. Estructura de capas de los circuitos y nomenclatura.


II. ARQUITECTURA Y BALANCE


La arquitectura escogida, common-leg puede ser represen-
tada por el diagrama de bloques de Fig. 2. Esta estructura
permite un alto nivel de integración al compartir los mismos
elementos para la rama de transmisión y para la de recepción,
pues presentan una rama común hacia la que es conmutada
la señal RF. La existencia de dos amplificadores de bajo
ruido próximos a la antena permite reducir la figura de ruido
global del sistema, compensando de este modo la atenuación
(y ruido, por tanto) introducidos por el filtro.


De este modo se comparten un amplificador, un desfasador
variable y un atenuador variable ambos controlables digital-
mente, reduciendo el número de dispositivos a integrar sobre
el sustrato. Dado que la distancia que existe entre los dos
conmutadores que dan acceso al terminal de entrada/salida
no tiene necesariamente que ser eléctricamente despreciable,
existe un tercer conmutador no representado en la figura
por sencillez, que da acceso a su vez a uno de los dos
conmutadores que sı́ aparecen representados. De esta manera
se logra aislar por completo el terminal de entrada/salida
del resto de la red, incluidos los propios conmutadores. El
resultado de esta disposición de elementos, sin tener en cuenta
las pérdidas introducidas por las lı́neas de transmisión y
transiciones empleadas, es una ganancia neta de 38.8dB en
recepción y 19.8dB en transmisión hasta un máximo de 2W de







Fig. 2. Estructura de capas de los circuitos y nomenclatura.


salida. La Tabla I presenta un resumen de valores operativos
del módulo hasta la antena.


Banda de trabajo 6GHz - 10GHz
Ganancia en recepción 38.8dB
Ganancia en transmisión 19.8dB
Máxima potencia de salida > 2W
Granularidad en atenuación 0.5dB
Granularidad en fase 11.25◦


Tabla I. Resumen de valores operativos del módulo


III. INTEGRACIÓN DE LOS COMPONENTES Y MÓDULOS


Con el objetivo de integrar el máximo número de elementos
activos y pasivos en el menor espacio posible, es necesario
recurrir a la integración vertical de los circuitos. Como idea
general, se trata de mantener enterradas las lı́neas de trans-
misión y circuitos pasivos (filtros) siempre que sea posible,
de manera que las pérdidas por radiación sean lo menor
posible. Además, al ser el sustrato de una permitividad casi
ocho veces superior a la del aire, el tamaño de los circuitos
pasivos (especialmente filtros) se reduce sobremanera al estar
enterrados.


Por otro lado, no es viable realizar ventanas en el substrato
para enterrar ası́ mismo los componentes discretos MMIC, en
tanto y cuanto las reglas de diseño impuestas por la tecnologı́a
de fabricación de los circuitos poseen reglas restrictivas en
cuanto a la distancia entre cavidades y ventanas. Esto significa
que, en lugar de conseguir mayor integración, habrı́a que
espaciar aún más los componentes discretos. Por este motivo
hay una parte importante de lı́neas de transmisión que han sido
realizadas en microstrip. A pesar de esta aparente desventaja,
el hecho de situar lı́neas a varios niveles permite una mayor
integración que la que se conseguirı́a de hacer el circuito com-
pleto enterrado. Por otro lado, al estar descubiertas algunas
lı́neas es posible realizar medidas en puntos intermedios del
circuito, aislándolos del resto, y aplicar correcciones manuales
sobre el mismo en caso de ser necesarias.


A. Transiciones


La existencia ya citada de circuitos a varios niveles de altura
y con caracterı́sticas de propagación diferentes hacen necesa-
rio el diseño de transiciones verticales que interconecten los


circuitos exteriores en microstrip con los circuitos interiores
en stripline. Algunas de estas transiciones han sido presenta-
das anteriormente[2]. La existencia de un número elevado de
capas en este caso hace que las transiciones verticales deban
ser suavizadas en la medida de lo posible, pues el efecto
inductivo introducido por una vı́a de, en ocasiones, 500µm
afecta negativamente al ancho de banda de la transición. Este
efecto puede ser subsanado mediante el escalonado de las vı́as
y la introducción bajo cada escalón de una cavidad de aire[3].
Este sistema, sin embargo, presenta complejidades tecnológi-
cas en la fabricación, por lo que la transición propuesta evita
estas cavidades mediante una transición escalonada con planos
de masa intermedios, tal y como se observa en Fig. 3. La
respuesta en frecuencia de la transición diseñada se observa en
la Fig. 4. El efecto inductivo de la vı́a se ve compensado por la
cercanı́a de un plano de masa bajo cada uno de los segmentos,
imprimiendo a la transición un efecto similar al que efectúan
las cavidades reduciendo la ε efectiva. Además, dos bandas
metálicas bloquean la radiación de la lı́nea microstrip por las
dos capas superiores de substrato. De esta manera, se pueden
cruzar otras lı́neas de RF o de control de forma perpendicular,
sin que medie acoplamiento alguno entre la transición y las
lı́neas que cruzan.


Fig. 3. Transición escalonada con planos de masa intermedios. Vista 3D.
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Fig. 4. Transición escalonada con planos de masa intermedios. Respuesta.


B. Interconexión de MMICs y diseño térmico


La conexión de MMICs se ha realizado mediante wire
bonding, fijando el monolı́tico a la capa de metalización
situada en el substrato mediante epoxy conductor. Si bien







existe la posibilidad de realizar ventanas de una capa de
profundidad para conseguir que el pad del monolı́tico se
encuentre al mismo nivel que las lı́neas de transmisión, es
necesario hacer ventanas que dejen cierto espacio alrededor
del monolı́tico para poder ubicarlo sin dificultad; además
de no poder acercar la lı́nea de transmisión hasta el lı́mite
mismo de la ventana. Esto significa que la posible ganancia
que se obtendrı́a al no tener que elevar el hilo de soldadura
desaparezca al tener que hacerlo más largo para alcanzar al
monolı́tico.


Por otro lado, en el caso de los monolı́ticos que han de
ser enterrados, en concreto el HPA, es necesario realizar una
transición que permita conectarlos con la lı́nea stripline que se
aproxima hasta ellos. Ésta es una transición que fue presentada
con anterioridad[2] y que ahora es puesta a prueba con
componentes comerciales. Bajo el amplificador de potencia
es necesario introducir un sistema de disipación térmico
que permita compensar el incremento de temperatura que
originará éste en funcionamiento. El sistema habitual es ubicar
una matriz de vı́as térmicas que cubran toda la superficie del
amplificador. Sin embargo, esta solución puede no ser óptima
si se tiene en cuenta que el monolı́tico tendrá uno o dos puntos
calientes en los que se concentrará el calor. Por ello, el recurso
utilizado para lograr mayor disipación térmica es situar una
vı́a del máximo diámetro permitido (0,4µm) bajo estos puntos
y, alrededor de ellos, otras vı́as de menor diámetro pero que
permitan una ubicación más densa de las mismas. La Fig. 5
muestra una representación de la interconexión de una lı́nea
stripline con el amplificador de potencia, las vı́as térmicas
situadas bajo él y condensadores de tipo SLC de filtrado de
alimentación.


Fig. 5. Interconexión del HPA y sistema de disispación térmica.


C. Diseño e integración de las antenas


Las antenas de ambos módulos son similares, ası́ como
su red de alimentación. Se trata en los dos casos de un
array de 2x2 elementos, siendo cada uno de ellos un parche
rectangular microstrip. Un aspecto clave para entender el
resultado final y la diferencia en ancho de banda de los dos
módulos es que las antenas tipo parche presentan un ancho
de banda que es directamente proporcional a la altura del
substrato e inversamente proporcional a la permitividad eficaz
en la que está situado el parche. Dado que la permitividad
del diélectrico empleado es de 7,8, es difı́cil conseguir un


gran ancho de banda con tan solo unos cientos de micras
de espesor. Ası́ pues, uno de los módulos sacrifica ancho de
banda radiado por integración, consiguiendo unas dimensiones
de solo 33mm ×33mm. El otro módulo, sacrifica nivel de
integración al tener unas dimensiones de 33mm × 66mm para
conseguir mayor ancho de banda y, adicionalmente, obtener
una mayor capacidad de disipación térmica al permitir que se
sitúe un disipador de grandes dimensiones bajo el amplificador
de potencia. Esto, a su vez, permitirá incrementar el ciclo de
trabajo, además de necesitar de una mecánica de sujección y
disipación más sencilla.


La red de alimentación de ambas antenas consiste en una
serie de transformadores en λ/4 que permiten excitar las
antenas con la impedancia requerida y dos desfasadores de
180◦ que consiguen excitar en fase los dos pares de antenas,
a pesar de que se exciten por laterales enfrentados. De esta
forma es posible limitar el espacio requerido por la red
de alimentación al interior del cuadrado de 33mm ×33mm
definido. Por otro lado, dada la dificultad para albergar los
transformadores en λ/4, las antenas se excitan en el punto
de 80Ω en vez de en 50Ω para el primer módulo de y 100Ω
para el segundo. Esto permite que la anchura de las lı́neas de
transmisión sea más estrecha y la integración, por tanto, más
fácil.


En Fig. 6 se observa la cara de las antenas del primer
módulo que permite ver por medio de transparencias parte de
los circuitos situados en el interior y al otro lado del substrato.
Es notable el hecho de que el plano de masa no es un plano
sólido, sino que presenta un mallado debido a las reglas de
diseño-. Para que este mallado no afecte a la radiación de
las antenas es necesario mantener una zona sólida bajo los
bordes de los parches, donde la corriente es mayor y desde
donde radian las antenas. Para conseguir mantener el ratio de
metal/substrato requerido por el fabricante ha sido necesario
hacer coincidir algunas de las lı́neas stripline exactamente
sobre los bordes de los parches, de manera que el plano
de masa sólido pueda ser compartido y conseguir ası́ que el
sinterizado se realice correctamente. Las antenas en este caso
tienen una altura de substrato de 540µm.


El segundo módulo fabricado utiliza el mismo tipo de
antena pero, en este caso, aprovecha otro cuadrado de 33mm
×33mm adyacente sobre el que situar las antenas, esta vez
con una altura de 1060µm (microstrip en M11 frente a plano
de masa en M4), aprovechando un número más alto de capas.
La Fig. 7 presenta una vista superior del módulo, en el que
se observa el nuevo array, bajo el cual se sitúa una matriz de
vı́as de interconexiones que proporcionan el plano de masa a
las antenas (que, nuevamente, ha de ser mallado en su mayor
parte) y la transición de una lı́nea stripline hasta una lı́nea
microstrip de 100Ω pero de mayor altura, tal y como se hace
visible por el sucesivo escalonado de planos de masa. La Tabla
II ofrece una comparativa entre ambas antenas, donde se hace
evidente el importante incremento en ancho de banda.


IV. INTEGRACIÓN FINAL


La integración final de todos los circuitos consiste en
seleccionar adecuadamente la posición de cada uno de los
elementos necesarios, ası́ como diseñar el rutado especı́fico
de las lı́neas de transmisión de RF, ası́ como de las lı́neas de
control DC. Sobre el circuito se sitúan varios conectores tipo







Fig. 6. Vista de las antenas del módulo más compacto


Módulo 1 Módulo 2
Altura (µm) 540 1060


Frecuencia de resonancia (GHz) 7,992 7,937


Ancho del parche (µm) 8844,7 8844,7


Longitud del parche µm) 6554 6339,2


Impedancia de alimentación (Ω) 80 100


Punto de alimentación (µm) 2021,40 1713,5


Ancho de banda (MHz) 73,5 126,5


Tabla II. Comparación entre ambas antenas


SMP que permiten acceder no sólo a la entrada del módulo,
sino también a puntos intermedios del mismo. Además, se
han ubicado varios puntos de prueba que permiten la medida
aislada de algunos módulos mediante una mesa de puntas. En
la vista de la Fig. 7 se observan estos puntos y el rutado de RF.
Las lı́neas de control terminan en un conector que permitirá a
una placa PCB proporcionar las tensiones de alimentación y
de control necesarias. Destaca también la existencia de dos
niveles de lı́neas stripline, diseñadas para facilitar el cruce de
las lı́neas de control por debajo de las lı́neas microstrip y sobre
las lı́neas stripline sin interferir con el modo de propagación
de ninguna de ellas.


V. CONCLUSIONES


Con estos diseños ha quedado probada la versatilidad de
la tecnologı́a LTCC para implementar un elevado número de
circuitos en un mismo substrato, además de las diferentes
posibilidades de integración que ofrece dependiendo de las
necesidades concretas del diseño, haciendo patente la posi-
bilidad de intercambiar tamaño total del circuito por otras
caracterı́sticas técnicas, tales como ancho de banda o ciclo de
trabajo mediante una mejor disipación térmica.
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Resumen- An optical sensor of ultrasounds is presented for the 
detection of partial discharges (PD). It is characterized as a 
hydrophone and it is used immersed in oil for detecting acoustic 
emissions in electrical applications. The device consists of a 
fiber-optic probe that is an intrinsic sensor of the ultrasounds 
generated by PD, detection with an optical interferometer and 
signal conditioning in a specific narrow band for the PD activity. 
Due to its characteristics, it withstands to be placed near a PD 
source. This improves the detection and location of a damaged 
region. It was optimized with a resonant characteristic at 150 
kHz in order to be compatible with piezoelectric sensors, which 
only can be installed far from the PD source. Results of both 
types of sensors in real PD conditions are showed: the fiber optic 
sensor immersed in transformer oil and the piezoelectric sensor 
on the wall of the tank.   


I. INTRODUCCIÓN 


El análisis de descargas parciales (DP) es una herramienta 
de gran importancia en diversas aplicaciones, desde la 
fabricación de semiconductores hasta las subestaciones de 
alta tensión en sistemas de potencia. En todos los casos la 
actividad de DP es un síntoma de la degradación en un 
aislamiento y un precursor de fallos irreparables. Existen 
diferentes métodos de detección, pero el que usa la emisión 
acústica (EA) de la DP proporciona un diagnóstico no 
invasivo y permite la localización de la fuente de emisión [1]. 


Los sensores de ultrasonidos basados en fibra óptica (FO) 
presentan grandes ventajas frente a los piezoeléctricos 
convencionales (PZT), tales como la posibilidad de ser 
ubicado dentro del medio donde se producen las DP y cerca 
de la fuente,  gracias a su inmunidad EMI, a sus propiedades 
aislantes y a que la FO es químicamente inerte. Por ejemplo, 
pueden instalarse dentro del tanque de un transformador de 
alta potencia o embebidos en el material aislante [2]. 
Adicionalmente, proporcionan alta velocidad de respuesta sin 
polarización eléctrica y alta sensibilidad en el caso de 
algunos interferómetros.  


Aunque la EA producida por las  DP cubre un amplio 
espectro (> 1 MHz), su detección se realiza alrededor de 150 
kHz con transductores PZT alejados de la fuente [1]. Un 
sensor de fibra óptica permitiría además detectar inmerso en 
el aceite y realizar una lectura directa en el lugar e instante de 
emisión, reduciendo los efectos de atenuación, dispersión e 
interferencia. Adicionalmente, debe ser capaz de detectar 
señales acústicas de baja amplitud [3] (rango 1 Pa a 10 kPa). 


Algunos ejemplos de estos sensores utilizan cavidades de 
Fabry-Perot con un diafragma expuesto a los ultrasonidos y 
mecánicamente resonante a 150 kHz. Sin embargo, tienen 


una sensibilidad moderada y gran dependencia de la 
tecnología de fabricación e integración [4-7]. Otro grupo se 
basa en utilizar la propia fibra óptica como elemento sensor 
(intrínsecos), bien sobre una cavidad o redes de Bragg 
grabadas en la FO o bien sobre fibra desnuda en el brazo de 
un interferómetro láser [7-9]. Estos últimos alcanzan mayor 
sensibilidad con una gran longitud de fibra expuesta al campo 
acústico y por ello se compactan en forma de bobina, pero 
esta geometría limita la frecuencia máxima detectada. Son 
escalables y ofrecen estructuras con múltiples canales. 


Los interferómetros de FO para detección de EA generan 
una respuesta sinusoidal debido a la diferencia en el camino 
óptico inducido por las ondas de presión acústica. Por lo 
tanto, se requieren técnicas de extracción de la fase óptica 
para evitar el desvanecimiento de la señal y la limitación que 
se impone en el rango de medida. Los resultados de  ensayos 
realizados en condiciones reales de generación de DP 
muestran que se produce un cambio de fase óptica transitorio 
muy pequeño [3].  


En el presente artículo se presenta un sensor intrínseco de 
FO diseñado para detectar DP acústicamente y pensado para 
su instalación en el interior de un transformador de alta 
potencia. Sus especificaciones están inspiradas en un sensor 
PZT optimizado para su utilización en esta aplicación (R15i, 
Physical Acoustics), pero que está limitado a ser instalado en 
el exterior sobre las paredes del tanque de aceite. La cabeza 
del sensor desarrollado es una bobina de FO expuesta a las 
ondas de ultrasonidos y la medida se realiza mediante un 
interferómetro Mach-Zehnder de fibra óptica. A diferencia de 
otros resultados con esquemas equivalentes [3,10], se 
consigue una respuesta en la banda alrededor de 150 kHz, la 
cual se contrasta con la de los transductores PZT 
comerciales. A pesar de las limitaciones en frecuencia por la 
respuesta natural del bobinado de FO, la sensibilidad del 
sensor de FO es equiparable a la del PZT externo a 150 kHz.  
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Fig. 1. Esquema Optoelectrónico 







 


II. PRINCIPIO DE MEDIDA Y ESQUEMA 


OPTOELECTRONICO UTILIZADO 


El esquema opto-electrónico está formado por (1) una 
sonda de detección que puede ser ubicada dentro de un 
transformador, sumergida en aceite, (2) el interferómetro de 
medida totalmente hecho de fibra óptica, (3) un sistema de 
estabilización basado en un lazo de realimentación que 
compensa las perturbaciones de baja frecuencia (integrador 
electrónico), y (4) dos foto-detectores en configuración 
diferencial, lo que permite eliminar el modo común y mejorar 
la sensibilidad. La etapa de acondicionamiento está formada 
por un amplificador de transimpedancia (G1), una segunda 
etapa de amplificación (G2), y una etapa de filtrado paso 
banda resonante a 150 kHz. El sistema completo es el 
mostrado en la figura 1. 


La sonda de detección es una bobina de fibra óptica 
monomodo que se expone a las emisiones acústicas. Las 
ondas de presión se detectan como cambios de la fase óptica 
medida mediante un interferómetro láser. Para este esquema 
de medida se utilizan dos brazos de fibra óptica de la misma 
longitud, uno de ellos como referencia con el que se compara 
el otro brazo donde se realiza la detección. A fin de reducir 
las perturbaciones de baja frecuencia, como la deriva causada 
por variaciones de temperatura y las vibraciones, así como 
para mantener el interferómetro en la zona de máxima 
sensibilidad (desfase óptico = π/2 rad), se conecta el brazo de 
referencia a un modulador de fase que compensa las 
perturbaciones a través de un circuito de realimentación 
basado en un integrador electrónico de la señal de error.  


Al someter el sensor a las ondas de presión acústica de 
baja magnitud emitidas por las descargas parciales, se induce 
una diferencia de camino óptico recorrido por la luz en cada 
brazo, lo que se detecta como un cambio transitorio de la fase 
óptica que se observa de forma proporcional en la diferencia 
de intensidad en los detectores. Esta señal de interferencia 
detectada de forma diferencial y offset nulo está dada por: 


 02
s


di I R dη φ=  (1)  


Donde I0 es la potencia óptica promedio en cada foto-
detector, R es la responsibidad del foto-detector y η es un 
factor entre 0 y 1 que está determinado por el contraste de la 
interferencia y típicamente tiene un valor de 0,6. El rango de 


variación de la fase óptica d∅ para un funcionamiento 


lineal es entre  π/4 rad y -π/4 rad. También se incluye en 
esta configuración un ajuste inicial de control de la 
polarización para evitar el desvanecimiento de la señal. 


La expresión que relaciona la respuesta del sensor con 
respecto a un cambio de presión acústica ∆P está dada por: 
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Donde L es la longitud de fibra expuesta a las EA, n es el 
índice de refracción efectivo, λ es la longitud de onda de la 
fuente láser (633 nm) y Sn es la sensibilidad acústica 
normalizada, cuyo valor es 4,9x10-12 Pa-1 para fibra de sílice 
convencional [11]. Tomando 1x10-4 rads como mínima 
lectura de fase del sistema y 0,2Pa de resolución, se 
dimensiona una longitud de 7m de fibra en el sensor. No 
obstante, la expresión anterior es válida para frecuencias más 
bajas, donde la longitud de onda acústica es mucho mayor que 
las dimensiones del sensor. Teniendo esto en cuenta se estima 
una sensibilidad menor a la frecuencia de trabajo y por esta 
razón se emplearon 14m para construir el sensor. 


III. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


En primer lugar se realizó una calibración del sensor, la 
cual se llevó a cabo dentro de una plataforma experimental 
especialmente desarrollada para este fin, empleando el 
esquema ilustrado en la figura 2. 


En este entorno de calibración se utiliza agua como medio 
de propagación de la señal acústica y se emplea dos 
hidrófonos (B&K 8103), uno como fuente de emisión 
omnidireccional y el otro para obtener una medida de 
referencia de la presión acústica que llega al sensor de fibra 
óptica, por lo cual ambos se encuentran ubicados a un lado 
del otro. También se incluye el sensor PZT externo modelo 
R15i, adherido a la pared del tanque, con el fin de tomar una 
medida comparativa entre la presión acústica detectada 
externamente y la detectada en el interior del tanque. 


La calibración se realizó emitiendo ráfagas a 150 kHz y 
detectándolas con el sensor de FO, el hidrófono de referencia 
(previamente ajustado para obtener una sensibilidad de 
10mV/Pa) y el PZT externo (sensibilidad ~1V/Pa con pre-
amplificador integrado de 40 dB). Los resultados (ver figura 
3) muestran que la señal calibrada de 7 Pa (70 mV en el 
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Fig. 3. Calibración de sensibilidad a 150kHz 
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Fig. 2. Esquema de ensayos de ultrasonidos sumergido en agua. 
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B&K 8103), corresponden a 1,2V de salida en el sensor de 
FO después de una etapa de amplificación de 20dB. Por lo 
tanto, en el sensor de fibra óptica se obtiene una sensibilidad 
de ~17mV/Pa.  


Para poner a prueba el sensor y comprobar su 
funcionamiento en un entorno real, se realizaron medidas en 
una plataforma de generación de DP en aceite de 
transformador. Se conoce de experiencias anteriores que las 
DP detectadas con sensores PZT exteriores, presentan una 
magnitud muy baja en torno a 0,1 Pa. Sin embargo, con un 
sensor interno se pueden detectar señales más intensas y 
claras, antes de que éstas se vean afectadas por la atenuación 
del medio de propagación y las paredes del tanque. En la 
figura 4 se muestran los resultados comparados entre ambos 
sensores separados 75 mm (velocidad de propagación 1,5 
mm/µs). En ella se observa el tipo de señales características 
de la emisión acústica con DP reales. La amplitud de las 
señales detectadas en el sensor FO es del orden de ~0,6 Pa. 
En la figura 5 se analizan los espectros de frecuencia de las 
señales detectadas con ambos sensores en una ventana 
temporal de 1 ms. En el sensor de fibra óptica se observa una 
componente adicional de baja frecuencia. Aún así, la 
respuesta en frecuencias superiores es claramente observable. 


IV. CONCLUSIONES 


Se ha desarrollado un sensor de fibra óptica para la 
detección de descargas parciales en el interior de 
transformadores de alta tensión refrigerados por aceite. Se ha 
calibrado este dispositivo, mostrando una sensibilidad de 
17mV/Pa. Además, fue puesto a prueba dentro de una 
plataforma de generación de descargas parciales en aceite de 
transformador, mostrando una sensibilidad adecuada y 
resolución suficiente para detectar presiones de 0,6 Pa. 


Un trabajo futuro irá enfocado hacia una detección 
multicanal para el que se ha propuesto un esquema de 
demodulación heterodino. Con esta técnica se espera obtener 
señales con mejor relación S/R debido a que la magnitud de 
medida modula una portadora de alta frecuencia. Con la 
monitorización de múltiples canales y su posterior 
procesamiento se pretende localizar la fuente de DP [12] y 
por tanto ubicar fallos incipientes en el aislamiento de un 
transformador, proporcionando así un diagnostico prematuro 
del estado del mismo. 
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Fig. 5. Señales acústicas detectadas con el sensor interno de FO y el 


sensor PZT externo ante DP generadas en aceite de transformador.  
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Fig. 4. Espectro de las señales acústicas detectadas con el sensor 


interno de FO y el sensor PZT externo producidas por una DP.  
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Abstract- In this paper, the design of a lumped parameters 


microwave LTCC band-pass filter is presented. The Multilayer 
capability of Low Temperature Cofired Ceramic (LTCC) 
substrates enables the implementation of stripline-based 


lumped inductors and capacitors. Filters implemented with 
these lumped elements may be smaller than their distributed 
counterparts. A new method to tune the dimensions of the filter 


components is proposed. Based on the symmetry of the 
structure used to implement filter, the new method significantly 
reduces required tuning steps with respect to previously 


published techniques. The technique has been validated with 
full electromagnetic simulation of the complete final prototype. 


I. INTRODUCCIÓN 


 En este trabajo se aborda el diseño de un filtro paso-banda 


de elementos concentrados usando la tecnología LTCC (Low 


Temperature Cofired Ceramic). La tecnología LTCC es una 


estructura multicapa que permite reducir el tamaño de los 


prototipos debido a la posibilidad que ofrece de integrar 


elementos de distintos tipos sobre un mismo sustrato, con 


niveles de pérdidas de inserción aceptables. 


Se pretende aprovechar dichas ventajas para diseñar un 


filtro paso-banda de microondas. El prototipo será una 


aproximación de Chebyshev de quinto orden con 13.5 dB de 


pérdidas de retorno, centrado a 3.35 GHz y con un ancho de 


banda de 150 MHz. Para ello se propone un nuevo método 


sistemático que permite el ajuste del filtro en un número de 


pasos menor que el necesario con las técnicas habitualmente 


utilizadas en la bibliografía [1]. 


Se utiliza la estructura en línea strip, que se muestra en la 


Fig. 1. Esta topología de línea ofrece un aislamiento mejorado 


frente a la línea microstrip [2]. 


 


 


Fig. 1. Corte transversal de la línea strip. 


Las características del sustrato utilizado para este trabajo 


se recogen en la Tabla 1. 


 Este artículo está organizado en cinco secciones. En la 


sección II se describe el diseño de elementos concentrados 


sobre sustrato LTCC. En la sección III se propone el 


procedimiento de diseño y ajuste del filtro y en la sección IV 


se aplica el procedimiento propuesto al diseño de un prototipo 


con las especificaciones anteriormente descritas. Finalmente, 


en la sección V se resumen las principales conclusiones 


obtenidas del trabajo realizado. 


 


Dieléctrico CT-700 εr=7.4 


h=1330 µm 


tg δ=0.0028 


Pasta Conductora TC-7302 σ=23.8×10
6
 S/m 


t=11 µm 


Tabla 1. Características de los materiales del sustrato. 


II. IMPLEMENTACIÓN DE ELEMENTOS CONCENTRADOS EN 


LTCC 


A.  Condensadores 


Se presentan dos topologías para la implementación de 


condensadores: i) Condensadores de placas paralelas: la 


capacidad es directamente proporcional al área de las placas 


e inversamente proporcional a la distancia entre las mismas. 


Se utiliza esta topología cuando el valor de la capacidad a 


implementar sea del orden de las centenas de fF. Es posible 


utilizar dos configuraciones diferentes: Configuración Serie, 


como se observa en la región "A" de la Fig. 2. La capacidad 


deseada se forma entre las dos placas cuadradas, obteniendo 


una capacidad en serie entre la línea de entrada y resto del 


circuito. En esta configuración, las capacidades que se 


forman entre cada placa del condensador y el plano de masa 


correspondiente de la línea strip, son consideradas como 


elementos parásitos. Configuración Paralelo, la arquitectura 


de esta configuración se muestra en la región "B" de la 


Fig. 2. En este caso, la capacidad se forma entre la sección de 


línea rectangular y los dos planos de masa de la línea strip, 


obteniendo de esta forma dos capacidades en paralelo. Los 


efectos parásitos en este caso son debidos a los efectos de 


borde de los campos. ii) Condensadores de Gap Capacitivo: 


se muestran en la región "C" de la Fig. 2. En este caso el 


valor de la capacidad depende de la distancia entre los dedos 


del condensador (gap) y de su anchura, siendo mayor cuanto 


menor es el gap ó cuanto mayor es la anchura. Esta topología 


es adecuada cuando las capacidades a implementar sean del 


orden de las decenas de fF. 


Debido a que las dimensiones de las líneas y la 


separación entre ellas están sujetas a unas limitaciones 







  


 


fabricación, la selección de la topología dependerá de las 


dimensiones resultantes en cada caso. 


Ambas estructuras presentan el mismo circuito 


equivalente, que se muestra en la Fig. 3, donde se pueden 


observar las capacidades parásitas del dispositivo. El efecto 


de estos elementos parásitos se compensa durante el 


procedimiento de ajuste propuesto en la sección III. 


 


 


Fig. 2. Estructura de un resonador de elementos concentrados con los dos 


condensadores de acoplamiento adyacentes. Se han eliminado los planos de 
masa para observar la estructura interior: (A) Condensador serie de placas 


paralelas. (B) Condensador paralelo. (C) Condensador serie (gap capacitivo). 


(D) Inductor. 


 


Fig. 3. Circuito equivalente para todas las configuraciones de condensador. 


B.  Inductores 


 Los inductores se implementan aprovechando el 


carácter inductivo de las líneas estrechas y la estructura 


aparece en la región "D" de la Fig. 2. La inductancia 


sintetizada depende de la longitud de la línea como se explica 


en [3]. 


III. DISEÑO DE FILTROS EN LTCC 


 Para el diseño del filtro se usa la técnica de la matriz de 


acoplamiento [1]. A partir de las especificaciones del filtro y 


haciendo uso de esta técnica, se obtiene un circuito con la 


topología presentada en la Fig. 4. Los valores de los 


elementos que constituyen cada resonador se eligen de 


manera arbitraria, cumpliendo con la condición 2


0 1LC  . 


Donde J son los valores para los inversores de admitancia 


ideales para el prototipo paso-banda. Dichos inversores se 


implementan mediante redes  , estructura mostrada en la 


Fig. 5 [4]. La capacidad negativa asociada a esta estructura es 


compensada en los resonadores adyacentes. Resultando el 


circuito de resonadores en paralelo acoplados 


capacitivamente, que aparece en la Fig. 6. [1]. 


 


 


Fig. 4. Prototipo del filtro usando inversores de admitancia y resonadores en 
paralelo. 


 


Fig. 5. Circuito equivalente para la red П. 


 


Fig. 6. Prototipo del filtro con resonadores en paralelo acoplados 


capacitivamente. 


Para el diseño de un filtro como el de la Fig. 6 lo primero 


que hay que abordar es el diseño de los condensadores de 


acoplamiento, de esta forma se conocen los elementos 


parásitos que incorporan, que posteriormente serán 


absorbidos en los resonadores. Para conseguir compensar 


estos efectos parásitos en los resonadores, el primer paso es 


realizar un reajuste circuital del filtro, calculando la nueva 


frecuencia de resonancia de cada resonador. Para lo que se 


utiliza el modelo de la Fig.7, donde se ha sustituido cada 


condensador de acoplamiento de la Fig. 6 por su modelo 


equivalente de la Fig. 3. Las regiones sombreadas se 


corresponden a los resonadores. 


Utilizando el optimizador de la herramienta de 


simulación circuital, se obtienen los nuevos valores para la 


inductancia y la capacidad de cada resonador, que hacen que 


las respuestas de los circuitos de las Fig. 6 y 7 tengan el 


mismo comportamiento. 


Una vez conocidos los valores de los elementos 


circuitales, se procede con el diseño de las estructuras 


electromagnéticas. 


A.  Diseño de los resonadores 


Los resonadores están formados por la conexión en 


paralelo de un condensador y un inductor. Debido a los altos 


valores de capacidad necesarios, se utilizan condensadores de 


placas paralelas, como se observa en la región "B" de la 


Fig. 2. El inductor se conecta por uno de sus extremos al 


condensador y por el otro a tierra mediante una vía que 


interconecta los dos planos de masa de la línea strip. Esta 


conexión queda reflejada en la región "D" de la Fig. 2. 


El bloque a ajustar está constituido por el resonador y los 


condensadores de acoplamiento (incluyendo efectos 


parásitos), estructura mostrada en la Fig. 2. 


La dimensiones físicas de los componentes que 


constituyen el resonador se diseñan de manera que la 


respuesta del bloque completo (coeficientes de transmisión y 


reflexión) de la Fig. 2, coincida con la del modelo circuital, 


región "A" de la Fig. 7, ajustando tanto su frecuencia de 


resonancia como el perfil de la respuesta. 


Cada resonador se diseña de manera individual, sirviendo 


dichas dimensiones como punto de partida para ajuste del 


filtro completo. 


B.  Ajuste del filtro 


 El filtro posee una estructura simétrica, que se 


aprovecha para proponer un nuevo método que consigue el 


ajuste del filtro en un número menor de pasos que las técnicas  







  


 


 


Fig. 7. Modelo circuital del filtro de orden quinto incluyendo los efectos parásitos de las capacidades de acoplamiento.


actualmente empleadas [1]. Los procedimientos de ajuste más 


utilizados [1], proceden desde el primero al último resonador. 


Sin embargo, en la técnica propuesta, para reducir el número 


de pasos se parte del resonador central, y en cada una de las 


iteraciones se añaden dos estructuras más, una por la 


izquierda y otra por la derecha, que al tratarse de una 


topología simétrica serán idénticas. De esta forma se consigue 


el ajuste del filtro en la mitad de pasos que con los métodos 


propuestos en [1]. 


De acuerdo con esto y partiendo del diseño previo de cada 


resonador, se propone el siguiente método de ajuste: 


Paso 1: Ajuste del bloque formado por los resonadores 2-


3-4 (región "B" de la Fig. 9). Se ajustan las dimensiones para 


los resonadores 2 y 4 para que la respuesta del modelo EM de 


la región "B" de la Fig. 9 coincida con respuesta circuital de 


la región "B" de la Fig. 7. Si se desea un ajuste más fino de la 


respuesta de la estructura se pueden retocar las dimensiones 


del resonador 3[1]. 


Paso 2: Ajuste de la estructura que ocupa la región "C" de 


la Fig. 9, en este caso se ajustan las dimensiones de los 


resonadores 1 y 5, hasta conseguir ajustar la respuesta del 


bloque "C" de la Fig. 9, con la del bloque "C" de la Fig. 7. 


Como en el paso anterior , se puede realizar un ajuste más 


fino retocando el dimensionamiento de los resonadores. 


IV. DISEÑO DE UN FILTRO PASO-BANDA ORDEN 5 


 En esta sección se aplica el método de diseño propuesto 


en este trabajo al diseño de un filtro paso-banda de orden 5 


con un rizado de 0.2 dB centrado en 3.35 GHz con un 


BW = 150 MHz. Para ello se elige una respuesta de 


Chebyshev. 


 En la Tabla 2 se resumen los valores del prototipo 


circuital para el filtro paso-banda de resonadores en paralelo y 


condensadores de acoplamiento ideales, estructura presentada 


en la Fig. 6. 


 Siguiendo con la metodología propuesta, se diseñan las 


estructuras de las capacidades de acoplamiento, 


caracterizando sus efectos parásitos. Posteriormente se 


prosigue con el reajuste circuital del filtro. En la Tabla 3 se 


presentan los nuevos valores para los resonadores, regiones 


sombreadas de la Fig. 7, que producen la respuesta deseada 


absorbiendo los efectos parásitos de las capacidades de 


acoplamiento. 


Concluido el proceso de reajuste circuital se procede con 


el diseño individual de las estructuras resonantes, ajustando la 


frecuencia de resonancia y el perfil de la respuesta. En la 


Fig. 8 (a), se comparan la respuesta circuital de la  región "A" 


de la Fig. 7, y la respuesta electromagnética de la región "A" 


de la Fig. 9, ambas correspondiente al resonador central del 


filtro, etiquetado como Res3.  


Una vez diseñado todos los resonadores, se procede con el 


método de ajuste del filtro completo. 


Paso 1: Ajuste de los resonadores 2-3-4, bloque "B" de la 


Fig. 9. Para el ajuste grueso de este bloque se modifican las 


dimensiones del resonador 2 (iguales que las del 4). Para un 


ajuste fino se varía ligeramente las dimensiones del resonador 


3. En la Fig. 8 (b), se observa que la respuesta 


electromagnética y circuital coinciden. 


Paso 2: Ajuste de los resonadores 1-2-3-4-5 (filtro 


completo), correspondiente con el bloque "C" Fig. 9. En 


primer lugar se realiza un ajuste grueso modificando las 


dimensiones del resonador 1 (las mismas que para el 5). Para 


lograr un ajuste fino de las respuestas hay que modificar 


ligeramente las dimensiones del resonador 2 (iguales que las  


del 4). De esta forma se consigue las respuestas presentadas 


en la Fig. 8 (c). Se observa que se produce una cierta  


 


Componente Valor 


C1 788.31 fF 


C2 940.23 fF 


C3 947.38 fF 


L1=L2=L3 2.25 nH 


CA1 178.23 fF 


CA2 33.46 fF 


CA3 26.31 fF 


Tabla 2. Valores para los elementos del circuito de la Fig. 6. 


Componente Valor 


C1 319.5 fF 


C2 470.1 fF 


C3 680.1 fF 


L1 1.99 nH 


L2 2.29 nH 


L3 1.92 nH 


Tabla 3. Valor de los resonadores para el circuito de la Fig. 7 







  


 


 


Fig. 8. Comparativa de las simulaciones circuitales y electromagnéticas de: (a) Resonador 3. (b) Resonadores 2-3-4. (c) Resonadores 1-2-3-4-5 (filtro 


completo) 


distorsión en el nivel de rizado. No obstante, las prestaciones 


obtenidas se consideran aceptables para el diseño propuesto. 


 La distribución de los elementos que constituyen el filtro 


se realiza evitando acoplamientos entre resonadores no 


adyacentes, que provocarían deformaciones de la respuesta 


del filtro [1].  


   


 


Fig. 9. Aspecto de la planta del filtro. 


 


Fig. 10. Respuesta del filtro completo con materiales reales. 


En la Fig. 10 se presentan los resultados de la simulación 


del filtro completo considerando las pérdidas de los 


materiales. Se comprueba que el nivel de pérdidas en la 


banda de paso del filtro está en torno a 10 dB. Para un diseño 


realista este nivel de pérdidas puede resultar excesivo, no 


obstante, el objetivo de este trabajo se centra en establecer un 


procedimiento de diseño para filtros concentrados de 


microondas, por lo que en este caso no se han optimizado 


diversos aspectos, como los factores de calidad de los 


resonadores con pérdidas. 


 Para mejorar este aspecto se propone hacer un estudio 


exhaustivo sobre el sustrato más adecuado y la geometría de 


los resonadores que proporcione un mayor factor de calidad. 


Otra opción es la de sobredimensionar el BW del filtro de 


partida, de esta forma al incorporar el efecto de las pérdidas 


se obtiene el BW deseado y una mejora en el nivel de 


pérdidas en la banda de paso [4].  


V. CONCLUSIONES 


 En este trabajo se presenta el diseño de un filtro paso-


banda de microondas, de parámetros concentrados, en 


tecnología LTCC. Se propone un método sistemático de 


ajuste que permite reducir el número de iteraciones en el 


proceso de diseño respecto a los ya existentes. Dicho método 


se aplica al diseño de un filtro de características comerciales y 


su validación se ha realizado mediante la simulación EM del 


prototipo diseñado. Puesto que este trabajo se ha centrado en 


el desarrollo de un método de ajuste, no se ha procedido a 


optimizar el diseño para compensar el efecto de las pérdidas. 


Las líneas futuras de trabajo comprenden tanto la 


optimización del diseño considerando las pérdidas en los 


materiales como la inclusión del dispositivo final en un futuro 


ciclo de prototipado. 
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Abstract- In this paper several radiofrequency (RF) 
architectures have been investigated in order to find a flexible, 
reconfigurable and multi-mode RF front-end for Software 
Defined Radio (SDR). The objective is to develop a new 
professional mobile broadband communication system, oriented 
to public and governmental services. Different receiver 
prototypes based on the studied architectures have been 
implemented. The prototypes have been characterized and 
experimentally validated with good performance. The 
comparison of the RF architectures from the measurement 
results will be presented. 


I. INTRODUCCIÓN 


La tendencia actual de los sistemas de comunicaciones 
por aunar diversos servicios en un mismo terminal implica el 
desarrollo de plataformas flexibles y reconfigurables, capaces 
de soportar distintos estándares de comunicaciones, sin 
obviar aspectos como potencia, volumen, peso y coste. Éste 
es precisamente el objetivo de la Radio Definida por 
Software (SDR). Si bien el concepto de SDR consiste en 
digitalizar la señal justo a la salida de la antena, 
aprovechando así la flexibilidad del dominio digital, las 
limitaciones actuales de los conversores A/D hacen que, en la 
práctica, una SDR precise de un frontal de radio frecuencia 
(RF) previo a la digitalización. Pese a todo lo que se ha 
especulado en los últimos años sobre las posibilidades de la 
SDR, lo cierto es que la escasez de implementaciones 
prácticas evidencia que aún no todos los problemas están 
resueltos. Y es precisamente la búsqueda de una arquitectura 
de RF adecuada uno de los retos actuales. 


Dos de las arquitecturas candidatas para implementar una 
SDR son las llamadas zero-IF y low-IF [1]-[2]. Estas 
estructuras reúnen muchas de las características propias de 
una SDR, tales como flexibilidad, bajo coste, alto nivel de 
integración, reconfigurabilidad, etc. Sin embargo, sus 
principales problemas derivan de los mezcladores I-Q que 
emplean. La tendencia hacia servicios con altas tasas 
implicará explorar frecuencias cada vez más elevadas para 
conseguir grandes anchos de banda. Los mezcladores I-Q no 
operan en rangos de frecuencias muy amplios, por lo que el 
uso de las arquitecturas low-IF y zero-IF está limitado por 
estos dispositivos. Una alternativa muy interesante es la 
arquitectura de seis puertos [3], ya que no emplea 
mezcladores I-Q para realizar la conversión de frecuencia. La 
ventaja principal de esta estructura es su gran ancho de 
banda, que le proporciona la capacidad de operar en 


múltiples bandas con múltiples estándares [4]-[5]. Además, 
las redes de seis puertos pueden funcionar a frecuencias muy 
elevadas, tales como milimétricas, así como soportar 
elevadas tasas de datos [5]. 


El objetivo de nuestro trabajo se centra en analizar las 
prestaciones de las tres arquitecturas de RF antes 
mencionadas. Ahora bien, un estudio comparativo completo 
obliga a realizar análisis basados no sólo en simulaciones [1], 
sino también en datos experimentales. Con este propósito, se 
han desarrollado prototipos de receptores SDR basados en las 
tres arquitecturas anteriores. Éstos han sido caracterizados y 
validados experimentalmente de forma individual [2],[4]-[5]. 
En el presente artículo se muestra la comparación de las tres 
arquitecturas en base a las medidas realizadas sobre los 
prototipos. 


II. PROTOTIPOS DE RECEPCIÓN PARA SDR 


A.  Receptor Zero-IF/Low-IF 


Las arquitecturas zero-IF y low-IF poseen una topología 
muy similar, con la salvedad de que en el caso low-IF los 
filtros paso-bajo ubicados las ramas I-Q se sustituyen por 
filtros paso-banda [2]. Por tanto, se puede emplear el mismo 
esquema para ambas configuraciones. El diagrama de 
bloques del prototipo desarrollado se muestra en la Fig. 1. En 
primer lugar, la señal de RF pasa por un amplificador de bajo 
ruido (LNA, low noise amplifier). A continuación, la señal es 
trasladada a frecuencia intermedia (FI) mediante un 
demodulador I-Q. Esta FI será igual a cero en el caso zero-IF 
(conversión directa de frecuencia, CDF) e igual a unos pocos 
MHz para low-IF (frecuencia próxima cero). En cada una de 
las salidas del demodulador I-Q se disponen un filtro paso-
bajo, un amplificador de video y un filtro paso-alto 
(necesario para eliminar la componente continua en la 
configuración zero-IF y reducir los problemas de DC-offset). 
Las etapas de filtrado de RF y de control automático ganancia 
(AGC) no han sido incluidas en el prototipo para simplificar 
el diseño, aunque éstas serían necesarias en una SDR 
comercial. 


El receptor zero-IF/low-IF se ha diseñado para cubrir un 
margen de frecuencias de 2500-2690 MHz, con anchos de 
banda del canal seleccionables entre 1 MHz y 20 MHz. El 
receptor se ha implementado en tecnología híbrida 
convencional,  sobre  un  sustrato  microstrip  de tipo Cu-clad 







  


 


 
Fig. 1. Diagrama de bloques del receptor Zero-IF/Low-IF 


 
Fig. 2. Imagen del receptor zero-IF/low-IF fabricado 


(εr= 2.17, h= 0.254 mm). El LNA empleado es el modelo 
PMA-545+ de Mini-Circuits, y el demodulador I-Q es el 
modelo LT5575I-Q de Linear Technology. El ancho de banda 
de los filtros paso-bajo (modelo SXLP-21.4+ de Mini-


Circuits) es de 22 MHz. Téngase en cuenta que, para el caso 
zero-IF, una frecuencia de corte del filtro paso-bajo de 10 
MHz hubiese sido suficiente para recibir canales de RF de 20 
MHz. Sin embargo, el receptor low-IF necesita el doble de 
ancho de banda en las etapas de FI. El amplificador de video 
es el MAR-8A+. El filtro paso alto de cancelación de DC-
offset, implementado con un condensador en serie, tiene una 
frecuencia de corte de 1 KHz. 


B.  Receptor de seis puertos 


El receptor de seis puertos se ha diseñado para cubrir un 
margen de frecuencias de 698-5850 MHz y operar con 
señales de RF de hasta 100 MHz de ancho de banda. Su 
diagrama de bloques se presenta en la Fig. 3. La red de seis 
puertos está formada por tres acopladores de 3 dB y 90º, y un 
divisor Wilkinson. Ésta es una de las configuraciones típicas 
de redes de seis puertos, en la que las cuatro señales de salida 
son combinaciones de las señales de RF y OL con diferencias 
de fase relativas de 0, 90º, -90º y 180º [4]. En cada uno de los 
cuatro puertos de salida se ubican un filtro paso-bajo, un 
amplificador de video y un filtro paso alto de cancelación de 
DC-offset. Al igual que en el prototipo zero-IF/low-IF, las 
etapas de filtrado de RF y de AGC no han sido incluidas para 
simplificar el diseño. 


La parte más crítica del diseño es el acoplador de 3 dB y 
90º, puesto que conseguir acoplamientos fuertes en un ancho 
de banda de tres octavas no es en modo alguno evidente. La 
solución ha sido desarrollar un acoplador en tándem 
multisección, con líneas de acoplo tipo broad-side sobre un 
sustrato stripline de baja constante dieléctrica. El divisor 
Wilkinson empleado es el LYNX-111.A0214. Una descripción 
más  detallada de la red de seis puertos puede encontrarse  en 


 
Fig. 3. Diagrama de bloques del receptor de seis puertos 


 
Fig. 4. Imagen del receptor de seis puertos fabricado 


[4]. El resto de componentes se han implementado en 
tecnología híbrida sobre un sustrato microstrip de tipo  Cu-
clad (εr=2.17, h=0.254 mm). Los detectores se han 
implementado con diodos Schottky (HP HSMS-286) y el 
filtro bajo es el RLP-50+ de Mini-Circuits (frecuencia de 
corte de 50 MHz). El resto de componentes, amplificador de 
video y filtro paso alto, son los mismos que se emplearon 
para el receptor zero-IF/low-IF. 


III. MEDIDAS DE LOS RECEPTORES 


Para llevar a cabo las medidas, los receptores se excitarán 
con una señal de RF proveniente de un generador vectorial de 
señal (Agilent E4438C). La señal de OL se obtendrá de un 
generador de RF (Agilent 83752A). Ambos generadores 
deberán estar enganchados en fase. Las salidas de los 
receptores se llevarán a un osciloscopio (Agilent Infiniium) y 
se realizará una captura de las mismas. Los datos 
almacenados serán procesados en un PC mediante un 
software implementado en Matlab, el cual incluye un método 
de auto-calibración para redes de seis puertos. Este método se 
basa en el envío de una secuencia de entrenamiento conocida 
al inicio de cada trama de datos, de tal forma que la 
calibración se realiza en tiempo real mientras el sistema está 
operando [6]. La calidad de la señal demodulada se evaluará 
en términos de la magnitud del vector error (Error Vector 


Magnitude, EVM). 
Como señal de RF se va a emplear una señal con 


modulación 64-QAM y frecuencia 2595 MHz. El over 


sampling ratio (OSR) se ha elegido de 8 muestras por 
símbolo y el factor de roll-off es α=0.3. La frecuencia del OL 
será igual a la frecuencia de RF en las configuraciones de 
CDF (zero-IF y seis puertos), para que FI=0. En el caso low-
IF, la frecuencia de OL se escogerá de tal forma que la 
frecuencia inferior de FI sea de 2 MHz. 
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Fig. 5. Medida de EVM en función de Pin (a) Vb=30 Mbps, (b) Vb=75 Mbps 


A.  Comparación de prestaciones 


En primer lugar, se ha medido y comparado el EVM para 
las tres arquitecturas seleccionadas y distintos niveles de 
potencia de RF. Al no incluir el receptor de seis puertos un 
LNA, éste se ha puenteado en el receptor zero-IF/low-IF, con 
el fin de comparar los prototipos bajo las mismas 
condiciones. La potencia de OL (PLO) es 0 dBm, mientras que 
la potencia de RF (Pin) se ha variado entre -45 y 0 dBm. El 
EVM se ha calculado tras la adquisición de 1000 símbolos 
(8000 muestras, OSR=8).  


En la Fig. 5 (a) se presentan los resultados obtenidos para 
una tasa de datos Vb=30 Mbps. Por un lado, el receptor de 
seis puertos tiene mayor rango dinámico que las otras 
arquitecturas para la PLO fijada, con un EVM por debajo del 
7.5 % para potencias de RF entre -45 dBm y 0 dBm. El EVM 
medido es menor del 7.5 % desde -32 dBm hasta -11.5 dBm 
para el caso low-IF, y desde -38.5 dBm hasta -3.5 dBm para 
el caso zero-IF. Por otro lado, el mínimo valor de EVM se 
obtiene con la configuración low-IF: 2% para Pin=-20 dBm. 
El EVM mínimo para el caso zero-IF es 4.2 % (Pin=-20 
dBm), y para el receptor de seis puertos es 3.8 % (Pin=-25 
dBm). Estos resultados son consecuencia de que la 
arquitectura low-IF no tiene problemas de DC-offset y ruido 
1/f [1], al estar la señal ubicada entre 2 y 8.5 MHz en FI 
(Vb=30 Mbps, α=0.3). Sin embargo, en las configuraciones 
de CDF la señal de RF se traslada a una FI entre 0 y 3.25 
MHz, por lo que los problemas antes citados son una fuente 
importante de distorsión. 


Las medidas se han repetido considerando una señal de 
RF de mayor ancho de banda. La máxima velocidad de 
símbolo que puede obtenerse con el generador vectorial de 
señal es de 75 Mbps para OSR=8, aunque los receptores 
zero-IF/low-IF  y de seis puertos soportan canales de 20 MHz 
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Fig. 6. Medida de la respuesta en FI del receptor zero-IF/low-IF 


Attimag (dB) EVM (%) 


40 2.1 
30 2.3 
20 2.4 
10 2.5 
0 2.9 


-10 10.7 


Tabla 1. Medida del EVM en presencia de señal imagen. 


y 100 MHz, respectivamente. Los resultados de las medidas 
de EVM para Vb=75 Mbps se muestran en la Fig. 5 (b). En 
este caso, el receptor low-IF es el que presenta peores 
prestaciones. La causa puede deducirse a partir de la Fig. 6, 
donde se presenta la respuesta en FI del receptor zero-IF/low-
IF. Téngase en cuenta que ahora en la configuración low-IF 
la señal de RF es trasladada a una FI comprendida entre 2 
MHz y 18.25 MHz. En cambio, en las configuraciones de 
CDF, la señal de RF se traslada a una FI entre 0 y 8.125 
MHz. Los rizados y desequilibrios I-Q son peores en parte 
más alta de frecuencia, por lo que la calidad de señal se 
degrada más en el caso low-IF. De hecho, se observa que 
para los casos zero-IF y seis puertos los valores de EVM son 
muy similares a los obtenidos para Vb=30 Mbps –Fig. 5 (a) –, 
ya que la señal se sigue trasladando a la parte FI donde los 
desequilibrios son mínimos. La arquitectura low-IF precisa el 
doble de ancho de banda en FI que en las configuraciones de 
CDF. Esto supone que las especificaciones de rizado y 
desequilibrios I-Q han de ser mantenidas en el doble de 
ancho de banda, lo cual complica más los diseños. De lo 
contrario, habría que intentar solucionar el problema 
aplicando técnicas digitales de compensación de 
desequilibrios I-Q [7]-[9]. 


B.  Influencia de la señal imagen en low-IF 


Resulta interesante estudiar las prestaciones de la 
arquitectura low-IF en presencia de interferencias en la banda 
imagen, ya que éste es el principal problema de que adolece 
esta estructura [1]. En consecuencia, se ha medido el EVM 
introduciendo como señal de entrada la combinación una 
señal 64-QAM de 2595 MHz y Vb=30 Mbps (señal deseada) 
y un tono en 2584.5 MHz (señal imagen). La potencia de OL 
se ha fijado en 0 dBm y su frecuencia en 2589.75 MHz. Tras 
la adquisición de 1000 símbolos, se ha calculado el EVM 
para distintos valores de atenuación de la señal imagen con 
respecto a la señal deseada (Attimag). Los resultados obtenidos 
se recogen en la Tabla 1. La degradación de la calidad de la 
señal es despreciable para niveles de señal imagen por debajo 
de señal deseada. La degradación comienza a ser significativa 
para niveles similares de potencia de señal imagen y deseada. 
El EVM alcanza valores del 10.7 % para un nivel señal 







  


 


imagen 10 dB por encima del de señal deseada. Los 
desequilibrios I-Q disminuyen las capacidades de rechazo de 
imagen del receptor, por lo que, una vez más, la conclusión 
lleva a la necesidad de aplicar algoritmos de compensación 
de desequilibrios I-Q [7]-[9]. 


C.  Influencia del nivel de potencia de OL 


Por ultimo, se ha evaluado la influencia del nivel de 
potencia de OL. En la Fig. 7 se recogen los valores de EVM 
medidos para niveles de PLO de 7, 0, -10 y -20 dBm, 
calculados a partir de la demodulación de 1000 símbolos. La 
tasa de datos es Vb=30 Mbps y la Pin se ha fijado en -20 dBm. 
Se puede apreciar una mayor robustez del receptor de seis 
puertos frente a variaciones de PLO. Efectivamente, para una 
variación entre -20 dBm y 7 dBm, el incremento del EVM es 
de 0.6 puntos en porcentaje para la arquitectura de seis 
puertos, 3.7 puntos para el caso low-IF y 4.6 puntos para 
zero-IF. Estos resultados demuestran la capacidad de las 
redes de seis puertos de operar con bajos niveles de OL 
manteniendo buenas prestaciones. Esto supone una ventaja 
importante a la hora de implementar una SDR, ya que implica 
un menor consumo de potencia y una reducción de costes. 
Además, podrán reducirse los problemas derivados del 
escape de OL y del self-mixing de OL [1], importantes en las 
arquitecturas de conversión directa de frecuencia. 
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Fig. 7. Medida del EVM en función de la potencia de OL. 


IV. CONCLUSIONES 


En este artículo se han investigado tres de las 
arquitecturas de RF con más posibilidades para implementar 
una SDR, a saber: zero-IF, low-IF y red de seis puertos. Con 
el fin de comparar sus prestaciones de forma experimental, se 
han desarrollado prototipos de receptores basados en las tres 
arquitecturas. Interesantes conclusiones pueden derivarse de 
los resultados obtenidos. Por un lado, la arquitectura low-IF 
permite obtener valores muy bajos de EVM para señales de 
banda relativamente estrecha, ya que no se ve afectada por 
los problemas de DC-offset y ruido 1/f. Sin embargo, este 
comportamiento no se mantiene cuando se pretende 
demodular señales de banda más ancha, debido a los rizados 
y desequilibrios presentes en la banda de FI. La 
configuración low-IF precisa el doble de ancho de banda en 
FI que las otras dos, por lo que es más difícil mantener unos 
desequilibrios I-Q adecuados, lo cual es imprescindible para 
conseguir un buen rechazo de la frecuencia imagen. La 
frecuencia imagen sigue siendo el principal inconveniente de 
la arquitectura low-IF, ya que su solución no es evidente. Los 
esquemas de conversión directa de frecuencia (CDF) son una 


clara alternativa, ya que no tienen el problema de la 
frecuencia imagen. Los receptores zero-IF y de seis puertos, 
ambas configuraciones con CDF, han demostrado tener 
mejores prestaciones que la arquitectura low-IF operando con 
señales de banda ancha. Sin embargo, la arquitectura de seis 
puertos presenta claros beneficios con respecto a las otras dos 
configuraciones. Por un lado, se ha demostrado que el 
receptor de seis puertos es capaz de operar con niveles bajos 
de potencia de OL, manteniendo una buena calidad de señal 
demodulada. Ésta es una ventaja importante de cara a 
implementar una SDR, ya que supone un menor consumo de 
potencia, un menor coste y una reducción de los problemas 
derivados del escape de OL y del self-mixing de OL, 
importantes en los esquemas con CDF [1]. Además, se ha 
comprobado que el receptor de seis puertos presenta mayor 
margen dinámico para potencias de OL entorno a los 0 dBm. 
Pero la principal ventaja de la arquitectura de seis puertos es 
que puede operar en rangos de frecuencia extremadamente 
grandes, como ha quedado demostrado en [5]. El 
funcionamiento del receptor de seis puertos construido se ha 
probado con éxito en un rango de frecuencias entre 300 MHz 
y 6 GHz, lo cual supone un ancho de banda relativo de cuatro 
octavas. Por otro lado, la capacidad de las redes de seis 
puertos de operar en frecuencias muy elevadas permitirá 
soportar servicios con elevadas tasas de datos. Por tanto, 
parece lógico apostar por la arquitectura de seis puertos como 
una firme candidata para implementar una SDR. 
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Abstract- The future deployment of distributed and mobile 
sensing technologies in industrial environments provides 
interesting opportunities to further improve the workers’ health 
and safety in the Factories of the Future. Such technologies will 
allow detecting in advance dangerous situations and conditions, 
and taking the necessary preventive actions. Wireless 
technologies would represent an essential component of the 
Factories of the Future in order to facilitate the real-time and 
ubiquitous connectivity of mobile sensors. In this context, this 
paper presents initial results of a measurement campaign that 
analyses the connectivity capabilities of the IEEE 
802.15.4/ZigBee technologies for mobile sensing applications, 
and their use in collision avoidance applications. 


I. INTRODUCCIÓN 


En la actualidad, diferentes iniciativas de investigación 
internacional se encuentran trabajando en la definición y el 
diseño del concepto de Fábricas del Futuro (FoF, Factory of 
the Future). A nivel Europeo, la iniciativa FoF se centra en 
aumentar la base tecnológica de la industria Europea, haciendo 
especial hincapié en el desarrollo y la integración de 
tecnologías, tales como las tecnologías de ingeniería, TIC y 
materiales avanzados para máquinas adaptables y procesos 
industriales. En este nuevo marco de FoF, los trabajadores y 
sus conocimientos representarán un activo más importante 
para la competitividad y productividad en la fabricación, y 
deberán tomarse todas las medidas necesarias para mejorar su 
salud y seguridad en su entorno de trabajo. Con este objetivo, 
el proyecto FASyS (Fábrica Absolutamente Segura y 
Saludable) [1], que agrupa a 13 empresas y 14 instituciones de 
investigación bajo la iniciativa española CENIT, tiene como 
objetivo el desarrollo de un nuevo modelo de fábrica que 
reduzca al mínimo los riesgos para la salud y la seguridad de 
los trabajadores y garantice su bienestar en las fábricas de 
manipulación, montaje y mecanizado del futuro.  


 Para lograr sus objetivos, el proyecto FASyS aborda 
diversos aspectos como el desarrollo de protocolos de 
prevención y soluciones personalizadas de monitorización de 
la salud, técnicas de procesamiento de datos clínicos, 
inteligencia para la toma de decisiones y análisis, etc. Un 
componente tecnológico clave de FASyS es el desarrollo de 
un sistema heterogéneo de comunicaciones inalámbricas 
diseñado para permitir la monitorización continua del entorno 
de trabajo, y la salud de los trabajadores y sus condiciones 
fisiológicas. Dicho sistema se está diseñando para que sea 
capaz de detectar en tiempo real condiciones potencialmente 
peligrosas y activar las medidas necesarias para evitar su 
impacto en la salud y seguridad de los trabajadores. Una de las 


tecnologías que formarán parte de la solución heterogénea de 
FASyS debido a su flexibilidad, bajo coste y bajo consumo de 
energía son las redes de sensores inalámbricas (WSN, 
Wireless Sensor Networks). 


Las redes de sensores inalámbricas ofrecen la posibilidad 
de soportar aplicaciones distribuidas de sensado en una gran 
variedad de entornos. Sin embargo, su uso en entornos 
industriales, habitualmente caracterizados por la presencia de 
maquinaria en funcionamiento y materiales metálicos 
altamente reflexivos, requiere un análisis cuidadoso de las 
condiciones de propagación y conectividad antes del 
dimensionado y despliegue de la red. Diferentes estudios han 
analizado y caracterizado las condiciones de propagación 
radio en el entorno industrial. Por ejemplo, [2] estudia las 
condiciones de propagación de banda estrecha en cinco 
fábricas en la banda de frecuencia de 1282MHz; las medidas 
se llevaron a cabo teniendo en cuenta una altura de antena de 
2m tanto para el transmisor como para el receptor. 
Basándose en los resultados obtenidos, los autores clasifican 
las características físicas del canal radio en 4 categorías 
dependiendo de la topografía de la fábrica, teniendo en 
cuenta aspectos como las condiciones de visibilidad (LOS, 
Line of Sight) y la presencia de obstáculos cercanos. [3] 
extiende la caracterización del canal radio en entornos 
industriales a otras bandas de frecuencia (900MHz, 
2400MHz y 5200MHz). El estudio se basó en un despliegue 
de antena emulando la colocación de puntos de acceso 
inalámbricos industriales y terminales, con alturas de antena 
de 6m y 2m respectivamente. Este modelo fue validado más 
tarde en [4] con medidas del nivel de señal recibida 
obtenidas mediante una aplicación software de 
monitorización WLAN. Estudios como [5] y [6] analizan en 
detalle los efectos físicos de reflexión, difracción y absorción 
producidos por ciertos obstáculos a diferentes distancias de 
un nodo inalámbrico. Estos estudios ponen de manifiesto la 
gran influencia de la posición de los nodos transmisor y 
receptor con respecto a superficies metálicas debido a la gran 
reflexión de la señal. En [7], el autor evalúa el rendimiento 
de una WSN basada en IEEE 802.15.4/ZigBee con un 
despliegue de 20 - 30 nodos estáticos. Los resultados 
obtenidos muestran niveles de fiabilidad por encima del 
99,5% gracias a una correcta colocación de los nodos. 
También se presenta en [8] un estudio relacionado que 
incluye estimaciones de la tasa de paquetes erróneos 
recibidos (PER, Packet Error Rate) y su latencia ante un 
despliegue de dispositivos IEEE 802.11. En este contexto, es 
de destacar que los estudios presentados hasta la fecha se han 







  


 


realizado generalmente con nodos estáticos y con alturas de 
antena relativamente elevadas. El potencial y la demanda de 
aplicaciones de sensado en movilidad en entornos 
industriales, requiere realizar nuevos estudios considerando 
la movilidad de los nodos y reducidas alturas de antena 
emulando sensores de monitorización de las condiciones de 
los trabajadores. En este contexto, este documento presenta 
los primeros resultados de una campaña de medidas realizada 
para evaluar la conectividad inalámbrica de dispositivos de 
sensado en movilidad con tecnología IEEE 802.15.4/ZigBee 
en entornos industriales. 


II. ENTORNO INDUSTRIAL DEL TEST 


La campaña de medidas ha sido realizada en el pabellón 
principal de las instalaciones de GORATU, un importante 
fabricante español de máquina herramienta. Con una 
superficie de más de 10.000m2, la planta se caracteriza por un 
muro perimetral de hormigón y una altura del edificio de 11m 
(Fig. 1). El interior de la planta está compuesto principalmente 
por amplios pasillos y zonas normalmente separadas por 
muros de hormigón de unos 2m de altura que no llegan a 
alcanzar el techo. La planta entera cuenta con varias grúas de 
gran tamaño capaces de levantar y transportar materiales de 
gran peso (Fig. 2). La Fig. 1 también muestra la existencia de 
un almacén, que normalmente se emplea para el 
almacenamiento de diversos tipos de piezas metálicas en 
estanterías de gran tamaño. Como se ilustra en la Fig. 2, la 
planta se caracteriza por la presencia de un gran número de 
obstáculos metálicos que podrían afectar a la conectividad 
inalámbrica. 


 
Fig. 1. Plano en planta del pabellón principal de GORATU (ejes en 


metros). A indica el punto donde se tomó la imagen de la Fig. 2. 


Los resultados de la campaña de medidas que se presentan 
en este documento se obtuvieron utilizando dos motes IRIS 
MEMSIC (transmisor y receptor) que trabajan en la banda de 
frecuencia de 2400MHz. Los motes pueden transmitir a una 
velocidad máxima de 250kbps y con una potencia RF de 
3dBm. Además, se caracterizan por una sensibilidad de 
recepción de -101dBm. Los motes IRIS implementan las capas 
PHY y MAC definidas en el estándar IEEE 802.15.4, así 
como capas superiores compatibles con ZigBee. Los motes 
incluyen una placa de procesado (XM2110) basada en el 
Microcontrolador Atmel ATmega1281 de bajo consumo. 


En los experimentos realizados, el nodo transmisor es un 
nodo IRIS móvil alimentado por baterías y configurado como 


un nodo enrutador ZigBee. Este nodo ejecuta una aplicación 
que genera y transmite paquetes con una periodicidad y carga 
útil (payload) definidas por el usuario, y emula un nodo móvil 
transportado por un trabajador (por ejemplo, usando un 
cinturón) o por cualquier vehículo en movimiento por la planta 
(por ejemplo, una carretilla elevadora). El nodo receptor es un 
mote IRIS configurado como coordinador de red ZigBee y 
conectado a un PC a través de una placa interfaz, MIB520CA. 
La aplicación que se ejecuta en este nodo registra todos los 
paquetes recibidos y los reenvía hacia el PC a través de una 
conexión USB. En el PC, los paquetes recibidos son 
etiquetados con una marca temporal, y almacenados. También 
se almacena, para cada paquete recibido, información 
adicional como el nivel de señal recibida (RSSI, Received 
Signal Strength Indicator), el nivel de calidad del enlace (LQI, 
Link Quality Indicator) y el tipo, longitud e identificador de 
paquete. 


 


 
Fig. 2. Vista de uno de los pasillos en la fábrica de GORATU. 


III. CONECTIVIDAD EN REDES SENSORIALES INALÁMBRICAS 


EN MOVILIDAD 


Se han llevado a cabo más de 20 experimentos para 
evaluar los niveles de conectividad alcanzables en movilidad, 
considerando nodos móviles que representan a un trabajador 
(o vehículo industrial) desplazándose por el interior de una 
fábrica. En los experimentos, el nodo receptor se encontraba 
en la posición A de la Fig. 3, con la antena a una altura de 
hR=5m. Este nodo emula un nodo estacionario desplegado 
estratégicamente en una ubicación con buenas condiciones de 
propagación con las distintas áreas de la planta. Con esta 
altura de antena, obstáculos como paredes de baja altura y 
piezas metálicas o equipos a nivel de suelo se pueden evitar 
parcialmente, aunque las grúas a diferentes alturas aún pueden 
reducir las condiciones de visibilidad entre el transmisor y el 
receptor. Durante los experimentos, el nodo transmisor, con la 
antena situada a una altura de hT=1.2m, recorrió diferentes 
áreas de la planta a la velocidad típica de un trabajador. Este 
nodo se configuró para transmitir periódicamente cada 
T=20ms un paquete con 100bytes de datos. La Fig. 3 muestra 
el recorrido realizado por el nodo transmisor, empezando en el 
punto A (cerca del nodo receptor) y, a continuación, pasando 
por el punto B hasta el punto L en orden alfabético. 
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Fig. 3. Recorrido del nodo transmisor por la fábrica de GORATU. 
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Fig. 4. RSSI de los paquetes recibidos durante el recorrido del nodo 
transmisor por la fábrica de GORATU. Pt=3dBm, hT=1.2m, hR=5m, 
T=20ms, payload=100Bytes. 


La Fig. 4 muestra el RSSI de todos los paquetes recibidos 
en función del tiempo transcurrido para uno de los 
experimentos realizados. Para asociar los valores medidos a 
los lugares identificados en la Fig. 3, se han marcado los 
instantes de tiempo en los que se alcanzan dichas posiciones 
en la parte superior de la Fig. 4 (A, B, C, etc.). A lo largo de su 
recorrido, el nodo móvil experimenta condiciones de 
propagación diferentes, que van desde puntos con visión 
directa (LOS) reducida (puntos B y F), NLOS parcial debido a 
las grúas, pilares y maquinaria (puntos D, G, I y K), NLOS 
debido a múltiples elementos obstructores y a la larga 
distancia (punto H), y NLOS con alta obstrucción (punto J, 
almacén). Las diferentes condiciones de propagación 
experimentadas en las diferentes áreas de la fábrica influyen 
fuertemente en la pérdida de propagación y en la variabilidad 
de la señal resultante como se muestra en la Fig. 4. La pérdida 
de la señal y la variabilidad también afectan a la conectividad 
móvil medida como se indica en la Fig. 5. En la Fig. 5 se 
muestra el PER medido cada 5 segundos en los nodos móviles 
y el PER acumulado durante el recorrido. El nivel PER 
acumulado fue inferior al 1.5% durante todo el experimento, 
mientras que se obtuvieron niveles cercanos al 9% de forma 
instantánea en los puntos H (98m entre transmisor y receptor), 
y J (70m entre transmisor y receptor, almacén). Los resultados 


obtenidos demuestran que se pueden garantizar buenos niveles 
de conectividad para nodos sensores móviles. Estos niveles 
podrían incluso mejorarse, por ejemplo con una optimización 
de la posición del nodo receptor en la fábrica, con el uso de 
amplificadores de potencia de RF o con el establecimiento de 
una red mallada con múltiples nodos que puedan reenviar 
mensajes mediante comunicaciones multihop. 


 
0 100 200 300 400 500 600 700


0


5


10


15


20


25


30


35


40


45


50


Tiempo [s]


P
E


R
 [%


]
 


 
A B C D E F G H I J K L


PER cada 5s
PER acumulado


 
Fig. 5. Tasa de paquetes erróneos (PER, Packet Error Rate) 
experimentada por el nodo móvil transmisor desplazándose a través 
de la fábrica de GORATU. Pt=3dBm, hT=1.2m, hR=5m, T=20ms, 
payload=100Bytes 


IV. CASO DE USO PARA PREVENCIÓN DE COLISIONES 


Los socios industriales del consorcio FASyS han 
identificado 54 casos de usos o aplicaciones que representan 
problemas típicos y situaciones peligrosas presentes 
actualmente en las fábricas, y que podrían abordarse con las 
soluciones tecnológicas de FASyS. Los casos de uso 
identificados incluyen, entre otros, la activación inteligente de 
alarmas, protocolos de actuación primaria o la monitorización 
de aspectos relacionados con la ergonomía. Algunas de las 
aplicaciones y casos de uso identificados pueden beneficiarse 
con el uso de la plataforma heterogénea de comunicaciones 
inalámbricas de FASyS. Uno de estos casos de uso se centra 
en prevenir colisiones entre trabajadores y cualquier tipo de 
vehículo dentro de una fábrica, como carretillas elevadoras. 
Para ello, FASyS está investigando la posibilidad de equipar a 
trabajadores y vehículos con dispositivos inalámbricos que 
puedan establecer un enlace de comunicaciones e intercambiar 
información acerca de su posición y velocidad. Con esta 
información, podrían ser capaces de detectar por adelantado e 
incluso evitar estas situaciones potencialmente peligrosas. La 
implementación final de este caso de uso requeriría resolver 
problemas técnicos adicionales que están siendo investigados 
en FASyS, como el diseño de una Interfaz Hombre-Máquina 
(HMI, Human-Machine Interface) y soluciones de 
localización en interiores. Sin embargo, el primer paso para 
llegar a dicha solución final es el análisis de la fiabilidad de 
los enlaces inalámbricos de comunicaciones que puedan 
establecerse entre dos nodos con riesgo de colisión. Con este 
objetivo, se han realizado experimentos emulando este caso de 
uso en GORATU. En los experimentos realizados, dos nodos 
móviles emulan una colisión en la intersección mostrada en la 
Fig. 6. Esta ubicación fue elegida debido a sus adversas 
condiciones de propagación y visibilidad causadas por un 
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muro, maquinaria metálica y grandes elementos obstructores 
metálicos dentro de dos contenedores de madera. Uno de los 
nodos (con una altura de antena de hw=1.2m) emula el 
movimiento de los trabajadores, mientras que el segundo nodo 
(con una altura de antena de hf=1.8m) emula el movimiento de 
una carretilla elevadora moviéndose a una velocidad superior 
a la del trabajador.  


 


 
Fig. 6. Imagen de GORATU con las trayectorias de los dos nodos 
emulando el caso de uso de detección de colisión.  
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Fig. 7. Nivel RSSI de los paquetes recibidos durante la 
representación del caso de uso para prevención de colisiones. 
Pt=3dBm, hw=1.2m, hf=1.8m, T=200ms, payload=50Bytes. 


Se realizaron 9 iteraciones del mismo experimento 
considerando la transmisión de un paquete cada T=200ms 
con un payload de 50Bytes y una potencia de transmisión de 
3dBm. La Fig. 7 muestra el RSSI para todos los paquetes 
recibidos tanto por el trabajador como por la carretilla 
elevadora. Las líneas verticales representan los instantes de 
tiempo en los que los nodos inician y detienen el 
movimiento. Los valores RSSI obtenidos son similares en los 
dos nodos demostrando así la simetría del enlace entre ellos. 
La figura muestra también valores de RSSI relativamente 
estables cuando ambos nodo se encuentran detenidos. Sin 
embargo, se produce un aumento de aproximadamente 40dB 
a lo largo de la fase de movimiento. Este incremento es 
debido a una menor distancia entre los nodos y una menor 
influencia de los elementos obstructores a medida que 
avanzan hacia la zona de colisión. A pesar de la reducida 
visibilidad y de las adversas condiciones de propagación 
entre los dos nodos durante los experimentos, se recibieron 
correctamente todos los paquetes transmitidos. Como 
resultado, es posible establecer una conexión inalámbrica 


robusta entre los dos nodos con tiempo suficiente para que el 
conductor/trabajador reaccione y evite la colisión. Estos 
resultados demuestran que el uso de comunicaciones 
inalámbricas puede representar una solución muy atractiva 
para establecer enlaces entre nodos móviles y evitar 
colisiones en entornos industriales. 


V. CONCLUSIONES 


El desarrollo del concepto de Fábrica del Futuro (FoF) 
debe contener entre sus puntos clave la mejora de la 
seguridad y la salud de los trabajadores. En este contexto, las 
redes sensoriales inalámbricas ofrecen un enorme potencial 
para la monitorización en tiempo real del entorno de trabajo 
y las condiciones de los trabajadores, así como para la 
detección anticipada de situaciones potencialmente 
peligrosas. Sin embargo, el despliegue de soluciones 
inalámbricas de bajo consumo y bajo coste en entornos 
industriales esta condicionado por las adversas condiciones 
de propagación radio que podrían degradar la calidad de su 
transmisión. Diferentes estudios han analizado y 
caracterizado los diferentes efectos de propagación que se 
pueden encontrar en entornos industriales, pero pocos 
trabajos han analizado hasta la fecha las condiciones de 
propagación y conectividad de dispositivos móviles de 
monitorización. En este contexto, este artículo ha presentado 
diferentes experimentos realizados en una fábrica para 
analizar la viabilidad y la calidad de las transmisiones de 
IEEE 802.15.4/ZigBee. Estos experimentos han demostrado 
que se pueden lograr buenos niveles de conectividad para 
aplicaciones de monitorización con nodos móviles basadas 
en IEEE 802.15.4/ZigBee y que esta tecnología puede ser 
una candidata viable para desarrollar innovadores casos de 
uso de salud y seguridad, como la prevención de colisiones. 
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Resumen-This work presents a novel one-dimensional active 
leaky-wave antenna (LWA). The main radiation beam is 
electronically tuned by incorporating an active high impedance 
surface (HIS) loaded with varactor diodes. The phase of the HIS 
reflection coefficient is varied by the bias voltage applied to the 
varactor diodes. A computational efficient TRE method was 
developed in order to analyze the structure. An antenna 
prototype is designed operating at 5.5GHz. Dispersion results 
are compared to validate the TRE method. Full-Wave 
simulations show that the structure is continuous tuning the 
main radiation beam from θRAD = 9º to θRAD = 40º. The radiation 
patterns of the simulated antenna are also reported. 


I. INTRODUCCIÓN  


Actualmente, las antenas planares reconfigurables 


continúan constituyendo una línea de investigación muy 


interesante por su utilidad tanto en aplicaciones militares en 


comunicaciones móviles o radar, como en aplicaciones más 


comerciales como son las redes wireless en entornos 


interiores. Las antenas  reconfigurables [1] se conciben para 


adaptarse al medio. Algunos parámetros reconfigurables 


suelen ser la frecuencia de operación, el diagrama de 


radiación o una combinación de ellos. A diferencia de las 


antenas clásicas, esto les permite operar en diferentes bandas 


de frecuencia o modificar dinámicamente su funcionalidad 


según las condiciones de operación, como la aparición de 


interferencias o fading.  


 El principio de operación de las antenas LWA es bien 


conocido [2]. Las antenas leaky-wave cargadas con 


superficies selectivas en frecuencia (FSS, Frequency Selective 


Surface [3]) constituyen una familia que ha recibido un 


creciente interés en los últimos años dada su utilidad para 


concebir antenas 2D con apuntamiento broadside, alta 


directividad y bajo perfil [4]. Por otra parte, la combinación 


de antenas unidimensionales (1D-LWA) con guía de onda y 


circuitos impresos ha demostrado su capacidad para controlar 


la velocidad de fase y la tasa de radiación de los modos de 


fuga (modos leaky) [5,6]. El principal inconveniente de las 


LWA pasivas en tecnología híbrida es la necesidad de 


rediseñar y fabricar sus circuitos impresos cada vez que se 


desea modificar alguno de los ya citados parámetros de 


interés para el desempeño de la antena, por lo que no son 


útiles en sistemas donde se requiera una reconfiguración 


dinámica de su funcionamiento. Es por ello que la inserción 


de elementos activos en los circuitos impresos constituye una 


opción asequible para añadir control electrónico a este tipo de 


estructuras.  


 


Fig. 1. a) Estructura 1D-LWA Activa b) Circuito Equivalente Transverso de 


la 1D-LWA Activa c) Modelo Celda Unidad de la HIS Activa. 


  


Las superficies de alta impedancia (HIS, High Impedance 


Surface) son estructuras periódicas cuyo esquema más 


sencillo está constituido por una FSS superpuesta sobre un 


sustrato dieléctrico apantallado por un plano de masa. Este 


tipo de estructuras resonantes posee interesantes propiedades 


electromagnéticas que han llamado la atención por su 


aplicabilidad en diversos campos de la ingeniería de 


microondas. Por un lado, la capacidad para comportarse como 


un conductor eléctrico perfecto (PEC, Perfect Electric 


Conductor), fenómeno también conocido como de resonancia 


FSS, le permite actuar como un auténtico cortocircuito (ϕHIS 


= 180º) ante una onda incidente a dicha frecuencia de 


resonancia. Por otro lado, existe un fenómeno de resonancia 


AMC (Artificial Magnetic Conductor), y que se da a una 







  


 


frecuencia diferente de la anterior. A dicha frecuencia, la HIS 


se comporta como una pared magnética perfecta (PMC, 


Perfect Magnetic Conductor), y resulta equivalente a un 


circuito abierto (ϕHIS = 0º) ante la onda incidente (Fig.2) 


[7,8].  


 Por otro lado, la inserción de diodos varactores para 


conseguir diseñar HIS activas, con la capacidad de 


reconfigurar electrónicamente su comportamiento según el 


desfase que introducen, ha sido ampliamente estudiado en la 


última década en numerosos trabajos de investigación [4,9]. 


Este tipo de HIS activas han sido aplicadas en numerosas 


aplicaciones, entre las que destacan el diseño de reflectarrays 


activos [10], antenas 2D-LWA multi-banda [4] o antenas 


redireccionables [11]. 


II. ESTRUCTURA Y MECANISMO DE RADIACIÓN DE LA 1D-


LWA ACTIVA 


 La radiación de la estructura se debe, como en cualquier 


LWA, a la excitación de modos leaky caracterizados por una 


constante de propagación longitudinal compleja de la forma ky 


= βy - jαy. En esta expresión, βy se corresponde con la 


constante de fase del modo, parámetro de gran interés para 


nuestro estudio por estar estrechamente relacionada con el 


ángulo de radiación principal θRAD (1). Por otro lado, αy 


modela la tasa de radiación del modo leaky, la cual determina, 


junto con la longitud de la apertura de radiación de la antena 


LA, la eficiencia de radiación ηRAD de la misma. 


                            


0


sin
k


y


RAD



                                (1) 


 En la Fig.1-a se presenta un esquema general de la 1D-


LWA activa. El diseño estudiado se ha inspirado en el 


analizado en [6], donde se considera una 1D-LWA pasiva en 


tecnología híbrida, donde una guía de onda cargada con dos 


FSS comprenden una cavidad Fabry-Perot. Al igual que en 


[6], los modos leaky son excitados en nuestra estructura 


mediante un modo TE01 de la guía de onda rectangular. La 


optimización de la altura de la cavidad Fabry-Perot (H) nos 


permite controlar la frecuencia de operación f0 de la antena. A 


continuación se explica en detalle la funcionalidad principal 


de la FSS superior e inferior. 


A.  Superficie Parcialmente Reflectante 


 La FSS superior de la estructura (Fig.1-a) es una FSS 


pasiva que actúa como una superficie parcialmente reflectante 


(PRS, Partially Reflective Surface). El diseño de dicha 


estructura periódica consiste en un array unidimensional de 


parches metálicos rectangulares sostenidos sobre un sustrato 


dieléctrico. El módulo del coeficiente de reflexión de la PRS 


(ρPRS) repercute principalmente en la magnitud de la tasa de 


radiación del modo leaky αy que se propaga por la estructura, 


por lo que su diseño es importante para determinar las 


propiedades de directividad y eficiencia de radiación máxima 


y mínima de la antena reconfigurable [2]. 


B.  Superficie de Alta Impedancia Activa 


 La FSS inferior cargada con diodos varactores, junto con 


el sustrato dieléctrico apantallado por el plano de masa, 


conforman la ya denominada superficie de alta impedancia 


(HIS) activa. Su modelo de celda unidad se presenta en la 


Fig.1-c. Al igual que en la FSS superior, un array de parches 


metálicos rectangulares constituyen la FSS sostenida sobre el 


dieléctrico, a la que se le ha añadido un gap donde se han 


colocado los diodos. La HIS activa se encarga 


fundamentalmente de permitir variar la constante de fase de 


los modos leaky en función del desfase introducido por su 


coeficiente de reflexión (ϕρHIS-ACT). Dicho desfase se controla 


electrónicamente gracias a que los diodos varactores 


introducen una capacidad de unión variable (Cj), dependiente 


de una tensión de polarización VP, tal y como podemos 


observar en la Fig.2. La variación de dicha capacidad con VP 


afecta directamente al punto de resonancia de la HIS, lo cual 


repercute en el tamaño eléctrico de la cavidad Fabry-Perot 


establecida entre la PRS y la HIS activa. Este hecho, afecta a 


la constante de fase βy del modo leaky que se excita en la 


estructura, por lo que se establece un control electrónico entre 


VP y la dirección de radiación principal θRAD mediante (1). 


 


Fig. 2. Resultados Full-Wave del desfase del coeficiente de reflexión de la 


HIS activa (ϕρHIS ACT) ante una onda incidente a frecuencia 5.5GHz, y 


ángulo de incidencia normal, en función de la capacidad de unión (Cj) 


introducida por los diodos varactores. 


III. MÉTODO DE ANÁLISIS BASADO EN UNA RED 


EQUIVALENTE TRANSVERSA 


 El método de análisis utilizado se basa en la Método de 


Resonancia Transversa (TRM, Transverse Resonance 


Method). Este método parte de la obtención y evaluación de 


un Circuito Equivalente Transverso (TEN, Transverse 


Equivalent Network) de la estructura, que en nuestro caso 


corresponde al presentado en la Fig.1-b, desarrollado para 


modos TE. Esta técnica ha sido ampliamente utilizada para el 


análisis de LWA [5,6]. La red presentada está formada por 


una cascada de admitancias en paralelo unidas por secciones 


de línea de transmisión. Las admitancias equivalentes YPRS( ky, 


LPRS) e YHIS( ky, Cj) modelan las admitancias de la PRS y la 


HIS activa respectivamente que son introducidas en el model 


TEN de nuestra estructura. Estas admitancias se han obtenido 


mediante el método propuesto en [10]. Mediante este método 


se obtiene una función racional de polos y ceros que relaciona 


la admitancia de las FSS con la constante de propagación ky a 


una frecuencia determinada, y además permite incluir la 


relación con parámetros físicos de la estructura analizada. En 


el caso de la PRS, la expresión de su admitancia equivalente 


se obtuvo en función de ky y de la longitud de los parches 


metálicos de la PRS en el eje x (LPRS), por ser éste un 


parámetro de interés para el diseño de la estructura. Para la 


admitancia equivalente de la HIS activa, además de la 







  


 


relación con ky, se introdujo la capacidad de unión Cj de los 


diodos varactores como variable independiente, la cual está 


directamente relacionada con la tensión de polarización VP. 


Esto permite el análisis de la variación de θRAD con respecto a 


Cj(VP), como se observa en el apartado siguiente, donde se 


muestran resultados obtenidos mediante el método 


desarrollado de la TRE. Por último, la admitancia YRAD(f, ky) 


modela la abertura superior de las placas paralelas y se puede 


obtener analíticamente a partir de las expresiones cerradas de 


Marcuvitz [12]. El resto del modelo de la TEN se corresponde 


con las secciones de línea de transmisión equivalentes para 


modos TE, cuya longitud eléctrica es obtenida a partir de 


teoría básica de microondas. Teniendo en cuenta el esquema 


de la Fig.1-b, la ecuación de resonancia transversa (TRE, 


Transverse Resonance Equation) se puede expresar según (2): 


 


                         0 yDOWNyUP kYkY                  (2) 


 


Dicha ecuación se resuelve mediante métodos numéricos 


y nos permite predecir la constante de propagación 


longitudinal ky del modo leaky que se propaga por la 


estructura, a una frecuencia y parámetros físicos 


determinados. 


IV. RESULTADOS 


 Resolviendo la TRE (2), se pueden obtener curvas de 


dispersión paramétricas con respecto a diferentes parámetros 


físicos de diseño. En nuestro caso, se realizó un análisis 


dispersivo, a una frecuencia de operación de 5.5GHz, para 


obtener la constante de propagación de los modos leaky con 


respecto a la variación de la capacidad de unión de los diodos 


varactores (Cj), el cual es dependiente de VP, como se ha 


comentado anteriormente, y el único parámetro reconfigurable 


electrónicamente con el que ha sido diseñado el control del 


ángulo de radiación principal de la antena. 
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Fig. 3. Curvas de dispersión a 5.5GHz con respecto a Cj. a) Tasa de 


radiación normalizada, b) Ángulo de apuntamiento. 


En la Fig.3 se muestran las curvas de dispersión que 


relacionan el ángulo de apuntamiento y la tasa de radiación de 


los modos leaky con la variación de Cj. Las dimensiones de la 


estructura también se resumen.  


 


 Cabe destacar que el diseño de las dimensiones de los 


parámetros no-reconfigurables del prototipo simulado se 


obtuvieron mediante un proceso de optimización, utilizando el 


método propuesto de la TRM, el cual perseguía como 


principal objetivo obtener el máximo rango de escaneo 


posible dentro del rango de Cj permisibles en el caso de 


utilizar diodos varactores comerciales de tipo híper-abrupto 


de GaAs modelo Aeroflex Metellics MGV 125-20-0805-2 en 


el diseño de la HIS activa. Analizando los resultados de la 


Fig.3-b, según el método de la TRM, la antena simulada es 


capaz de conseguir un rango de escaneo acotado entre θRAD = 


9deg y θRAD = 40º, oscilando la tensión de polarización en un 


rango entre VP = 20 (V) y VP = 9.2V respectivamente. El 


decrecimiento de la tasa de radiación observado en la Fig.3-a, 


conforme el ángulo de apuntamiento aumenta, se debe al 


acoplamiento existente entre la tasa y el ángulo de radiación, 


lo que es coherente con el comportamiento natural de los 


modos leaky [2]. El método demuestra una gran coherencia 


con los resultados obtenidos mediante simulación Full-Wave. 


Por último, los diagramas de radiación full-wave que se 


muestran en la Fig. 4 demuestran la capacidad de escaneo del 


haz radiado a una frecuencia de operación fija al variar Cj. 


También se exponen los valores de tensión de polarización 


asociados con cada caso de Cj, acordes según la hoja de 


especificación de los diodos comerciales antes mencionados. 
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Fig. 4. Diagramas de Radiación en Plano H a 5.5GHz para cuatro valores de 


Cj diferentes. 


V. CONCLUSIONES 


En el presente artículo se ha demostrado la capacidad de 


reconfiguración electrónica de una estructura 1D-LWA 


activa, operando a una frecuencia fija de trabajo. La 


estructura y mecanismo de radiación de la estructura se ha 


inspirado en la 1D-LWA pasiva analizada en [6], la cual se 


ha modificado, introduciendo una HIS activa cargada con 


diodos varactores, con el fin de introducir la capacidad de 


reconfiguración electrónica del ángulo de radiación a una 


frecuencia fija en este tipo de LWA. El método utilizado para 


analizar la estructura ha sido el TRM. Dicho método plantea 


una ecuación (TRE), a partir del análisis de una TEN que 


modela la estructura, que debe resolverse para determinar la 


constante de propagación de los modos leaky que se 


propagan. Gracias a la eficiencia computacional del método, 


se ha conseguido obtener un prototipo operando a 5.5GHz, 


cuyas dimensiones se han optimizado para conseguir el 


máximo rango de escaneo electrónico. El método se ha 


validado comparando los resultados con los obtenidos 







  


 


mediante simuladores full-wave comerciales que requieren de 


un mayor coste computacional. Los resultados han resultado 


poseer gran similitud a los obtenidos mediante el método 


TRM. 
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Abstract—THz band, usually defined as the spectrum region
between 0.1THz and 10THz, has attracted the interest of
researchers during last years. The reason lies in the special
interaction with matter of THz waves, which suggests several
applications in areas such as medicine, environment, security or
communications. Source and receivers for THz band have been
sufficiently improved, however, there is not a clear trend in the
design of waveguides at these frequencies. This paper shows,
through a review of several waveguides, that approaches carried
out at microwave and optical bands are not appropriated for the
THz band. In addition, two surface waveguides, which improve
the behavior obtained with common structures, are analyzed and
their advantages and drawbacks are discussed.


I. INTRODUCTION


Recent advances in sources and, specially, receivers, work-
ing at THz frequencies have allowed the emergence of several
applications for this band [1]. The unique interaction of
THz energy with matter offers the possibility of obtaining
interesting tomographies and spectral responses. Furthermore,
the wavelength size, ranging from 3mm to 30µm, implies, on
the one hand, higher resolution in imaging applications, and
on the other hand, reduction of device size.


However, THz technology is far from being a mature tech-
nology and applications at these frequencies are not enough
consolidated. This is because the absence of a structure
capable of guiding THz waves without excessive attenuation
along a defined path, as occurs in the microwaves and optical
bands. The existence of such structures would allow to im-
plement array antennas based on a single laser emisor or to
transport the sampled signal from de receiver to another point.
Moreover, a low-loss waveguide in THz could open the door
to new applications like high speed circuits.


The main problem in designing waveguides for the THz
band is the large attenuation that introduce both, conductors
and dielectrics. The high conductor losses are due to the
reduction of skin depth δ with frequency, which causes an
increment of the surface resistance Rs. The dielectric losses
are caused by their high absorbtion at THz frequencies.


If the microwaves band approach is used, i.e., confinement
of the energy inside a metallic structure, appears an increment
of losses due to different factors. One is the intrinsic increment
with frequency of conductor losses, cited above. The other one
is the reduction of the waveguide size to achieve monomode
operation, what implies more power concentration near the
metallic walls and, therefore, higher attenuation. Finally, if a
dielectric is needed by mechanical reasons, as in the coaxial
waveguide, or the microstrip line, it will also appear dielectric
losses that will contribute to have higher total losses.


If the optical band approach is used, i.e, confinement of
the energy inside a dielectric waveguide, a big amount of this
energy will be absorbed by the dielectric.


Firstly, this paper makes a review of the mainly used
microwave waveguides to observe and quantify the effects
of both, conductors and dielectrics, on the wave attenuation.
Then, surface waveguides are presented as a better solution
for THz waveguiding.


In section II the most used microwave waveguides are
analyzed and several results are given. In section III, a di-
electric waveguide is analyzed in both cases, optical approach
(confinement of the energy inside the dielectric) and surface
waveguiding (most of energy outside the waveguide). In
section IV, the recently considered wire waveguide [2]-[5]
is presented as a wide band solution for THz waveguiding.
Finally, in Conclusions section the main ideas are exposed.


II. CONVENTIONAL MICROWAVE WAVEGUIDES


Microwave waveguiding, either bulk or planar, is based
on closed metallic structures. These structures confine the
wave and transport the energy along a certain path with no
radiation losses. High conductivity of metal walls allows this
waveguides to achieve low attenuation at this frequencies. If
a dielectric is required, losses are not much higher because a
low loss tangent dielectric can be easily found at microwave
frequencies. This situation changes considerably for THz
frequencies. Six waveguides are going to be analyzed to
quantify how their behavior is deteriorated.


To achieve low loss at high microwave frequencies, rectan-
gular and circular waveguides are the most common solution.
Rectangular waveguides are usually designed with an aspect
ratio a = 2b, to maximize monomode (TE10) operation.
Theoretically this aspect ratio allows a monomode transmis-
sion between fc and 2fc, where fc is the fundamental mode
cutoff frequency. However, it is a common practise to use this
waveguide between 1.25fc and 1.9fc. Thus, high attenuation
near cutoff and high order modes propagation are avoided.
Under these conditions, ten waveguides would be necessary
to cover the whole THz band. The main features of five of
them are shown in table I. Gold (σ = 4.55 · 107 S/m) is used
for all waveguides as conductor because of its malleability.


Similarly, circular waveguides are used between 1.15fc and
1.4fc to operate only with the fundamental mode, TE11. Thus,
a total of eighteen waveguides would be necessary to cover the
whole band. Five of these waveguides, and their parameters
are shown in table II. In this case, a is the waveguide radius.







TABLE I. Rectangular Waveguides in THz Band
a(µm) fmin(THz) fmax(THz) f0(THz) α(f0)α(f0)α(f0)(dB/mm)


1778.0 0.105 0.169 0.137 0.005
406.4 0.461 0.738 0.600 0.046
101.6 1.845 2.953 2.399 0.359
40.6 4.614 7.382 5.998 1.433
25.4 7.382 11.811 9.596 2.896


TABLE II. Circular Waveguides in THz Band
a(µm) fmin(THz) fmax(THz) f0(THz) α(f0)α(f0)α(f0)(dB/mm)


1200 0.088 0.117 0.103 0.003
225 0.469 0.625 0.547 0.030
50 2.109 2.811 2.460 0.283
25 4.217 5.623 4.920 0.800
12 8.786 11.714 10.250 2.403


Clearly, the attenuation becomes very large at the highest
frequencies. This is not only by the increment of conductor
attenuation with f1/2, but also by the reduction of size with
f to achieve monomode transmission. This reduction makes
the field to have more interaction with metal walls and hence,
more losses. Therefore, it may be concluded that losses are
proportional to f3/2.


Furthermore, many waveguides with limited band are nec-
essary. Probably, highest frequencies waveguides would be
difficult to manufacture with actual technology. Finally, it
must be pointed out that rectangular and circular waveguides
are intrinsically dispersive.


The above dispersion and multiple waveguides problems
can be avoided with the use of a TEM or quasi-TEM waveg-
uide. For this reason, the following waveguide to be analyzed
is the coaxial cable. In this case, dielectric is necessary to
keep the distance between inner and outer conductor. High
permittivity dielectrics must be avoided since they imply
more proximity of the metal walls to achieve monomode
operation. Thus, polymer TPX, which has low permittivity
and one of the lowest loss tangents in THz band (ε = 2.13,
tan δ = 1.1 · 10−3 at 1THz), is selected for the present and
the following microwave waveguides.


Inner conductor radius cannot be less than a = 12µm
(bounding wires radius), since is not technologically possible.
Looking for a trade off between bandwidth and attenuation,
a ratio b/a = 1.5 is chosen, where b is the outer conductor
radius. This leads to have a maximum monomode operating
frequency of f = 2.2THz.


The computed attenuation for the monomode transmission
band is shown in Fig. 1. This figure shows that the coax-
ial waveguide attenuation is even higher than in previous
waveguides. Now the attenuation grows with f1/2 due to
the main contribution comes from conductor losses. However,
it must be highlighted that separation between conductors
is set according to the highest frequency of the monomode
operation band. Therefore, the proximity of conductors (6µm
of separation for this case) implies larger ohmic losses.


Planar technology can offer a much better resolution in
the fabrication of components. Hence, stripline or microstrip
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Fig. 1. Attenuation vs. frequency until maximum monomode frequency
(2, 2THz) for a gold coaxial cable with a = 12µm and b = 18µm , using
TPX as dielectric. The separated contributions of dielectric and conductor
losses are shown.
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Fig. 2. Attenuation vs. frequency in THz band for stripline and microstrip
waveguides. Gold is used as conductor and TPX as dielectric. The separated
contributions of dielectric and conductor losses for each one are shown.


can achieve the 10THz bandwidth with implementable dimen-
sions. In the case of a stripline with TPX as dielectric, a
distance between metal plates of 2h = 8.44µm is necessary,
using a centered strip with w = 5.23µm width and t = 0.5µm
of thickness. In the same way, for a microstrip line, the
distance between the ground plate and the strip must be
h = 6.83µm and the strip must have w = 5.23µm and
t = 0.5µm. In both waveguides dimensions are chosen for
optimal attenuation while maintaining the required bandwidth.


Fig. 2 shows attenuation calculated for both waveguides.
The stripline has the highest losses since there are two plates
surrounding the central strip and the separation between the
strip and these plates is lower than the microstrip case.
Despite these waveguides present a non-dispersive behavior
and only one waveguide is necessary to cover all the band,
their extremely high losses impossibilities their use.


Finally, the parallel plate waveguide is analyzed. This
waveguide is more a theoretical concept than a realistic guide
[6], [7]. The problem of this waveguide is the low confinement
of energy in one of the transversal directions, since there are
not side walls. However, it has been recently demonstrated that
some modifications avoid this problem. This modifications
make the waveguide feasible with results that fit enough with
analytic results [8], [9].


Two cases are going to be considered. In the first case
the parallel plate is filled with TPX, which ensures the
mechanical consistence and separation between plates. Thus,
d = 10.35µm is the maximum value for the plates separation
to achieve monomode transmission until 10THz.


For the second case, it is supposed that the waveguide is
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Fig. 3. Attenuation vs. frequency in THz band for two different parallel
plate waveguides. Gold is used as conductor in both cases. TPX refers to TPX
filled waveguide and Air refers to air filled one. The separated contributions
of dielectric and conductor losses for TPX case are also shown.


filled by air and separation between plates is achieved by
another method than the use of dielectric. By using air, the
separation of plates can be extended to d = 15µm to achieve
monomode operation in the whole THz band.


The losses of parallel plate waveguide have been calculated
and represented in Fig. 3 for both cases. The presence of
dielectric not only produces an increment of conductor losses
due to reduction of distance between plates, but also dielectric
itself introduces high losses due its high loss tangent at these
frequencies.


Obviously, the waveguide of interest is the air filled one. For
that case, losses are much better than those of other waveg-
uides, only one waveguide is needed to cover the band and
a non-dispersive behavior is achieved. Thus, narrow pulses
containing all the THz band frequencies can be transmitted.
However, if a dielectric is required, this waveguide is no
longer a good solution. The analysis of this waveguide clearly
shows how not only ohmic losses must be avoided, but also
the energy must not be confined inside a dielectric.


III. DIELECTRIC WAVEGUIDES


Dielectric waveguides do not use conductor(s) to guide
the wave along a path. Hence, ohmic losses are completely
avoided. However, radiation losses or energy coupling can
easily appear. Depending of the electrical size of the waveg-
uide, power would be more or less confined. Concretely, the
larger the waveguide, the more power is confined.


As a example of this waveguide, the planar ribbon waveg-
uide (Fig. 4) is presented. Silicon (ε = 11.9, tan δ = 1.9·10−3


at 0.9THz) [10] is used as core material, since crystalline di-
electrics are the most usual to construct dielectric waveguides.


In the optical band, the approach is to confine the wave
inside the dielectric, usually Silicon, which is practically
transparent at optical frequencies. The odd TE0 fundamental
mode is highly confined due to their electric polarization,
parallel to the waveguide surface. Furthermore, the largest
width that allows monomode transmission is used. If a Silicon
waveguide were used under these conditions to transmit THz
pulses, the width of the ribbon would be set to 2h = 4.54µm.
In Fig.5, the wide black dashed lines represent the attenuation
and the normalized group velocity for this example.


The higher the frequency the more power is confined inside
the waveguide. This means that high frequencies would be
strongly attenuated due to the high dielectric absorbtion. Also,
it should not to be forgot that this waveguide presents large


Fig. 4. Dielectric Ribbon Waveguide.
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Fig. 5. Attenuation and extension of 80% vs. frequency in THz band for
several Silicon Ribbon Waveguides of different semi-width. Extension of
power is calculated from origin of coordinates. For the case h = hmax


the mode employed is the odd TE0 mode, while rest of cases are related to
odd TM0 mode.


dispersion, as can be observed in Fig.6. Thus, narrow pulses
containing a wide spectrum will be completely distorted.


However, a more suitable behavior for THz band can be
achieved by designing the waveguide to act as a surface
waveguide. Thus, most of power travels along the external air
region. The way to proceed is to reduce its width and operate
with the TM01 mode, which electric field is orthogonal to
the waveguide surface. This makes electric field to be con-
centrated outside since displacement vector, ~D = ε ~E, must
be continuous and there is a big difference of permittivities.
Nevertheless, with this approach, the extension of power from
the waveguide surface becomes a feature to take account.
It has been considered fractional values from the maximum
semi-width for monomode transmission, hmax = 2.27µm,
to calculate both, attenuation and extension of 80% of total
power. Results are shown also in Fig. 5.


Attenuation is quite good, however, at lowest frequencies,
the extension of power from the waveguide becomes very
high. The problem is that both parameters experience a
big change along the band. This means that a low atten-
uation at highest frequencies implies a high extension of
power at lowest frequencies. Therefore, ribbon waveguide is
not a wide-band waveguide. Furthermore, dispersion is not
complectly avoided. Despite these facts, this waveguide can
achieve good behavior for a THz sub-band. For example,
using h = 0.5hmax in the 4THz-5THz band, a maximum
attenuation of 0.003dB/mm is achieved and 80% of total
power is always kept under 0.107mm with a quite little
variation of both.


IV. SINGLE METAL WIRE WAVEGUIDE


From previous sections, it can be deduced that neither the
microwave approach nor the optical approach are adequate
for guiding waves at THz frequencies. It seems that the
optimal solution for THz waveguiding with low attenuation
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Fig. 6. Group velocity vs. frequency in THz band for several Silicon Ribbon
Waveguides of different semi-width h. Extension of power is calculated from
origin of coordinates.


Fig. 7. Single Metal Wire Waveguide.


is to transport the energy along an external air medium using
a surface waveguide. In this section, the single metal wire
waveguide [2]-[5], [11]-[13], shown in Fig. 7, is presented.
This waveguide can operate as a surface waveguide in a more
homogeneous way than the ribbon waveguide.


In the single metal wire waveguide, the surface waveguid-
ing behavior is perfectly achieved by the fundamental mode:
the axial symmetric TM01. This mode has the electric field
orthogonal to the wire surface, therefore almost all the power
is carried along on the external air region. The rest of mode
patterns implies a high concentration of power inside the wire.
Consequently, these modes are extremely rapid attenuated, as
they were evanescent. For this reason, it can be concluded
that a virtual monomode transmission is achieved, no matter
the size of the wire.


Considering several radius from 25µm to 400µm, the
attenuation and radius in which 80% of the total power is
transmitted for a gold wire are calculated and shown in
figure 8. Comparing this figure to Fig.5, it can be deduced
that single wire waveguide is much more homogenous than
ribbon waveguide along the whole THz band. The radius will
be chosen as trade off between losses and power extension
required by a certain application.
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Fig. 8. Attenuation (α) and extension (r) of 80% vs. frequency in THz band
for several Gold single Wire Waveguides of different radius a. Extension of
power is calculated from origin of coordinates.


Furthermore, a difference of 0.01% between the group ve-
locities at lowest and highest frequencies is achieved. Hence,
this waveguide is really non-dispersive.


V. CONCLUSIONS


Several waveguides have been analyzed in this paper for
THz band. From this analysis it has been obtained that neither
microwave waveguides nor optical waveguides can be suitably
applied to THz frequencies. In first case, losses were mainly
produced by the extreme high ohmic losses. In the second,
the losses came from high dielectric absorbtion. The parallel
plate waveguide was the only one that was considered as a
possible solution providing that no dielectric were used.


Also in this paper it has been seen that a much better
behavior can be obtained if most of energy is guided along
the air external medium of a surface waveguide. Dielectric
waveguides can be designed to act as a surface waveguide
with very low losses and not too much extension of power.
This design may cover just a narrow band due to the fast
variation of its behavior with the frequency.


Finally, the single metal wire waveguide has been pre-
sented. This waveguide can cover a much wider band than
previous waveguide, but results are slightly worse. Thus, two
options have been studied as a solution for guiding THz
waves, one more suitable for narrow band applications and
the other one for wide band applications.
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José Javier Solvas Morcillo(1), Bazil Taha Ahmed(2)
jsolvmor@gmail.com, bazil.taha@uam.es
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Abstract—The aim of this paper is to evaluate the performance
of mobile WiMAX technology for users in a highly mobility
scenario for an operating frequency of 3.5 GHz. By utilizing
a modified version of the extended Erceg’s propagation model,
based on the introduction of Rayleigh fading due to multipath,
we have calculated the received desired power and the interfer-
ence power to obtain the statistical signal-to-interference-plus-
noise rate (as a function of mean value and variance of co-
channel interference) and the user throughput. A rural scenario
composed of a transmitting base station and users in moving
vehicles along a cell sector is proposed. The obtained results
about coverage and throughput have been simulated by a tool
built in MATLAB.


I. INTRODUCCIÓN


El término WiMAX es un acrónimo compuesto por las
palabras inglesas Worldwide Interoperability for Microwave
Access y que en castellano puede traducirse como Intero-
perabilidad Mundial para Acceso por Microondas. Esta
norma de transmisión de datos representa al estándar IEEE
802.16d/e/j/m que proporciona acceso inalámbrico de banda
ancha para terminales fijos y móviles. Este protocolo ofrece
una gran variedad de servicios, incluyendo voz, datos y con-
tenidos multimedia para bandas licenciadas y no licenciadas
comprendidas entre 2.3 y 5.8 GHz.


En este artı́culo se ha estudiado el protocolo IEEE 802.16e
comúnmente conocido como WiMAX Móvil y caracterizado
por el uso de la tecnologı́a SOFDMA (una variación de
la tecnologı́a OFDMA) [1]. En este caso, hemos analizado
las prestaciones de esta tecnologı́a enfocadas en el enlace
descendente, es decir, desde la estación base (BS) hasta la
estación móvil (MS). Estas prestaciones han sido evaluadas
mediante el análisis de la calidad de señal WiMAX y del
throughput percibidos por cada usuario móvil en un sector de
celda de 120 grados.


En este contexto, la literatura de este campo muestra varias
contribuciones que han sido publicadas en los últimos años.
Por ejemplo, Alim [2] discutió los retos sobre la cobertura y el
throughput en WiMAX móvil para la frecuencia de 3.5 GHz a
través de un estudio estadı́stico y simulaciones en tiempo real
para determinar los efectos de respuesta de su modelo de canal
con técnicas de corrección de errores de transmisión de datos
(FEC) cuando se diseña una red IEEE 802.16e. Por otra parte,
Deruyck [3] investigó las prestaciones de los sistemas basados


en el estándar 802.16e con distintos perfiles de parámetros
de su capa fı́sica y para canales de propagación reales como
pueden ser el canal Rayleigh y el modelo SUI. Por último,
se puede destacar el trabajo de Arafat [4] donde analizó la
influencia de varias tasas de datos, esquemas de codificación
y técnicas de modulación para investigar el comportamiento
de las prestaciones de WiMAX móvil.


A continuación se describirá el modelo de sistema WiMAX
que permite evaluar la cobertura y throughput haciendo uso de
una modificación sobre el modelo de propagación Erceg [5].
La novedad de este artı́culo radica en la estimación del valor
medio y la varianza de la potencia de interferencia cocanal
que puede recibir cada usuario móvil. Con estos fundamentos
el enlace descendente de WiMAX Móvil puede caracterizarse
en función del valor del ı́ndice de señal a ruido e interferencia
(SINR) para la frecuencia de 3.5 GHz.


El resto del artı́culo está organizado de la siguiente forma:
en la sección II, se presentan nociones de la capa fı́sica
de WiMAX Móvil. La sección III describe el modelo de
evaluación del sistema y las métricas de prestaciones en la
sección IV. Los resultados obtenidos son analizados en la
sección V mientras que la sección VI extrae las conclusiones.


II. LA CAPA F ÍSICA DE WIMAX MÓVIL


El estándar IEEE 802.16/WiMAX Móvil está construido
sobre los principios de la modulación OFDM, adoptando con-
cretamente el esquema de una capa fı́sica basada en OFDMA
escalable (SOFDMA) [6]. SOFDMA soporta una variedad
amplia de anchos de banda para abordar con flexibilidad
tanto la necesidad de asignación de espectro variada como
sus requerimientos de aplicación.


La Tabla I resume algunos de los parámetros más significa-
tivos de la capa fı́sica de WiMAX móvil.


Parámetro Valor
Tamaño FFT 128, 512, 1024 y 2048


Ancho de banda de canal (MHz) 1.25, 5, 10 y 20
Separación frecuencia subportadora (kHz) 10,94


Periodo de sı́mbolo útil (µs) 91,4
Tiempo de guarda 1/4, 1/8, 1/16, 1/32


Tabla I. Parámetros de la Capa Fı́sica de OFDMA.
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Figura 1. Diseño del Esquema Celular para WiMAX Móvil.


III. MODELO DE EVALUACIÓN DEL SISTEMA


A. Consideraciones Generales


En este estudio se ha propuesto un esquema celular com-
puesto por 7 clusters con 7 celdas cada uno como refleja la
Fig. 1. Por simplicidad, sólo se considerarán las estaciones
base ubicadas en las celdas centrales de cada cluster cuyas
antenas implı́citas tendrán un carácter directivo. El radio
de cada celda será de R km y variará en función de los
parámetros del sistema IEEE 802.16e. La antena de cada BS
estará montada en una torre con una altura de 30 m, operando
en condiciones NLOS, con un ancho de banda de 10 MHz por
sector y una frecuencia de operación de 3,5 GHz.


B. Balance de enlace


La Fig. 2 ilustra el procedimiento para el cálculo del
balance de enlace entre la BS y la MS de la celda de estudio
y una de las seis BS interferentes.


Las expresiones del nivel de señal S e interferencia I que
recibe una MS son las siguientes:


S = PTX +GTXθ1
+GRXmax − LPS (1)


In = PTX +GTXθ3
+GRXθ2


− LPIn
(2)


donde:
• PTX es la potencia transmitida por la BS de la celda de


estudio;
• GTX and GRX son las ganancias de la antena de la BS


de la celda de estudio y la MS, respectivamente;
• LPS


es la pérdida de propagación entre la BS de estudio
y la MS;


• LPIn
es la pérdida de propagación causada por la BS


interferente sobre la celda de estudio.


C. Modelo de Propagación


Se empleará una versión modificada sobre el modelo de
Erceg extendido [5] para evaluar las caracterı́sticas de pro-
pagación en el medio inalámbrico.
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Figura 2. Esquema Reducido entre la Celda de Estudio y una Celda Cocanal.


Las pérdidas debido a la trayectoria de propagación del
modelo de Erceg están dadas por la siguiente ecuación:


PL = PLErceg +XRy + Lg + σshQ
−1 (α) (3)


Con respecto a la ecuación (3):
• PLErceg


es la pérdida de camino de Erceg [5];
• XRy representa el margen de desvanecimiento Rayleigh


debido al multicamino. Su valor es 3 dB;
• Lg hace referencia a la pérdida por cristal del vehı́culo


de la MS. Presenta un valor de 6 dB a una frecuencia de
3,5 GHz;


• σsh es la desviación estándar de shadowing que, para
una zona rural, tiene un valor de a 5 dB, y;


• Q−1 (α) denota la función gaussiana evaluada sobre un
intervalo de confianza α igual al 99%.


D. Modelo de Interferencia Cocanal


El estudio de la propagación de la interferencia I en
este sistema se ha realizado considerando que la potencia
de interferencia cocanal puede tener una interpretación es-
tadı́stica en función del su valor medio E(I) y su varianza
V ar(I).


Las ecuaciones (4) y (5) son los estadı́sticos que permiten
modelar la interferencia cocanal sobre la celda de estudio.
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Donde:
• β = ln(10)/10;
• σ es la desviación estándar efectiva del shadowing usado


para representar el incremento de interferencia debido
a la correlación dada entre las BSs y los caminos de
propagación hacia la MS como muestra la ecuación (8);


• N es el número de BSs cocanales a la celda de estudio;
• Cdo es el coeficiente de correlación de shadowing entre


emplazamientos reflejado en la ecuación (8).


E. Desvanecimiento Multicamino y Efecto Doppler


En este escenario de simulación se ha tenido en cuenta el
efecto del desvanecimiento Rayleigh producido como con-
secuencia de la señal de interferencia constructiva y des-
tructiva recibida por la MS a través de múltiples caminos.


Además, el parámetro Doppler también ha sido incluido en
el sistema con el objetivo de proporcionar información sobre
la tasa de desvanecimiento del canal según la velocidad de la
MS a partir de la ecuación (9):


fd = fc
vMS


c
(9)


IV. MÉTRICAS DE PRESTACIONES PARA WIMAX MÓVIL


La estimación de las prestaciones de una trans-
misión/recepción WiMAX Móvil se ha realizado teniendo en
cuenta dos magnitudes especı́ficas de un sistema de comunica-
ciones, como son la SINR y el throughput. A continuación
se caracterizarán ambos términos.


A. SINR por Subportadora


La ecuación (10) muestra la SINR instantánea de la
subportadora n-ésima de una MS que está conectada a la BS
de estudio y que es utilizada para definir la calidad de servicio
recibida por cada usuario en una celda.


SINR = 10 log10


(
Ssc
WiMAX


P sc
N + IscWiMAX


)
(10)


IscWiMAX =
(
E [I] +Q−1 (α)


√
V ar


)sc
WiMAX


+ IICI (11)


Los parámetros de la ecuación anterior son los siguientes:
• S es la potencia WiMAX recibida por subportadora en


cada MS;
• PN es el ruido térmico por subportadora como función


del ancho de banda del sistema y del factor de ruido;
• ICI es la interferencia entre portadora debida al efecto


Doppler entre las subportadoras WiMAX [1]. El cálculo
del valor de ICI se muestra en las ecuaciones (12) y (13).


SINRm =


∣∣∣∣ sin(π∆)


Nsin( π
N △)


∣∣∣∣2
1−


∣∣∣∣ sin(π∆)


Nsin( π
N △)


∣∣∣∣2 + 1
SINRs


(12)


ICI = 10−SINRm/10 (13)


Con respecto a estas últimas ecuaciones:
• SINRm es la SINR de WiMAX móvil con la interfe-


rencia entre portadora ICI;


• △ es la relación entre la frecuencia Doppler fd y la
frecuencia de separación entre subportadora fsp;


• N es el número de subportadoras, en este caso, 1024;
• SINRs es la SINR para un usuario estacionario.
En nuestras simulaciones para cada MS todas las SINR


instantáneas de las subportadora de datos del burst del enlace
descendente son recopiladas según el modo de asignación DL
PUSC, y consideradas como una única SINR efectiva.


B. Throughput por Usuario Móvil


A través de la SINR podemos seleccionar el esquema de
modulación y codificación (MCS) para cada usuario móvil y,
por tanto, agrupar la información necesaria para determinar
el throughput recibido por cada MS en un instante dado.


La Tabla II muestra las velocidades de enlace requeridas
según el umbral de SINR para evaluar en cada instante
de tiempo el throughput neto recibido por cada estación de
usuario.


En nuestro simulador el throughput neto por usuario ρ es
calculado siguiendo la cuación 14:


ρ = log2 M ·Nds ·
1


Ts
·RFEC ·RRS ·


1


1 + Tg
· DL


DL+ UL
(14)


donde:
• M representa el order de modulación usado;
• Nds es el número de subportadoras de datos igual a 720;
• Ts es el tiempo de sı́mbolo útil equivalente a 91,4 µs;
• RFEC hace referencia a la tasa de codificación FEC;
• RRS representa la tasa de codificación Reed-Solomon


con un valor de 223/255 y;
• 1


1+Tg
· DL
DL+UL representa la atenuación causada por el


tiempo de guarda y el tiempo de downlink útil sobre el
tiempo total, que es del orden del 60% para el caso peor.


V. RESULTADOS NUMÉRICOS


La Tabla III muestra los parámetros de nivel de sistema
usados para procesar resultados sobre un entorno rural. En
este contexto hemos asumido que la potencia de transmisión
es 40 dBm por sector de celda y que la altura de la antena
del receptor móvil es 2 metros.


Modulación Tasa de Código Umbral de SINR (dB)
QPSK 1/2 3.5


3/4 6.5
16QAM 1/2 9
16QAM 3/4 12.5
64QAM 2/3 16.5
64QAM 3/4 18.5


Tabla II. Niveles MCS y SINR con Turbo Códigos (CTC).


Variables Escenario rural
Altura de antena BS (m) 30
Altura de antena MS (m) 2


Ganancia de antena MS (dBi) 0
Desviación estándar de shadowing (σsh) (dB) 5


Confianza (%) 99
Coeficiente de correlación entre emplazamientos (Cdo) 0,5


Ancho de haz de antena BS (◦) 120


Tabla III. Parámetros Usados en las Simulaciones.
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Figura 3. SINR efectiva puntual con respecto a las interferencias de las BSs
cocanales para una velocidad de usuario de 100 Km/h.
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Figura 4. Throughput puntual del enlace descendente para una velocidad
de usuario de 100 Km/h.


En primer lugar, estudiaremos el caso de una estación móvil
que se desplaza a una velocidad de 100 Km/h sobre la celda
de estudio.


La Fig. 3 y la Fig. 4 representan la SINR del enlace
descendente y el throughput por usuario para un ancho de haz
de la antena de transmisión de 120 grados. Se puede observar,
que para una velocidad de 100 Km/h todos los esquemas de
modulación son soportados alcanzando un rango máximo de
cobertura de 1217 metros y una variación de throughput desde
16,2 Mbps hasta 3 Mbps.


Ahora, cuando la velocidad es incrementada a 300 Km/h,
la Fig. 5 muestra una variación del rango de cobertura con
un valor de 1201 metros con una pérdida de dos órdenes
de modulación (64 QAM CTC 3/4 y 64 QAM CTC 2/3).
Por otra parte, el throughput de la Fig. 6 decrece un 33%
en comparación con la Fig. 4 siendo admitidos sólo las 4
velocidades correspondientes a QPSK y 16QAM.


Por tanto, de las figuras anteriores se puede deducir que
una variación de la velocidad de 200 Km/h produce una
reducción de la SINR del 38% para distancias cercanas a la
BS. Además, la eficiencia espectral también se ve reducida de
un valor de 1.653 bps/Hz (64 QAM 3/4 para un usuario a 100
Km/h) a 1.102 (16 QAM 3/4 para un usuario a 300 Km/h),
que supone un 33.3% de reducción debida a 2 cambios de
velocidad de enlace.


VI. CONCLUSIONES


Los resultados simulados permiten evaluar la cobertura y
el throughput para un enlace WiMAX Móvil a una frecuencia
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Figura 5. SINR efectiva puntual con respecto a las interferencias de las BSs
cocanales para una velocidad de usuario de 300 Km/h.
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Figura 6. Throughput puntual del enlace descendente para una velocidad
de usuario de 300 Km/h.


de 3,5 GHz.
Para un entorno rural y una serie de parámetros de la capa


fı́sica de WiMAX se han obtenido valores para cuantificar la
calidad de servicio de la señal WiMAX sobre un usuario móvil
a las velocidades de 100 y 300 Km/h. En estas circunstancias,
el rango de cobertura ha superado los 1000 metros y los
valores de throughput han oscilado entre 16,53 Mbps para
64QAM 3/4 y 3.67 Mbps para QPSK 1/2.
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Abstract—Millimeter-wave radar sensors offer significant ad-
vantages over systems operating at lower frequencies, suchas
transmitting large bandwidths while keeping compactness and
cost-effectiveness. The implementation of these systems usually
requires to resort to integration of heterogeneous technologies,
which is a key issue addressed in this paper. A 100-GHz
high-resolution FMCW (Frequency-modulated continuous-wave)
radar is presented, which comprises both commercial-off-the-
shelf (COTS) and designed-specific microstrip circuits involving
different technologies in its development: digital signalgener-
ation, microstrip designed circuits, waveguide components, etc.
An experimental setup has been used to assess its performance.


I. I NTRODUCTION


In the last decades, the interest on sensors at millimeter-
wave band has increased significantly. A performance im-
provement is generally associated with the operation at mil-
limeter wavelengths as it allows the use of large bandwidths.
The commercial exploitation of this band has led to the
availability of a broad range of commercial components.
Thus, low-cost, compact and portable systems can be readily
developed.


Among the most interesting applications at this range of
frequencies, it is worth mentioning the adaptive cruise control
(ACC) in automotive radars that enhances the driving safety,
commonly located at 24-GHz and 77-GHz ISM bands [1]–
[3]; environmental monitoring and cloud profiling radars [4];
Foreign Object Debris (FOD) detection on airport runways
[5]; or, SAR (Synthetic Aperture Radar) and ISAR (Inverse
Synthetic Aperture Radar) imaging for automatic target recog-
nition (ATR) and classification techniques [6]–[8].


Regarding imaging sensors, another upcoming application
is stand-off detection for homeland security in both civil and
military critical assets. To this end, two types of systems are
currently deployed: passive and active systems, respectively
called radiometers and radars. The former retrieve the contrast
in temperature between the background and the target and the
associated difference in emissivity [9]. Consequently, their
performance is highly dependent on the characteristics of a
particular scenario. However, not requiring a radiating source
is an important advantage since they become compact and
do not require radiation exposure. The latter are based on
transmitting a signal and processing the target reflections.
The larger the transmitted bandwidth, the higher the range
resolution of the radar, resulting in an improved capability
of target discrimination. Furthermore, certain materials, such
as paper or clothes, become highly transmissive as frequency
rises [10]. Taking advantage of these properties, the detection


of concealed objects under clothes would be possible. A well-
known example of active system is presented in [11], [12], in
this case, operating at the submillimeter-wave band.


At these wavelengths, the leading strategy for power gener-
ation is frequency conversion and multiplication. The reason
behind this fact is that sources are the most difficult com-
ponents to realize as frequency of operation increases. Up-
conversion from microwaves is carried out by mixers and
frequency multipliers [13], even up to the submillimeter-
wave bands [14]. This is the main reason why different
types of technology are involved in the development of these
systems. Therefore, this paper addresses the key challengeof
integrating such heterogeneous technologies in the implemen-
tation of state-of-the-art radar sensors. In particular, this work
corresponds to the initial stages of a broader project, which
consists of the design and development of active sensors
at 100 and 300 GHz, attending to economic constraints
and availability of commercial components, intended for two
distinct applications: ISAR imaging and stand-off detection
for security tasks.


The remainder of this paper is organized as follows. Section
II discusses the different types of technologies used in the
aforementioned systems. Section III presents an example of
radar system working at 100 GHz and Section IV includes the
results of an experimental setup to be used in a calibration
process. Finally, conclusions are drawn in Section V.


II. T ECHNOLOGIES INVOLVED IN RADAR SENSORS AT


MILLIMETER WAVELENGTHS


This section deals with the description of active sensors,
in particular FMCW radars, and the technologies commonly
used in their different subsystems. These sensors provide
interesting advantages such as low peak power and, conse-
quently, low probability of interception and low interference
with other systems. FMCW radars are usually based on solid-
state devices, which are endurable, cheap and considerably
small. As a consequence, these sensors can be fully integrated
[3], [7] or implemented with discrete components [12].


Fig. 1 shows a generalized block diagram for FMCW
radars. These systems can be easily divided into three separate
parts, which will be described in the following subsections.


A. Digital electronics


Direct digital synthesis (DDS) is the technique used to
generate a FMCW or chirp signal. It is an alternative to
signal generation by means of voltage-controlled oscillators
(VCO), which overcomes the well-known lack of linearity
of VCO frequency sweeps. Hence, by using this module, a







Fig. 1. Generalized FMCW block diagram.


good linearity of the ramp waveform is ensured as well as
versatility for signal parameters reconfiguration. In addition,
direct digital synthesizers can also provide the reference
signal for a phase-locked loop (PLL), which generate at its
output a frequency-multiplied replica of the input signal.This
configuration has been already used by [15], among other
authors.


Regarding the receiver, the digital electronics subsystem
also includes the data acquisition and display on a conven-
tional personal computer (PC). Precisely, the implementation
of complex digital signal processing algorithms is possible
because of the high computational power of modern PC. With
the aim of improving the system features, application-specific
signal processing algorithms can be used.


B. Microwave subsystem


The microwave subsystem comprises RF circuitry up to 20-
30 GHz in both transmitter and receiver. Planar technologies,
such as microstrip, stripline or coplanar waveguide (CPW),
have made the integration of a big number of components
possible in circuits of highly reduced dimensions. In this
context, the development of monolithic microwave integrated
circuits (MMIC) or low-temperature co-fired ceramics (LTCC)
have meant a significant breakthrough. Currently, plenty of
commercial microwave components are available, easing the
design of ad hoc complex circuits or subsystems.


C. Millimeter-wave subsystem


The millimeter-wave subsystem is composed of all of the
components operating above 30 GHz. Frequency multiplica-
tion and amplification are the key tasks of this subsystem.
At these frequencies, the components required to perform the
aforementioned tasks are usually designed and implementedin
waveguide technology as it is beneficial in terms of losses and
maximum power handling. However, it should be noted that
medium power and low-noise commercial amplifiers do exist
up to 100 GHz, which results in great difficulties to obtain
certain power levels at higher frequency bands. Optimization
in the design of frequency multipliers is therefore crucialas
well as in the design of mixers, the basic component of the
de-chirping module. Nevertheless, recent advances in research
have unveiled that Indium-Phosphide (InP) and Galium-
Nitride (GaN) high electron mobility transistors (HEMT) are
the future key for design of amplifiers up to submillimeter-
wave bands [16].


Lastly, the configuration of the antenna subsystem is highly
application-dependent, ranging from rather simple setupssuch
as two parallel horn antennas used for ISAR imaging [6] to
mechanically complex scanning units [12] or integrated multi-
pixel arrays [17].


III. D ESIGN OF A100-GHZ RADAR SYSTEM


This section presents a radar system developed for imaging
applications; in particular, ISAR of scaled models for ATR
and imaging for stand-off detection of weapons or explosives
in security check points. It is a high-resolution FMCW radar,
composed of both commercial-off-the-shelf (COTS) and low-
cost designed-specific components. The block diagram of the
proposed system is presented in Fig. 2, which has been divided
into three parts as done in Fig. 1.
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Fig. 2. Detailed block diagram of a 100-GHz radar system.


A commercial DDS is used to generate a chirp signal,
ramping from 0.5 to 1 GHz in a maximum repetition interval
T=1.5 ms, which is transmitted throughout the microwave
subsystem. In particular, this subsystem includes all of the
components operating up to 18 GHz. Some of those circuits
have been designed in microstrip technology, making use
of a commercial CuClad substrate (εr=2.17, h=0.254 mm).
Afterwards, they have been manufactured and measured to
assess its performances before being integrated with the rest
of the components in a compact module, which is shown in
Fig. 3.


Fig. 3. Microwave subsystem module.







At the output of the microwave subsystem, the chirp signal
is located at 15.9-17.4 GHz and its bandwidth has been
increased in 1 GHz, from 0.5 to 1.5 GHz. That is traditionally
known as the narrowband to broadband conversion technique.
Then, this signal is fed to the x6 multiplier, the first component
of the waveguide-implemented millimeter-wave subsystem.
After being multiplied and amplified, the signal ramps over
a bandwidth of 9 GHz (95.4 - 104.4 GHz), with a power
level of ∼8-10 dBm. Fig. 4 shows a photograph of the radar
system, indicating once again the different technologies that
have been used, according to Fig. 1.


Digital
electronics


Microwaves


Millimeter
wavelengths


Fig. 4. Photograph of the radar system at 100 GHz.


The antenna subsystem configuration corresponds to ISAR
application. A more complex antenna subsystem, based on a
set of mirrors and apertures, will be required for the stand-
off imaging application in order to focus the transmitted beam
upon the different targets. The de-chirping module is basically
composed of a low-noise amplifier and a balanced mixer,
which generate an IF signal by mixing the reflected signal
from the targets with a sample of the transmitted chirp. The
aforesaid signal contains the beat frequencies corresponding
to the different targets, which permits to obtain the range
profile of the scenario by a digital filter bank implemented
via an N-point FFT (Fast Fourier Transform) processing. The
transmitted bandwidth results in a theoretical range resolution
of 1.67 cm, calculated by the well-known expression:


∆R =
c


2B
(1)


wherec is the speed of light andB is the signal bandwidth.
This expression assumes that the resolution bandwidth is 1/T,
corresponding to the difference between maximums of two
adjacent FFT bins. The intended ranges are up to 15 m, being
able to detect targets of RCS below 2·10−4 m2. To sum up,
Table I details the radar performance features.


Transmitted power (Pt) 8-10 dBm


Bandwidth (B) 9 GHz


Range (R) for RCS=2·10−4 m2 Up to 15 m


Maximum chirp period (T) 1.5 ms


Minimum range resolution (∆R) 1.67 cm


Receiver noise figure (NF) 4.3 dB


Horn antenna half-power beamwidth (HPBW) 12◦


Table I. Design parameters of the system at 100 GHz


IV. EXPERIMENTAL SETUP FOR SYSTEM CALIBRATION


It should be noted that the availability of measurement
equipment at 100 GHz is currently not widespread. However,
it is possible to use the radar data indirectly as a source
of information of the transmitted signal quality and receiver
performance. The difference between the experimentally mea-
sured range resolution and the theoretically derived valueis
an indirect indicator that can overcome the lack of direct RF
measurements. More precisely, a simple experimental setup
has been used to evaluate the performance of the developed
system. The scenario comprises a 7-mm radius metallic sphere
(RCS=1.539·10−4 m2), which has been hung by using a
thread Fig. 5. The results are presented in Fig. 6. It shows
the FFT of the IF signal spectrum, using 20-MHz sampling
frequency and 1.5-ms duration Hanning window.


R=7mm


Fig. 5. Experimental setup.


In view of the measured data, a 152-kHz signal is readily
detected with signal-to-noise ratio higher than 15 dB, which
correspond to the sphere located at 380 cm (Fig. 5). This
experiment has been repeated for the same sphere located
at different distances from the radar in order to measure the
maximum range of the system (Fig. 7). Results show that it
is possible to detect this sphere up to 15 m. Additionally, the
experimental range resolution (6-dB main lobe bandwidth)
results in 3.60 cm, which is quite similar to the theoretical
value of 3.33 cm. The difference between the experimental
and the theoretical value is due to amplitude non-linearities
of the transmitted waveform, which results in an amplitude
modulation with a consequent main lobe broadening. Taking
into account the obtained results, a calibration process is







required in the digital signal processing subsystem in order to
compensate these unwanted effects.
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Fig. 6. IF signal spectrum (NF F T =65536 points).
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Fig. 7. Sphere located at different positions.


V. CONCLUSION


This work comprises the initial stages of a broader project,
which consists of the design and development of active sen-
sors at 100 and 300 GHz, attending to economic constraints
and availability of commercial components, for ISAR imaging
and stand-off detection for security applications. The design
and performance of a 100-GHz prototype has been presented
as well as the encouraging experimental results that have been
already obtained.
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Resumen—In this paper, we present a GPU-based solver of
the Fast Multipole Method (FMM) applied to acoustic scattering.
The GPU tackles computing-bound steps of the FMM while the
CPU handles a memory-bound step. Some results of acoustic
pressure distribution on a sphere and on an airplane are shown
in this work. In addition, the performance of the proposed solver
is measured on a PC with a NVIDIA GTX 480 GPU. Finally,
some energy efficiency results are presented. Time to solution and
energy consumption are reduced about an order of magnitude
compared to our optimized parallel CPU solver.


I. INTRODUCCIÓN


En la actualidad existen requisitos cada vez más estrictos
sobre el ruido producido por las aeronaves [1]. Como conse-
cuencia, el empleo de herramientas de modelado y predicción
de la dispersión acústica permite incrementar considerable-
mente la eficiencia del proceso de producción.


El método de elementos de contorno (BEM) [2] resulta
muy robusto para la resolución de problemas de dispersión.
Como contrapartida, el coste computacional puede resultar
en un factor limitante debido a que es necesario resolver un
sistema de N ecuaciones con N incógnitas, donde N crece
en proporción a la superficie acústica del objeto dispersor. La
resolución del mencionado sistema tiene asociado un coste
temporal O


(
N3


)
y un coste en memoria O


(
N2


)
. Mediante


el uso de algoritmos iterativos, el coste temporal se reduce
a O


(
N2


)
por iteración, lo que puede seguir siendo excesivo


en problemas grandes de interés práctico. Tanto el método
de los multipolos rápidos (FMM) [3] como su versión mul-
tinivel (MLFMA) [4] permiten calcular el producto matriz-
vector, requerido por iteración, de manera muy eficiente y
sin afectar significativamente a la precisión de los resultados.
El coste temporal por iteración se reduce a O


(
N1,5


)
y a


O (N log (N)) al emplear FMM y MLFMA, respectivamente.
Durante los últimos años, el interés por los aceleradores


hardware aplicados a la resolución de problemas cientı́ficos
ha crecido de forma notable. De entre los distintos tipos de
aceleradores hardware, destacan especialmente los procesa-
dores gráficos (GPU) con capacidades para la computación
de propósito general. Este tipo de GPU ha propiciado la
aparición de un nuevo campo en la investigación, denominado
GPGPU [5], en el que se han logrado resultados notables para
distintos tipos de problemas [6].


En este artı́culo, se analiza el método utilizado para obtener
una herramienta capaz de resolver problemas de dispersión
acústica que aprovecha tanto la potencia de cálculo de los


procesadores gráficos como la flexibilidad de las CPU. Con
este trabajo se persiguen dos objetivos principales, reducir
considerablemente el tiempo de resolución de los problemas
(tiempo de respuesta) y mejorar sustancialmente la eficiencia
energética. El primero de los objetivos permite ampliar el
espectro de problemas abordables por estaciones de trabajo
personales, sin necesidad de recurrir a “clusters” de altas
prestaciones. El segundo de los objetivos se centra en la re-
ducción de la energı́a necesaria para resolver un determinado
problema, teniendo en cuenta los dos factores presentes en el
consumo eléctrico, tiempo y potencia.


II. FMM UTILIZANDO ACELERACIÓN HARDWARE


Si bien existen varios lenguajes orientados a la programa-
ción de propósito general sobre GPU, destacan especialmente
CUDA [7] y OpenCL [8]. El primero es especı́fico para las
GPU de NVIDIA, mientras que el segundo es un estándar en
el que cada fabricante proporciona un compilador con soporte
para sus propias GPU. Para llevar a cabo la implementación
del método presentado en este artı́culo, se ha decidido trabajar
con CUDA, ya que ofrece un rendimiento superior en los
procesadores gráficos de NVIDIA, que han sido los utilizados
en este trabajo.


Fig. 1. Flujo de ejecución habitual del FMM en CPU.







Fig. 2. Descomposición funcional del FMM usando CPU y GPU.


De entre las distintas decisiones de diseño del algoritmo,
destaca especialmente la división del trabajo ideada. Habi-
tualmente, las distintas etapas que conforman el algoritmo
FMM [3] se ejecutan en orden, una detrás de otra, como se
muestra en Fig. 1. Sin embargo, en este trabajo, se ha decidido
utilizar una descomposición funcional que permite realizar
de forma simultánea la traslación (en CPU) y el cálculo de
las interacciones cercanas (en GPU), como se muestra en
Fig. 2. De esta forma, se logra un aprovechamiento eficaz de
los recursos disponibles. Todos los pasos del FMM que son
intensivos en computación (interacciones cercanas, agregación
y desagregación) se llevan a cabo aprovechando la potencia
de la GPU en el cálculo en punto flotante. Por su parte, el
paso que es especialmente intensivo en memoria (traslación)
se lleva a cabo en la CPU con el objetivo de aprovechar
la memoria principal, de mayor tamaño que la memoria de
vı́deo, y las cachés propias de la CPU.


También merece la pena destacar el esfuerzo llevado a cabo
para balancear la carga de trabajo entre la CPU y la GPU,
para lo que se ha empleado un modelo que permite estimar a
priori el tiempo por iteración y que se refleja en la siguiente
expresión:


Tit(N) ≈ Ta(N) + max (Tt(N), Tc(N)) + Td(N), (1)


donde Tit(N) representa el tiempo por iteración para un
problema con N incógnitas o elementos. Por su parte, Ta,
Tt, Tc y Td representan el tiempo invertido en llevar la cabo
la agregación, la traslación, el cálculo de las interacciones
cercanas y la desagregación, respectivamente. El tiempo aso-
ciado a cada fase se estima teniendo en cuenta el número
de operaciones que conlleva (dependiente del tamaño de los
grupos [9]) y el tiempo necesario para llevar a cabo una
operación (dependidente del hardware y obtenido mediante
datos empı́ricos). De esta forma, al buscar el tamaño de los
grupos que proporciona el menor tiempo por iteración, se
alcanza también un balanceo de carga entre CPU y GPU al
minimizar la diferencia entre Tt y Tc.


Finalmente, los algoritmos desarrollados en CUDA para
su ejecución sobre GPU se han diseñado prestando especial


atención a la implementación y la codificación de los mismos.
Todas las funciones o “kernels” trabajan con un particionado
de grano fino (elemento a elemento), lo que tiene como
objeto minimizar el número de hilos que permanecen ociosos.
Asimismo, el número de hilos y de bloques (ver [10]) se
ha seleccionado cuidadosamente para cada función, buscando
mejorar los tiempos de cada fase. De esta forma, se ha
desarrollado una aplicación masivamente paralela en la que
cientos de miles de hilos trabajan de forma concurrente.


III. RESULTADOS


En esta sección, se muestran resultados relativos a la
dispersión acústica de dos geometrı́as tridimensionales y,
posteriormente, se realiza un estudio detallado del tiempo
de ejecución para los problemas seleccionados, analizando la
ganancia con respecto a una implementación paralela para
CPU y prestando atención a la eficiencia energética. Para
llevar a cabo la experimentación presentada en este trabajo, se
ha utilizado un computador personal equipado con una CPU
Intel Core i7 920 [11] y una GPU NVIDIA GTX 480 [12].


Fig. 3. Presión acústica en un A300 con dos fuentes puntuales de ruido.


El primero de los objetos analizados es un modelo a escala
1:1 de una aeronave Airbus de la serie A300. Este modelo
se ha utilizado para obtener la distribución de la presión
acústica a dos frecuencias diferentes, 500Hz y 1 kHz. Para
ello, se han empleado dos mallas diferentes basadas en facetas
triangulares, la primera con 533 176 elementos (500Hz) y la
segunda con 2 132 704 elementos (1 kHz). En ambos casos,
se ha fijado como condición de parada un error residual
ε ≤ 10−2, lo que implica un total de 96 y 158 iteraciones para
500Hz y 1 kHz, respectivamente. El ruido generado por los
motores se ha modelado como dos fuentes puntuales situadas
debajo del ala izquierda. En Fig. 3 se muestra la parte real de
la presión acústica sobre la superficie de la aeronave para el
caso de dos fuentes puntuales de ruido a 500Hz.


El segundo de los objetos analizados es una esfera de
4m de diámetro que ha sido iluminada con una onda plana
a dos frecuencias diferentes, 4 kHz y 8 kHz. Para ello, se
han empleado dos mallas, la primera de ellas con 750 004
elementos (4 kHz) y la segunda con 2 999 428 elementos
(8 kHz). Para ambos casos, se ha requerido un error residual
ε ≤ 10−3, lo que supone un total de 11 y 13 iteraciones para
4 kHz y 8 kHz, respectivamente. En Fig. 4, se muestra la parte







Fig. 4. Presión acústica en una esfera iluminada por una onda plana.


real de la presión acústica sobre la superficie de la esfera para
el caso de una onda plana a 8 kHz.


A300 (N = 533 176) A300 (N = 2132 704)
Iteración Total Iteración Total


CPU 54,5 5 347,0 401,3 64 201,6


CPU + GPU 4,4 440,8 32,3 5 218,7


Tabla I. Tiempo de ejecución para la aeronave (en segundos).


Esfera (N = 750 004) Esfera (N = 2999 428)
Iteración Total Iteración Total


CPU 87,0 1 125,8 641,5 9 634,5


CPU + GPU 6,8 100,2 50,0 815,7


Tabla II. Tiempo de ejecución para la esfera (en segundos).


En Tabla I y Tabla II se muestran los tiempos de ejecución
de los problemas analizados para la aeronave y la esfera,
respectivamente. En ambos casos, se muestra tanto el tiempo
por iteración como el tiempo total (tiempo hasta la solución), y
se compara el tiempo de la solución propuesta en este trabajo
con una solución paralela optimizada para CPU (capaz de
aprovechar todos los núcleos). Merece la pena destacar la
notable diferencia en los tiempos de ejecución, puesto que
la implementación basada en el uso de aceleración hardware
es capaz de reducir los tiempos en un orden de magnitud
respecto de la implementación optimizada para CPU.


A300
(N = 533 176) (N = 2132 704)


CPU
Tiempo [s] 5 347,0 64 201,6


Potencia [W] 263


Energı́a [MJ] 1,41 16,89


CPU + GPU
Tiempo [s] 440,8 5 218,7


Potencia [W] 425


Energı́a [MJ] 0,19 2,22


Tabla III. Consumo de energı́a para las mediciones con la aeronave.


En Tabla III y Tabla IV, se lleva a cabo un estudio de la
eficiencia energética de la solución presentada en este trabajo
frente a la implementación optimizada para CPU. Para obtener


Esfera
(N = 750 004) (N = 2999 428)


CPU
Tiempo [s] 1 125,8 9 634,5


Potencia [W] 263


Energı́a [MJ] 0,30 2,53


CPU + GPU
Tiempo [s] 100,2 815,7


Potencia [W] 425


Energı́a [MJ] 0,04 0,35


Tabla IV. Consumo de energı́a para las mediciones con la esfera.


los resultados de potencia, se ha medido la tensión en la toma
utilizada y posteriormente se ha medido la corriente. Para
medir la corriente, se ha empleado un multı́metro intercalado
en serie en el propio cable de alimentación del computador.
Es especialmente destacable el hecho de que el consumo
energético de la solución propuesta sea unas 7 veces mejor
que en el caso de la implementación optimizada para CPU,
a pesar de que el equipo con la GPU activa demanda 162W
más de potencia.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se presenta una versión del método de
los multipolos rápidos (FMM), preparada para aprovechar
la aceleración hardware proporcionada por los procesadores
gráficos, con aplicación en problemas de dispersión acústica.
Los resultados computacionales obtenidos se comparan contra
una implementación optimizada para CPU, logrando una
mejora de un orden de magnitud en el tiempo de solución.
Además, pese al alto consumo de la aceleradora gráfica
utilizada (NVIDIA GTX 480), la eficiencia energética de la
solución propuesta se demuestra mediante varias mediciones
que reflejan una reducción en el consumo eléctrico de unas
7 veces frente a la implementación optimizada para CPU. De
esta forma, la solución presentada ha permitido generar una
herramienta de gran utilidad en aplicaciones de control de
ruido, capaz de resolver problemas de gran tamaño en tiempos
reducidos sin la necesidad de recurrir a costosos “clusters” de
altas prestaciones.
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Resumen- In this paper, the impact of the nonlinear 
characteristic of the varactor capacitance on the 
intermodulation distortion (IMD) profiles of voltage controlled 
impedance transformation networks, is presented. A test set-up 
for dynamically measuring the Taylor series expansion 
coefficient is proposed, able to be extended to the evaluation of 
load-based envelope tracking transmitters (ET). An antiseries 
or back-to-back cathode configuration was implemented in 
order to minimize the IMD contribution. Measurements and 
simulations with a two tone signal validate this proposed 
topology for applications in high efficient load-modulated 
power amplifiers. 


I. INTRODUCCIÓN 


En el escenario de los transmisores inalámbricos 
modernos, los ingenieros que diseñan los sistemas de RF 
trabajan activamente en la difícil tarea de dar solución al 
compromiso entre eficiencia y linealidad. Con el objetivo de 
alcanzar un 50% de eficiencia promedio, y al mismo tiempo 
cumplir los rigurosos requerimientos espectrales de los 
sistemas multinivel y multiportadora, se están introduciendo 
nuevas arquitecturas a nivel de sistema donde los 
amplificadores de potencia (AP) de RF deben ser diseñados 
teniendo en cuenta la estadística de la envolvente, basándose 
en un control preciso a nivel de dispositivo. 


Los diodos varactores ha sido propuestos para ser 
utilizados en redes de impedancia de carga controladas 
electrónicamente en aplicaciones de “envelope tracking “ [1] 
o en el control de los “sweet-spot” [2]. Más recientemente se 
han utilizado en el diseño de amplificadores de potencia 
paramétricos [3], donde los varactores son excitados por una 
fuente de señal a una frecuencia determinada, con el objetivo 
de generar una resistencia negativa o actuar como un 
elemento mezclador. En estos casos y en otros diseños 
disponibles en la literatura, el uso de una reactancia 
controlada puede ayudar a la mejora de la eficiencia de los 
sistemas, y al mismo tiempo resolver algunos problemas 
críticos de implementación de hardware, como es el caso de 
los elevados niveles de señal de envolvente en transmisores 
ET modulados por drenador. Sin embargo, la naturaleza no 
lineal de estos dispositivos puede influir en la distorsión 
residual de un transmisor si no se ha tenido en consideración 
al aplicar determinadas técnicas de predistorsión digital.    


Se han propuesto algunas topologías que utilizan dos 
varactores, como es el caso de las configuraciones antiserie y 


antiparalelo, con el objetivo de minimizar estos efectos de 
distorsión indeseados. No obstante, se ha demostrado que la 
capacidad de estas topologías para lograr una perfecta 
cancelación de los productos de IMD es altamente 
dependiente de los elementos parásitos de las conexiones, de 
los perfiles de dopado del diodo y del acoplamiento del 
dispositivo. 


En este trabajo se presenta un método para, 
dinámicamente, extraer los coeficientes de la expansión en 
series de Taylor (ver ecuaciones 1 y 2) de la no linealidad 
reactiva de un varactor y de dos varactores en configuración 
antiserie. Los resultados obtenidos están orientados a 
controlar y minimizar el impacto de la no linealidad del 
varactor en los perfiles de distorsión de APs modulados por 
la carga a la salida, teniendo en cuenta trabajos previos que 
abordan la caracterización de derivadas de orden superior [1, 
4-5].  
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II. EXTRACCIÓN DE LAS DERIVADAS 


En la Fig.1 se presenta el diagrama del sistema de 
medidas propuesto para la caracterización dinámica de las 
derivadas. El mismo se ha diseñado para medir el contenido 
armónico reflejado por el dispositivo bajo prueba (un BB833 
fabricado por Infineon Tech.), aprovechando las capacidades 
actuales de generación y de análisis vectorial de señales.  


La señal de excitación (de una frecuencia de 150 MHz, y 
una potencia lo suficientemente alta como para obtener una 
medida libre de ruido, pero lo suficientemente baja como 
para garantizar un régimen de trabajo de pequeña señal), así 
como los armónicos generados, fueron convenientemente 
procesados por medio de diplexores, filtros, atenuadores y 
amplificadores altamente lineales trabajando en régimen de 
back-off con el objetivo de reducir la influencia de las no 
idealidades introducidas por el hardware y así simplificar el 
proceso de extracción. 







  


 


Una señal triangular de muy baja frecuencia fue 
introducida a través de la vía de DC con el objetivo de 
capturar la excursión de la señal a la salida en un solo barrido 
y en tiempo real. Para alcanzar la excursión deseada en el 
rango de 0 V a 30 V, fue necesario el uso de amplificadores 
operacionales en cascada.  
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Fig. 1. Sistema de medidas para la extracción de las derivadas de la no 
linealidad del varactor.  


 
El Analizador Vectorial de Señal (VSA 89600 de 


Agilent) y el generador fueron sincronizados digitalmente 
utilizando el puerto de disparo, con el objetivo de corregir 
los retardos entre los trayectos de las dos señales y hacer 
coincidir en el tiempo la evolución de las derivadas a los 
diferentes armónicos con la pendiente de subida de la señal 
triangular.  


El sistema propuesto permite extraer los valores de la 
corriente I(n) a partir de las medidas de la amplitud de la 
señal al armónico n con el VSA, ya que se garantiza una 
impedancia de 50  a todas las frecuencias. Luego, 
despreciando el efecto introducido por el hardware de 
medidas y teniendo en cuenta el circuito equivalente 
simplificado de la Fig. 2, es posible obtener los coeficientes 
hasta el orden n de la expansión en Series de Taylor 
utilizando el método de las corrientes no lineales del análisis 
según Series de Volterra [4, 6]. 
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Fig. 2. Circuito equivalente simplificado de un diodo varactor excitado 


según el sistema de la Fig. 1.  


 
A modo de ejemplo se presenta la ecuación del 


coeficiente de segundo orden extraído: 
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El mismo procedimiento de extracción fue empleado para 
caracterizar dos diodos varactores como el utilizado 
anteriormente en configuración antiserie. El esquema de esta 
topología puede ser apreciado en la Fig. 3 
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Fig. 3. Esquema de dos diodos en configuración antiserie.  


 
En la Fig. 4 se puede observar una comparación entre los 


resultados obtenidos para los coeficientes de segundo y 
tercer orden, tanto en configuración simple como en la 
antiserie. Como se puede apreciar las derivadas no se ajustan 
perfectamente al comportamiento esperado [5].  
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Fig. 4. Evolución en función de la tensión de polarización Vd de los 
coeficientes de a) segundo orden y b) tercer orden.  







  


 


El coeficiente de segundo orden Cj2 no se cancela 
totalmente, probablemente debido a la contribución de 
elementos parásitos en las conexiones y a desacoplamientos 
en el empaquetado. Además el coeficiente de tercer orden en 
la no linealidad equivalente Qj(V) de una conexión antiserie 
es en gran medida dependiente del perfil de dopado del 
diodo [5]. El modelo brindado por el fabricante (que presenta 
grandes problemas reproduciendo algunas regiones de 
operación) tiene una m ≈ 0.9. 


III. REDES DE TRANSFORMACIÓN DE IMPEDANCIAS 


Se han diseñado e implementado dos redes de 
transformación de impedancias a 900 MHz con el objetivo 
de ser utilizadas en aplicaciones de modulación por carga [1, 
2]. Los esquemas circuitales de ambas soluciones se 
muestran en la Fig.5. 
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Fig. 5. Redes de transformación de impedancia empleando: a) un 
varactor y b) dos varactores en configuración antiserie.  


 
   Los circuitos han sido diseñados utilizando dos 


topologías simples LCL en cascada, con el objetivo de 
sintonizar la impedancia deseada en el plano de referencia 
del drenador de un amplificador basado en un dispositivo 
pHEMT. En este caso se utilizó un transistor de baja 
potencia NE3210s01 fabricado por Renesas Electronics 
Corp. De este modo, ajustando adecuadamente la tensión de 
control Vc, es posible lograr una evolución aproximada de la 
impedancia desde 50  hasta valores cercanos a la condición 
de circuito abierto. 


El trayecto de las curvas de impedancias en función de la 
tensión de control se puede apreciar en la Fig.6 para ambas 
configuraciones. Como se puede observar, la parte 
imaginaria mantiene valores significativos en gran parte del 
rango de control (de 0 V a 30 V), mientras que los valores 
sintetizados nunca alcanzan el centro ni el extremo derecho 
de la Carta de Smith. Despreciando estas limitaciones, 
asociadas al empleo de topologías muy simples, se puede 


obtener la modulación deseada, permitiendo evaluar la 
contribución de la no linealidad del varactor a los perfiles de 
distorsión de intermodulación. 
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Fig. 6. Evolución de la impedancia con la tensión de control Vc (en el 


rango entre 0 V y 30 V), para las redes de transformación de impedancia 
utilizando: a) un varactor b) dos varactores en configuración antiserie.   


IV. MEDIDAS CON UNA SEÑAL DE DOS TONOS 


Con el objetivo de cuantificar el impacto de las derivadas 
de la no linealidad de un varactor y de dos en configuración 
antiserie sobre los perfiles de IMD a la salida del 
amplificador, se realizó una medida con dos tonos en 
pequeña señal de las redes de transformación de impedancias 
descritas en la sección anterior. 


Como se puede observar en la Fig. 7, se utilizaron dos 
generadores para inyectar las componentes f1 y f2, las cuales 
se sumaron posteriormente en el combinador, y se colocaron 
dos atenuadores en las entradas del mismo para garantizar el 
adecuado aislamiento. Debido a que las componentes de 
IMD en pequeña señal generadas por el varactor suelen ser 
muy pequeñas, fue necesario además insertar una red de 
cancelación utilizando dos acopladores direccionales y una 
línea extensora a modo de desfasador. De esta manera fue 
posible reducir la amplitud de las componentes 
fundamentales y al mismo tiempo bajar el nivel de 
referencia, lográndose una mejora considerable del rango 
dinámico y, en consecuencia, una medida más precisa de los 
productos de IMD generados por la característica no lineal 
de los varactores. 
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Fig. 7. Sistema de medidas para obtener el comportamiento en IMD de las 


redes transformadoras de impedancias.  







  


 


En la Fig.8a se pueden observar los resultados de las 
medidas para distintos valores de la tensión de control Vc, de 
las componentes fundamentales y de los productos de tercer 
orden, que son los que tienen un mayor impacto en la 
generación de distorsión en banda. En la Fig. 8b se presenta 
una gráfica equivalente pero utilizando resultados de 
simulaciones en AWR®, donde se ha tomado un modelo del 
varactor empleado y se le han introducido las derivadas 
calculadas en la sección II.  


Son apreciables algunas diferencias entre las 
simulaciones y las medidas, probablemente asociadas a 
elementos parásitos reactivos que no fueron incluidos en el 
modelo (como se muestra en la Fig. 2, solo se ha incluido la 
resistencia parásita Rs del diodo). De hecho, las mayores 
diferencias se observan para valores pequeños de Vc, donde 
cualquier inductancia parásita, en combinación con la alta 
capacidad del varactor en esa zona, puede producir 
resonancias indeseadas.  
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Fig. 8. Evolución en función de la tensión Vc de las componentes 
fundamentales y del producto de IMD de tercer orden empleando: a) 
medidas y b) simulaciones a partir de los coeficientes Cj extraídos.  


 
Analizando la Fig. 8, es evidente la reducción de la 


distorsión utilizando la configuración de diodos en antiserie 
(sobre los 25 dB en un amplio rango de Vc). Este fenómeno 
permite validar la utilización de la topología de cátodos en 
configuración back-to-back para la mejora de la eficiencia en 
sistemas basados en el control de la impedancia de carga [1, 
2]. Además, se demuestra la importancia de un adecuado 


control del perfil de dopado del diodo y de un cuidadoso 
diseño de los encapsulados, en vistas a reducir los efectos 
parásitos y poder sacar un mayor provecho al potencial y las 
capacidades de esta topología. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo, se ha presentado una técnica para la 
caracterización de la no linealidad reactiva de un diodo 
varactor y de dos en configuración antiserie. Se ha 
implementado un sistema de medidas para extraer, de forma 
dinámica, el contenido armónico en reflexión de los 
dispositivos, capaz de ser utilizado en la evaluación de 
transmisores ET modulados por la carga a la salida. Dos 
redes de transformación de impedancias han sido diseñadas, 
implementadas y caracterizadas, en vistas a ser utilizadas 
como cargas controladas por tensión a la salida de un AP. El 
análisis de simulaciones y medidas con señales de dos tonos, 
corroboran las ventajas del empleo de dos varactores en 
conexión antiserie con el objetivo de minimizar la distorsión 
de intermodulación generada por la característica no lineal de 
este tipo de dispositivos. 
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Abstract- In this work, an integrated optical filter based on an 


asymmetric directional coupler with Subwavelength Grating 


(SWG) is designed and analyzed. Implementation of SWGs in 


sub-micrometric resolution technology Silicon Wires, enables 


the engineering of the refractive index and the dispersion curve 


without changing the composition of the constituent materials. 


This effect can be used to enhance the wavelength selectivity in 


co-directional coupler filters. We apply this idea for designing an 


optical filter centered at 1.55µm, with 4nm 3dB bandwidth and 


reduced reflections (below -40dB). The device includes a highly 


efficient adiabatic transition (losses < 0.05 dB) for the 


interconnection of SWG waveguides with standard Si-Wire 


waveguides. 


I. INTRODUCCIÓN 


El desarrollo de la fotónica de Silicio está dando lugar a 
grandes avances en el ámbito de la óptica integrada. El alto 
contraste de los materiales utilizados (Silicio: nSi=3.476 y 
dióxido de Silicio: nSiO2 = 1.44) y el perfil transversal de 
dimensiones sub-microméticas de las guías empleadas (Si-
Wires), permiten un grado de integración sin precedentes. 
Además, entre las principales ventajas que están llevando al 
Silicio a convertirse en una plataforma clave para la óptica 
integrada, es importante destacar su compatibilidad con la 
tecnología CMOS, su bajo coste y la disponibilidad de un 
proceso de litografía que alcanza una resolución del orden de 
las decenas de nanómetros [1]. 


Recientemente se ha presentado en la bibliografía un 
nuevo tipo de guías fabricadas en silicio denominadas 
Subwavelength Grating (SWG) [2]. Una guía SWG es una 
estructura periódica de periodo inferior a la longitud de onda 
compuesta por tramos de sección finita de índice de 
refracción alto (Silicio) y tramos con índice bajo (aire o SU-
8: nSU-8=1.58), sobre un sustrato de dióxido de Silicio. La 
principal ventaja de este tipo de guías es que permiten 
implementar índices de refracción arbitrarios en tecnología 
SOI con un solo paso de grabado. El valor de ese índice de 
refracción equivalente se encuentra comprendido entre los 
índices de los materiales del SWG y depende de: 


i) La geometría de la estructura. Definida por el ancho de 
la guía, el periodo del SWG (Λ) y la longitud de los tramos 
de índice de refracción alto y bajo. 


ii) La longitud de onda de trabajo λ. 
iii) La polarización de la luz. 
Para que una estructura periódica se encuentre en zona 


SWG, se debe cumplir la siguiente condición  en todo su 
ancho de banda de funcionamiento: 
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donde ΛBragg se refiere al periodo del primer orden de Bragg  
y n es el índice efectivo del modo Bloch que se propaga por la 
estructura (asumiendo propagación monomodo). 


Teóricamente, dentro de este régimen de funcionamiento 
el SWG se comporta como una estructura de guiado 
convencional, en la que no se produce difracción y las 
pérdidas por reflexión son mínimas a pesar de las múltiples 
discontinuidades que el campo encuentra en su propagación 
[3]. En la práctica, se ha comprobado experimentalmente que 
el nivel de pérdidas por unidad de longitud de un SWG es 
comparable e incluso inferior a las pérdidas existentes en las 
guías Si-Wire estándar [4]. 


Desde la publicación de [2], se ha propuesto la utilización 
de SWGs en el diseño de estructuras de acoplo eficientes [5], 
cruces de guías con reducidas pérdidas [6], o mejora de las 
prestaciones de demultiplexadores arrayed waveguide 
gratings (AWGs) [7], entre otros. 


La principal aportación de este trabajo es la demostración 
de que, escogiendo de la forma adecuada los parámetros 
geométricos de una guía SWG, es posible diseñar no sólo el 
índice de refracción del material equivalente que éste 
implementa sino también su curva de dispersión. Como 
aplicación práctica de esta idea se propone utilizar un SWG 
para diseñar un filtro selectivo en longitud de onda basado en 
un acoplador direccional asimétrico. Esta familia de filtros es 
conocida y ampliamente utilizada desde hace tiempo en 
óptica integrada [8,9] y sus principios de funcionamiento 
aparecen en los libros de texto [10]. 


La segunda aportación relevante de esta comunicación es 
el diseño de una transición adiabática (taper) entre una guía 
convencional (Si-wire) y una guía SWG de diferente ancho. 
La conexión eficiente entre ambos tipos de guías es un 
problema abierto cuya solución no es evidente, ya que la 
aplicación directa de las técnicas de diseño habituales en 
guías convencionales puede conducir a resultados 
inesperados. 


Este artículo está organizado en cinco epígrafes. En el 
epígrafe II se resumen algunos de los conceptos 
fundamentales necesarios para diseñar acopladores 
direccionales asimétricos. En III se presenta el diseño de la 
estructura SWG propuesta y en IV se expone la respuesta del 
dispositivo en longitud de onda. Finalmente, en el epígrafe V 
se resumen las principales conclusiones. 







  


 


II. FILTROS ÓPTICOS BASADOS EN ACOPLADORES 


DIRECCIONALES ASIMÉTRICOS 


Una de las aproximaciones más conocidas y ampliamente 
utilizadas en el ámbito del diseño de dispositivos ópticos 
integrados es la que se conoce como teoría de modos 
acoplados. Basándose en esta aproximación, el estudio del 
acoplamiento entre dos guías próximas se puede realizar 
fácilmente a partir del conocimiento de las soluciones 
modales individuales de cada una de ellas [10]. Si bien en la 
formulación de esta aproximación se asume habitualmente 
que las guías presentan un contraste de índice bajo y que no 
se encuentran fuertemente acopladas, los resultados que de 
ella se desprenden proporcionan un buen punto de partida 
para el diseño, incluso ante aquellos problemas que no 
cumplen estrictamente las condiciones planteadas en su 
formulación. Según esta aproximación, la transferencia de 
potencia entre dos guías obedece a una función sinusoidal 
dónde el máximo acoplamiento viene dado por la expresión: 
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donde β1 y β2 son las constantes de propagación de los modos 
correspondientes a cada una de las guías individuales. Los 
coeficientes de acoplamiento k1 y k2 dependen de la 
geometría y de la distribución transversal de campo de los 
modos [10]. 


De esta expresión se deduce que una transferencia 
completa de potencia sólo es posible si las constantes de 
propagación de los modos de ambas guías (o lo que es 
equivalente sus índices efectivos) son iguales (i.e. β1= β2 � 
n1= n2). A esta condición se la conoce con el nombre de 
phase matching. Independientemente de que se cumpla esta 
condición, la distancia a la que se produce la máxima 
transferencia de potencia obedece a la ecuación: 
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A esta distancia Lc se le denomina longitud de 
acoplamiento y constituye el periodo de la función sinusoidal 
de transferencia de potencia entre guías. Según las 
ecuaciones (2) y (3), en la medida en la que se deja de 
cumplir la condición de phase matching aparecen 
oscilaciones de traspaso de potencia de una guía a otra con 
un periodo de acoplamiento más corto y de menor amplitud. 


En el caso de acopladores asimétricos, es posible diseñar 
las guías para que cumplan la condición de phase matching a 
una única longitud de onda central λ0, consiguiendo una 
respuesta selectiva en frecuencia. Esta característica ha sido 
tradicionalmente empleada para la implementación de filtros 
ópticos. El ancho de banda de este tipo de filtros viene dado 
por la expresión [10]: 
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donde n1 y n2 son los índices efectivos de los modos 
fundamentales de cada una de las guías individuales y L la 
longitud del acoplador. Esta longitud se hace coincidir con la 
distancia de acoplamiento a la longitud de onda central de 
funcionamiento (i.e. L = Lc (λ0)).  


A partir de (4) resulta evidente cuáles son las dos 
estrategias habitualmente usadas para aumentar la 
selectividad en frecuencia: 


i) La primera de ellas consiste en aumentar la distancia de 
acoplo y por tanto la longitud del dispositivo mediante, por 
ejemplo, un incremento en la separación entre guías 
(reducción de los coeficientes de acoplamiento). Sin 
embargo, esta solución va en contra de conseguir dispositivos 
más compactos. 


ii) La segunda alternativa consiste en aumentar la 
diferencia de dispersión (∂n1/∂λ-∂n2/∂λ) por medio de un 
aumento en la asimetría entre guías. Para ello se han 
propuesto acopladores donde las guías presentan geometrías 
muy distintas, o la utilización de materiales diferentes en 
cada una de ellas [8,9]. Sin embargo, ambas soluciones 
tienen el inconveniente de complicar y encarecer el proceso 
de fabricación. 


En este trabajo se propone sustituir una de las guías por 
una estructura SWG, que sintetizará un material artificial con 
mayor dispersión que la que es posible alcanzar con el 
material original. De esta forma se conseguirá mejorar la 
selectividad en longitud de onda del filtro. 


III. DISEÑO DE UN FILTRO ÓPTICO CON SWG 


La estructura general del acoplador direccional asimétrico 
propuesto en este trabajo se muestra en la Fig.1. El 
dispositivo está formado por tres secciones bien 
diferenciadas: 


i) La sección central, que es donde se produce el acoplo 
de potencia entre las guías. La guía superior es un SWG 
cuyas características de dispersión se diseñan para que el 
acoplador funcione como un filtro selectivo en frecuencia, 
mientras que la inferior es una guía Si-wire convencional. 


ii) Las dos zonas de acceso de entrada y salida, que son 
iguales entre sí y compuestas a su vez por un taper SWG 
(guía superior) y un S-bend convencional (guía inferior). 


Para el diseño del dispositivo se ha utilizado un modelo 
bidimensional, obtenido a partir de la aplicación del método 
del índice efectivo a guías Si-Wire 3D y considerando 
polarización TE. El cálculo de las curvas de dispersión, así 
como el análisis de la propagación del campo a través de la 
estructura, se ha realizado utilizando una herramienta basada 
en el Método de Expansión Modal de Fourier y optimizada 
para el estudio de estructuras periódicas mediante el análisis 
de modos Bloch [11]. En este punto hay que destacar que, 
aunque es posible encontrar expresiones analíticas para 
aproximar las soluciones modales de ciertas estructuras SWG 
[12], éstas no proporcionan la exactitud requerida para 
asegurar el phase matching, lo que obliga a recurrir a este 
tipo de métodos numéricos. 


 
Fig. 1. Estructura del acoplador direccional asimétrico con SWG. 


A.  Diseño de la Sección de Acoplamiento 


El objetivo es conseguir que las curvas de dispersión de 
ambas guías se crucen a la longitud de onda central de 







  


 


funcionamiento (λ0=1.55 µm) con la máxima diferencia de 
pendiente. Para el diseño se comienza fijando el ancho de la 
guía inferior w1 = 0.5 µm, que coincide con el ancho de las 
guías de interconexión Si-wire del resto del circuito. A 
continuación se representa la curva de dispersión de esta guía 
y sobre ella se superponen las curvas de dispersión 
correspondientes a diferentes configuraciones de la guía 
SWG. Tras algunas iteraciones se llega al diseño óptimo que 
se muestra en la Tabla 1. El valor de w1 no coincide 
exactamente con el inicial porque este ancho se ha 
modificado para realizar el ajuste fino de la frecuencia 
central del filtro. 


Es necesario aclarar aquí que el diseño se acelera 
considerablemente si se conoce cualitativamente el 
comportamiento del SWG. Por ejemplo, en la Fig. 2 se han 
representado las curvas de dispersión de la guía inferior y de 
tres guías SWG con diferentes ciclos de trabajo (CT = a/Λ × 
100). Para un CT = 60% el valor del índice efectivo del 
modo fundamental de la guía SWG es demasiado bajo, por lo 
que el punto de cruce es inferior a 1.55 µm. Si se desea 
aumentar el índice sin variar el período se debe utilizar un 
ciclo de trabajo mayor, ya que de esta forma se incrementa la 
proporción Si/SiO2 en la zona de guiado. Para un CT = 80% 
ocurre justo lo contrario: el índice efectivo del modo es 
demasiado alto. Finalmente, para un CT = 69% se consigue 
cumplir la condición de phase matching a la longitud de onda 
central de trabajo del filtro.  


Otro aspecto importante a destacar en las curvas 
representadas en la Fig. 2 es que la dispersión de la guía 
SWG aumenta fuertemente para longitudes de onda cercanas 
a la zona de Bragg (primer bandgap de la estructura 
periódica). Esta característica tiene carácter general y puede 
ser aprovechada para aumentar la selectividad en longitud de 
onda del filtro, ya que se consiguen valores de dispersión 
mucho mayores a los que es posible alcanzar con guías 
homogéneas. Sin embargo, hay que tener en cuenta que no es 
conveniente aproximar demasiado el punto de corte a la zona 
de Bragg, ya que pueden aparecer reflexiones de 
considerable magnitud en el extremo inferior de la banda de 
trabajo del filtro (longitudes de onda bajas), lo que 
obviamente no es deseable. 


 
w1 0.47 µm 
w2 3.5 µm 
L 460 µm 
s 0.3 µm 
Λ 0.257 µm 


CT 69 % 


Tabla 1. Parámetros de diseño del filtro. 


B.  Diseño de los tapers SWG. 


La interconexión de la sección de acoplo propuesta con 
dispositivos implementados mediante guías Si-Wire 
convencionales requiere el diseño de transiciones eficientes 
(tapers adiabáticos) que permitan la adaptación del modo 
Bloch fundamental de la guía SWG de ancho w2=3.5µm y 
ciclo de trabajo CT = 69% con el modo de la guía 
convencional (CT = 100%) de ancho w=0.5µm. La solución 
más inmediata para el diseño de este taper podría consistir en 
una evolución lineal a lo largo de la dirección de propagación 
(z), del ancho y el ciclo de trabajo (taper lineal): 


  


 
Fig. 2. Curvas de dispersión de las guías del acoplador asimétrico.              
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En la Fig. 3 se representa la fracción de potencia que 
alcanza el final del taper lineal en función de la longitud de 
éste. Contrariamente a lo que ocurre en los tapers 
convencionales, la potencia transmitida disminuye a medida 
que aumenta su longitud. Este comportamiento indeseable es 
debido a que en algún punto de su recorrido, la estructura 
presenta fuertes reflexiones. Como ejemplo, en la Fig. 3 
también se representa la propagación del campo a través de 
un taper lineal de 15 µm de longitud (inset inferior). Puede 
comprobarse como prácticamente la totalidad del campo se 
refleja antes de alcanzar el final del taper. 


Para solucionar este problema, el proceso de diseño debe 
garantizar no sólo una transición adiabática (esto es, que no 
exista acoplo a los modos radiados), sino también que el 
taper no atraviese ni se acerque demasiado a la zona de 
Bragg (altas reflexiones). Por consiguiente, es necesario 
llevar a cabo un análisis modal de la estructura para los 
distintos valores de ancho de guía y ciclo de trabajo posibles, 
identificando aquellas combinaciones de parámetros en las 
que las reflexiones no son despreciables. En la Fig. 4 se 
representa la reflectividad del modo Bloch fundamental para 
cada uno de los pares ancho de guía y ciclo de trabajo. La 
zona blanca está formada por el conjunto de valores que 
hacen que la estructura no presente reflexiones apreciables. 
La zona en escala de grises representa las combinaciones de 
ancho y ciclo de trabajo que conducen a una reflectividad no 
nula, siendo la zona negra aquella en la que la reflectividad 
es mayor (zona de Bragg). La esquina superior izquierda 
(w=0.5µm, CT=100%) se corresponde con la guía 
convencional de partida (Si-Wire) mientras que la esquina 
inferior derecha coincide con la guía SWG diseñada en el 
epígrafe anterior (w2=3.5µm, CT=69%). El taper SWG que 
se desea diseñar debe establecer una variación de estos 
parámetros que conduzca del punto inicial al final con las 
mínimas reflexiones. Puede comprobarse como el taper lineal 
atraviesa la zona de fuerte reflexiones, lo que explica su mal 
comportamiento. Como alternativa, se propone una 
estructura en la que la variación de los parámetros evite la 
zona de Bragg (taper optimizado). En la Fig. 3 se representa 
la respuesta del taper optimizado. En este caso se observa 
como a medida que se incrementa su longitud, se reducen las 
pérdidas de transmisión, tal y como ocurre en los tapers 







  


 


convencionales. Se ha representado también la propagación 
de campo para la longitud de taper empleada finalmente en el 
diseño Ltaper=30µm. En este caso se observa cómo el campo 
atraviesa completamente la estructura presentando unas 
pérdidas de inserción menores a 0.05dB a λ0. 


 
Fig. 3. Curvas de transmisión en función de la longitud del taper de un 
taper lineal y de un taper optimizado. Inset: distibuciones de campo en el 
interior del taper. 


 
Fig. 4. Mapa de reflectividad de la guía SWG en función del ancho y del 
ciclo de trabajo. 


IV. RESULTADOS 


En la Fig. 5 se representa la respuesta en longitud de onda 
del acoplador direccional asimétrico propuesto con banda de 
paso centrada a λ0=1.55 µm. La longitud total del dispositivo 
incluyendo los tapers es de 520 µm, consiguiéndose un ancho 
de banda a 3dB de 4 nm. El nivel de lóbulo secundario se 
sitúa en torno a 10dB. Este valor puede ser reducido 
significativamente si se varía la separación entre guías a lo 
largo del acoplador, tal y como se propone en [10]. Una de 
las principales ventajas del dispositivo propuesto es el 
reducido nivel de reflexión, por debajo de 40 dB en toda la 
banda de trabajo. Las pérdidas de inserción totales a λ0 se 
sitúan por debajo de 0.1dB. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado cómo la modificación del 
índice de refracción y la ingeniería de la dispersión que 
posibilitan las estructuras SWG puede ser aplicada al diseño 
de un filtro óptico basado en acopladores direccionales 
asimétricos. El diseño final es compatible con la tecnología 


de fabricación de resolución sub-micrométrica en Silicio Si- 
Wire y presenta una banda de paso centrada en 1.55 µm con 
ancho de banda de 4nm y muy bajas reflexiones. Así mismo, 
se ha discutido el diseño de un taper SWG que permite una 
transición adiabática (pérdidas < 0.05dB). 


 
Fig. 5. Respuesta en longitud de onda del filtro. 
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Antonio Vila Jiménez(1), Bernardo Bernardo Clemente(1)
cargaar@teleco.upv.es, mbaquero@dcom.upv.es, avalero@dcom.upv.es, anviji@iteam.upv.es, bbernardo@iteam.upv.es


(1)Instituto de Telecomunicaciones y Aplicaciones Multimedia (ITEAM).
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Resumen—Recently, new Ridge Gap Waveguide technology
has been presented. This paper presents a new design for Ka-
band prototypes manufacture in Ridge Gap Waveguide. First,
benefits of this new technology to manufacture high frequency
microwave circuits are described. The design of a Ka-band
antenna feed network in this new technology is presented. The
study of new technologies operating in these frequency bands to
reduce circuits dimensions and manufacturing costs can provide
a strong interest in sectors like defense, remote sensing and space
communications.


I. INTRODUCCIÓN
El desarrollo de nuevas tecnologı́as que trabajen en las


frecuencias altas de la banda de microondas y que permitan
un abaratamiento de los costes de fabricación, constituye
una lı́nea de investigación primordial y en los últimos años
está desembocando en la aparición de nuevas estructuras
especı́ficas para estas bandas de frecuencia. Una de estas
tecnologı́as en fase de desarrollo es la conocida como Ridge
Gap Waveguide (RGW) [1] - [4]. Los estudios llevados a
cabo y las publicaciones efectuadas hasta ahora en este tipo
de tecnologı́a, se han centrado principalmente en la banda de
frecuencias Ku [5] - [6], entre los 12 y los 18 GHz.


El trabajo aquı́ presentado se centra en el estudio, análisis
y posterior diseño de una red de alimentación conformadora
de haz para una antena radar en banda Ka (26.5 - 40
GHz), proponiendo un diseño alternativo para la fabriación
de prototipos en este tipo de guı́as Ridge Gap Waveguide.


II. TECNOLOGÍA RGW EN BANDA KA


La tecnologı́a Ridge Gap Waveguide, basada en estructuras
metamateriales de band gap (EBG) [7] - [8], se presenta
como una alternativa a los clásicos circuitos de microondas
e incorpora ventajas hacen que su uso sea interesante. En la
figura 1 se puede ver la estructura de la guı́a. La geometrı́a
la componen una tira (ridge) de ancho w y altura t junto con
dos camas de pines de ancho wn, altura t y separación sep
junto con un plano superior situado a una distancia h (< λ/4).
Al quedar confinado el campo propagado entre la tira y el
plano superior y siendo el medio aire esta estructura presenta
valores de pérdidas muy bajos, cercanos a los proporcionados
por estructuras de guı́a onda convencional [9], y permite la
fabricación, ensamblaje e integración con otros elementos de
manera sencilla. La fabricación de una red con guı́as de onda
rectangulares mecanizadas en plano H obliga a garantizar un


perfecto contacto entre las piezas metálicas. La realización
con Ridge Gap Waveguide no necesita de estos contactos,
facilitando su fabricación. Estas caracterı́sticas, por tanto,
hacen a este tipo de tecnologı́a muy interesante, especialmente
en las bandas de milimétricas y submilimétricas.


Fig. 1. Geometı́a de una Ridge Gap Waveguide.


En la red de alimentación para radar desarrollada, la fre-
cuencia central de operación se establece en 36.85 GHz. Las
dimensiones de las estructuras periódicas, como la matriz de
pines utilizada para la guı́a Ridge Gap Waveguide, establecen
el bandgap de frecuencias de operación en el que será posible
la utilización de la estructura como lı́nea de transmisión. En
la Tabla I se muestran las dimensiones del diseño.







Parámetros w wn sep t h
Dimensiones (mm) 2 1.2 1.8 2 0.4


Tabla I. Dimensiones para una guı́a Ridge Gap Waveguide en banda Ka.


III. DISEÑO ALTERNATIVO. FABRICACIÓN DE
PROTOTIPOS


Para tratar de acometer de una manera eficiente y poco
costosa el proceso de fabricación de múltiples prototipos, se
ha diseñado una nueva morfologı́a de la tecnologı́a Ridge Gap
Waveguide conservando los principios básicos y la filosofı́a
del diseño original. Esta nueva versión incluye la incorpo-
ración de materiales dieléctricos flexibles con metalización
por una cara que permiten la descripción de circuitos de forma
similar a las placas de circuito impreso (PCB). Se trata de
rediseñar la estructura de forma que mantenga el esquema
básico de la Ridge Gap Waveguide y que permita independizar
lo máximo posible la matriz de pines y el ridge que guı́a el
campo electromagnético. Por lo tanto, la gran ventaja de esta
técnica propuesta para la realización de prototipos, es que
permite la utilización de la misma estructura metálica para la
realización múltiples circuitos que trabajen en la misma banda
de frecuencias con tan solo sustituir el circuito impreso sobre
el material dieléctrico.


La configuración propuesta que se muestra en la figura 2
se basa en una matriz de pines periódica y uniforme sobre la
que se coloca un sustrato dieléctrico de permitividad εr=3.3
y 50 µm de grosor con una capa de metalizado de cobre de
35 µm de grosor. A una distancia t (gap), se sitúa la tapa
metálica superior.


Fig. 2. Diseño alternativo de una Ridge Gap Waveguide.


Como se puede observar, la estructura sigue manteniendo
la idea básica de la Ridge Gap Waveguide original, donde se
distinguen claramente dos regiones:


• PEC sobre PEC: Esta región se forma en el hueco
existente entre el cobre y la tapa PEC superior. Es el
equivalente a la región que forma la ridge en la RGW
original.


• PEC sobre PMC: Es la región formada entre la tapa PEC
superior y la superfı́cie PMC que forma la estructura
de matriz de pines en aquellos lugares donde no existe
cobre. Es la región que impide la propagación indeseada.


A. Transición Guı́a de onda - Prototipo alternativo RGW


Para poder realizar las medidas de los prototipos fabricados
se diseñó una transición de la guı́a de onda rectangular WR-
28 (a=7.112 mm, b=3.556) a la Ridge Gap Waveguide. La
figura 3 muestra el aspecto de estas transiciones. La longitud


y el ancho de la tira que penetra en la guı́a rectangular y
la distancia de la misma al cortocircuito de la guı́a han sido
optimizados para conseguir niveles de adaptación por debajo
de -25 dB en la banda de trabajo.


Fig. 3. Transición WG - RGW alternativo.


B. Efecto de la posición de las lı́neas de cobre


Uno de los elementos a tener en cuenta en este nuevo diseño
de RGW presentado es la posición relativa de las tiras de cobre
que forman las lı́neas de transmisión y los pines de la matriz.
A continuación se muestra una parametrización del efecto de
la posición de la lı́nea de cobre en la transición mostrada en
apartado anterior, desplazándola tal y como se muestra en la
figura 4.


Fig. 4. Desplazamiento de la lı́nea de cobre sobre la matriz de pines.


Como se observa en la gráfica de la figura 5, los mejores
resultados para el parámetro (S11) se obtienen para una
posición en la que la lı́nea ridge queda centrada entre pines
y empeora a medida que la lı́nea ridge se sitúa sobre ellos.
En una variación de la posición de un 15 % conseguimos un
coeficiente de reflexión por debajo de -20 dB, por tanto, a
la hora de realizar los diseños, habrá que procurar que los
circuitos se mantengan en este rango de posiciones.


En la actualidad se está trabajando en el estudio de matrices
de pines más tupidas que proporcionen a la estructura más
insensibilidad en cuanto al posicionado de las lı́neas.


C. Diseño de divisores de potencia


La red de alimentación de la antena es una red en árbol
compuesta por varios divisores. A continuación se presentan
los diseños de algunos de los divisores que forman la red.







Fig. 5. Coeficientes de transmisión y reflexión


1) Divisores 1 a 2: El primer diseño realizado para esta
nueva tecnologı́a consiste en un divisor de una entrada y dos
salidas no balanceadas (ver figura 6). Los valores objetivo de
los parámetros de dispersión en los accesos de salida fueron
S21=-5.92 dB y S31=-1.28dB.


Fig. 6. Divisor de potencia balanceado.


En la gráfica 7 se aprecia el reparto de potencia en los dos
accesos de salida, S21=-5.94 dB y S31=-1.56 dB, ası́ como un
buen nivel de adaptación a la entrada en la banda de trabajo.


Fig. 7. Parámetros S. Divisor de potencia no balanceado.


2) Divisores 1 a 3: El siguiente diseño es un divisor de
una entrada a tres salidas no equilibrado. Los valores objetivos
para los accesos de salida fueron S21=-5.19 dB, S31=-6.6dB
y S41=-3.2 dB. En la figura 8 se muestra una representación
del módulo del campo eléctrico en el divisor.


La figura 9 muestra el reparto de potencia en los tres
accesos, donde los valores obtenidos son S21=-5.31 dB, S31=-
6.96dB y S41=-3.47 dB y en nivel de adaptación a la entrada
en la banda de operación esta por debajo de -20 dB.


Fig. 8. Divisor de potencia 1 a 3.


Fig. 9. Parámetros S. Divisor de potencia 1 a 3.


IV. FABRICACIÓN Y MEDIDAS


Una de las grandes ventajas del diseño alternativo propuesto
para la fabricación de prototipos en guı́as Ridge Gap Waveg-
uide es, sin duda, la capacidad de reutilización de toda la
estructura formada por la matriz de pines y la tapa metálica
superior. Por tanto, a pesar de que el primer paso para la
validación de los diseños propuestos es obtener los resultados
de los parámetros de dispersión para una transición, para el
prototipo fabricado se ha optado por crear una matriz de pines
de 16 filas x 16 columnas (48 mm x 48 mm) y ası́ poder
abarcar en el futuro, con la misma estructura, el diseño
de algunos sencillos circuitos de microondas. La gráfica de
la figura 10 muestra los resultados de los parámetros de
dispersión simulados para el caso de una lı́nea de transmisión
con transición a guı́a de onda rectangular.


Fig. 10. Diseño del prototipo de la transición.


La figura 11 muestra la fabricación de las piezas necesarias
que permiten la realización de la transición y el acoplo con
las bridas de las guı́as WR-28.


Los resultados obtenidos para los parámetros de dispersión
se presentan en gráfica 12.







Fig. 11. Prototipo. Detalle de las piezas de la transición.


Fig. 12. Prototipo. Parámetros de dispersión medidos.


Como se puede apreciar, las pérdidas de retorno medidas
en este prototipo, se comportan prácticamente de la misma
manera que los parámetros simulados (ver figura 10), ex-
istiendo un pico de resonancia en torno a los 38.25 GHz.
Sin embargo, se observa que en la banda donde peor se
comporta la estructura, estos valores se situan en torno a los
-13 dB, y no en los -20 dB de la simulación. En cuanto a
las pérdidas de inserción, que idealmente deberı́an situarse en
aproximadamente -0.2 dB, encontramos una respuesta en toda
la banda de unos -2 dB, que se deben, entre otras cosas, a la
imperfecta realización de la transición entre la guı́a WR-28 y
la RGW. Actualmente se está fabricando un kit de calibración
TRL para eliminar este problema.


V. DISEÑO DE LA RED DE ALIMENTACIÓN


Los diagramas de antena con perfil cosecante se utilizan
habitualmente en aplicaciones radar. Son varios los métodos
que existen para el diseño de una antena con un diagrama
cosecante, siendo uno de ellos el uso de agrupaciones de
antenas. La red de excitación de la agrupación será clave
para obtener los pesos deseados de la agrupación. En [10]
y [11] se presentó una solución de una red de alimentación
para una agrupación en banda Ka en guı́a de onda. La red de
alimentación de la antena estaba formada por un divisor 1 a 24
realizado mediante una estructura en árbol con los divisores
1 a 2 y 1 a 3. Después de diseñar todos los divisores de la
red con la tecnologı́a RGW presentada en este artı́culo, en la
figura 13 se muestra el diagrama de radiación comparando la
respuesta obtenida con el diseño de la red de alimentación
en tecnologı́a Ridge Gap Waveguide y los casos ideal y real
con guı́a de ondas rectangular. Se puede observar que la red


diseñada presenta un diagrama muy parecido al ideal.


Fig. 13. Diagrama cosecante.


VI. CONCLUSIONES


Se ha abordado con éxito el desarrollo de una nueva
morfologı́a para el diseño y fabricación de prototipos en la
tecnologı́a Ridge Gap Waveguide. A partir de los resultados
obtenidos se demuestra la viabilidad de utilizar este tipo
de tecnologı́a para la realización de sistemas que operen en
bandas de frecuencia elevada, como la banda Ka.
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Resumen—Principal component transformations are widely
used for dimension reduction in hyperspectral images and
have been applied in problems such as classification, target
detection and unmixing. It is precisely this last problem the
one treated in this contribution, studing the relation between
the principal components of an image and the spectrum of the
endmembers. Specifically, a theoretical unsupervised algorithm
for the determination of the spectrum and the abundance of the
endmembers using the principal components is outlined. The
algorithm is developed and tested in a simple scenario.


I. INTRODUCCIÓN


Las imágenes hiperespectrales son un tipo de imágenes
ópticas donde la información se recoge para un gran número
de bandas de frecuencia. A diferencia de lo que sucede
en imágenes ópticas comunes, donde para cada pı́xel existe
información recogida en tres bandas de frecuencia, en cada
pı́xel de una imagen hiperespectral se obtiene información
en muchas decenas de bandas de frecuencia, hasta más de
200, que barren el infrarrojo y el visible. Ası́, la información
recogida en un pı́xel de una imagen hiperespectral representa
el espectro, dentro de este rango de frecuencia, de la porción
de terreno que corresponde al pı́xel [1]. Las imágenes hiper-
espectrales se utilizan en diversos campos, pero sobre todo
dentro del campo de análisis y sensores remotos, donde la
enorme información proporcionada por estas imágenes están
abriendo nuevos campos análisis y aplicación.


Debido a su naturaleza, la información en estas imágenes
es enorme, pero también es muy redundante, ya que la
información recogida en bandas adyacentes será muy similar.
En este sentido, como paso previo a prácticamente cualquier
método de análisis eficiente de imágenes hiperespectrales es
necesario recurrir a la reducción de la dimensión del problema
sin perdida significativa de información. Esta reducción de la
dimensión del problema es completamente fundamental, ya
que en la actualidad existen numerosos satélites que poseen
sensores de este tipo y que están constantemente recogiendo
imágenes hiperespectrales de la superficie terrestre, lo que
implica una cantidad ingente de información, que crece con-
tinuamente. Ası́, la reducción de la dimensión del problema
de forma eficaz, ası́ como el diseño de métodos eficaces no
supervisados son fundamentales para que las aplicación de las
imágenes hiperespectrales alcancen toda su potencialidad.


Los métodos más utilizados para realizar la labor de re-
ducción de dimensión son métodos que utilizan las compo-
nentes principales, de una forma u otra forma. Estos métodos


aparecen dentro de algoritmos que persiguen la resolución de
problemas como clasificación, detección de blancos o desmez-
clado. Es precisamente dentro del problema de desmezclado
de una imagen hiperespectral, y de la relación que existe entre
las componentes principales y los espectros de los emisores
fundamentales, donde se enmarca esta contribución, aunque
los resultados obtenidos también se pueden extender a otros
grupos de métodos que su utilizan para resolver problemas
distintos la desmezcla, como son métodos de clasificación o
de detección de blancos.


II. MODELO DE MEZCLA ESPECTRAL LINEAL


En el modelo de mezcla espectral lineal [2] una imagen
hiperespectral se interpreta como una mezcla de las contri-
buciones de distintos emisores fundamentales o endmembers
que aparecen en la escena y estarán presentes en cada pı́xel
en distintas proporciones. Ası́, si N es el número de bandas
y P es el número de endmembers presentes en la escena,
la información recogida en el pı́xel de coordenadas (x, y) es
un vector z(x, y), que representa el espectro del pı́xel. Según
el modelo, este espectro es resultado de una mezcla de los
espectros de los endmembers, de forma que:


z(x, y) =


P∑
i=1


aisi(x, y) (1)


donde ai es un vector N × 1 que representa el espectro del
endmember i, y si(x, y) es la abundancia del endmember
i en el pı́xel (x, y). Debido a que las cantidades si(x, y)
son abundancias, todas serán cantidades positivas que deben
cumplir: 


si(x, y) < 1 ∀i, ∀(x, y)∑P
i=1 si(x, y) = 1 ∀(x, y)


(2)


Los indices espaciales x e y se pueden agrupar en un único
ı́ndice t, de forma que si hay Nx pı́xeles en la dimensión
x y Ny en la dimensión y, el ı́ndice conjunto t serı́a t =
(y − 1)Ny + x y el número total de pı́xeles es T = NxNy .
Si también se agrupan los espectros de los endmembers ai en
una matriz A de dimensión N ×P , de forma que la columna
i de A es ai, el modelo de mezcla espectral lineal (1) queda:


z(t) = As(t) (3)


que representa la relación lineal que se suponen entre el
espectro del pı́xel t, z(t) y los espectros de los distintos
endmenbers que se encuentran recogidos en la matriz A.







III. ALGORITMOS DE COMPONENTES PRINCIPALES


Los algoritmos de componentes principales se pueden uti-
lizar sobre un modelo similar a (3), siempre y cuando la
dimensión del vector s(t), P , sea menor o igual que la del
vector z(t), N , es decir P ≤ N . Tanto en la determinación
supervisada como no supervisada de endmembers, los algo-
ritmos de componentes principales se utilizan para proyectar
la información de los datos en un subespacio de dimensión
menor que mantiene casi toda la energı́a presente en los datos
originales [3] [4]. Es fácil incorporar en estos métodos la
existencia de ruido en los datos, tal y como se realiza en los
métodos de determinación de endmembers MNF [5] o NAPC
[6], pero la filosofı́a básica no varı́a de forma sustancial. Es
por esto último que en este trabajo nos centraremos en el
caso en el que no existe ruido, aunque las consideraciones se
pueden extender de forma sencilla al caso en el que aparezca
ruido.


En general, los métodos de componentes principales uti-
lizan que, si no hay ruido, la matriz de covarianza de los
datos de la imagen Σz no es de rango completo, ya que
según (3) z(t) es un vector N × 1 y se obtiene mediante
una transformación lineal del vector s(t), que tiene dimensión
P×1, con P < N . En principio podrı́a esperarse que el rango
de Σz fuese P , pero debido a que las componentes de s(t)
no son independientes, el rango será P − 1. Para ver esto, se
expresa la matriz de covarianza de los datos Σz en función
de Σs, la matriz de covarianza de las abundancias si, como:


Σz = AΣsAT (4)


donde, si E{} es el operador valor esperado, el elemento (i, j)
de la matriz Σz es Σz


i j = E{zizj}−E{zi}E{zj} y el elemento
(i, j) de la matriz Σs es Σs


i j = E{sisj} − E{si}E{sj}. A
partir de la definición de Σs y de la segunda de las relaciones
de (2), es fácil obtener la forma explı́cita de esta matriz:


Σs =





Σs
1 1 . . . Σs


1P−1 −
P−1∑
j=1


Σs
1 j


...
. . .


...


Σs
P−1 1 . . . Σs


P−1P−1 −
P−1∑
j=1


Σs
P−1 j


−
P−1∑
i=1


Σs
i 1. . .−


P−1∑
i=1


Σs
i P−1


P−1∑
i j=1


Σs
i j



(5)


A partir de esta expresión es fácil comprobar que el rango de
la matriz Σs es P − 1.


Los métodos de componentes principales descomponen la
matriz Σz utilizando el teorema de diagonalización, aunque
este teorema se puede aplicar de formas distintas y puede
tomar distintas formas. En su forma más sencilla, el teorema
de diagonalización afirma que la matriz Σz puede expresarse
utilizando una matriz N × (P − 1) E como:


Σz = EET (6)


Para relacionar la descomposición (6) con la matriz A, se
sustituye la segunda condición (2) en (1), entonces:


z(t) =


P−1∑
i=1


bisi(t) + aP (7)


Definiendo B como una matriz N × (P −1), cuya columna i
sea bi = ai−aP , y definiendo s′(t) = [s1(t), . . . , sP−1(t)]T ,
la ecuación (7) puede expresarse como:


z(t) = Bs′(t) + aP (8)


y la covarianza de Σz resulta:


Σz = BΣs′BT (9)


donde Σs′ es la covarianza de s′(t), que corresponde con la
matriz Σs después de quitar la fila P y la columna P . Si en
la expresión de Σs (5) se eliminan la última fila y la última
columna, es fácil comprobar que la matriz Σs′ es de rango
completo e igual a P − 1.


Utilizando el teorema de diagonalización, la matriz Σs′ se
puede descomponer utilizando una matriz unitaria de rango
completo U1 y una matriz diagonal Q de elementos positivos
(ya que Σs′ es definida positiva) como Σs′ = U1QUT


1 .
Entonces la descomposición (9) queda:


Σz = BU1QUT
1 BT (10)


De (6) y (10) y expresando Q = Q1/2Q1/2, se tiene que
para cualquier matriz unitaria U se cumple:


EU(EU)T = BU1Q
1/2(BU1Q


1/2)T (11)


por lo que tiene que existir una matriz (P − 1) × (P − 1)
unitaria U2 que satisface:


EU2 = BU1Q
1/2 (12)


por lo tanto:
B = EU2Q


−1/2UT
1 (13)


Para obtener la matriz B de la anterior expresión, la matriz
E se puede estimar directamente de la matriz de covarianza
de los datos a partir de una proceso de diagonalización, pero
las matrices Q, U1 y U2 son desconocidas, ya que s(t) no
se conoce, y no puede obtenerse directamente de Σz .


Si se pudieran conseguir mediante algún método estas
matrices desconocidas Q, U1 y U2, la matriz B se obtiene
sustituyendo en (13), pero esto no implica que se conozcan
los espectros de los endmembers, ya que estos espectros no
son directamente las columnas de B, sino que se relacionan
con éstas según bi = ai − aP . Por lo tanto, serı́a también
necesario obtener aP para obtener el espectro de los otros
endmembers.


Una vez obtenidas las matrices Q, U1 y U2 y el espectro
del endmember P , aP , no sólo se pueden obtener el espectro
de todos los otros endmembers, sino también las riqueza de
cada uno de los endmembers en cada pı́xel.


El problema reside, por tanto, en diseñar una forma de
obtener las matrices desconocidas Q, U1 y U2 y el espectro
del endmember aP , para lo que hemos visto que no es
suficiente la información recogida en la matriz de covarianza
de los datos Σz , que sólo nos proporciona la matriz E. Sin
embargo, queda mucha información directamente en los datos
que no aparece en la matriz de covarianza, y es a través de
esta información como se puede solucionar el problema.


Usando (13) la expresión (8) se puede reescribir como:


z(t) = EU2Q
−1/2UT


1 s′(t) + aP (14)







donde, como hemos dicho, z(t) son los datos y E se puede
obtener directamente de de la covarianza de z(t), mientras
que Q, U1, U2, s′(t) y aP son incógnitas del problema. La
expresión (14) representa un sistema de NT ecuaciones no
lineales con (P − 1)(T + 2) + (P − 1)(P − 2) incógnitas,
de forma que habrá muchas más ecuaciones que incógnitas
para valores de N mayores que P (lo que sucede siempre en
la práctica). Por lo tanto, al menos teóricamente, es posible
obtener los valores de s′(t), Q, U1, U2 y aP , y con estos
los valores de A y s(t), lo que representa la obtención de los
espectros de los endmembers y su abundancia en cada uno de
los pı́xeles.


IV. ALGORITMO


Como se ha mencionado antes, la expresión (14) representa
la relación no lineal que se cumple entre los datos del
problema (la imagen hiperespectral z(t)) y las incógnitas
del problema (Q, U1, U2, s′(t) y aP ). Se pude diseñar
un algoritmo a partir de la solución de este sistema de
ecuaciones no lineales, lo que, junto con la expresión (13)
y las definiciones de B y s′(t), permitirı́a obtener la matriz
de espectros de los endmembers A y las riquezas de estos
s(t).


Para diseñar el algoritmo concreto se realizan una serie de
definiciones. Primero, los datos se recogen en una matriz Z, de
forma que el elemento (i, j) de esta matriz serı́a Zi j = zi(j).
A continuación, para la matriz diagonal desconocida Q se
define una matriz diagonal G de igual dimensión, de forma
que Q1/2 = G, es decir, los elementos de la diagonal de
G corresponden con la raı́z cuadrada de los elemento de
Q. Seguidamente, para la determinación del espectro del
endmember P , aP , se define un vector de incógnitas de igual
dimensión h, satisfaciendo las mismas condiciones que aP .
Finalmente, los elementos s′(t) corresponden con (P − 1)T
incógnitas, para las cuales se define una matriz (P−1)×T de
incógnitas F, satisfaciendo las condiciones de s′. Con estas
definiciones el objetivo es encontrar las matrices F, Q, U1,
U2 y el vector h que satisfagan:


Z = EU2GU1F− h (15)


Esto se puede realizar mediante la definición de una función
de coste J que sea función de las matrices y vectores
desconocidos, con la forma:


J(G,U1,U2,h,F) = ||Z−EU2GU1F− h|| (16)


donde ||·|| pude ser cualquier norma matricial (lo más sencillo
es tomar la norma de Frobenius).


Esta función de coste J será cero para la solución correcta
y mayor que cero para cualquier otro valor de las matrices y
vectores incógnita, siempre y cuando la solución sea única, lo
que ocurrirá en general para un número de bandas N mayor
que el número de endmembers P . Por tanto, el mı́nimo de la
función de coste corresponde con la solución del problema.
Para completar el algoritmo sólo hay que tener en cuanta
que P − 1 y E deben obtenerse a partir de la matriz de
covarianza, y la obtención final de A y s(t) a partir de la
solución del proceso de minimización no lineal. Este proceso
de minimización no lineal tiene restricciones, que corresponde
con las condiciones que deben cumplir los elementos de F y
los de h.


El algoritmo teórico para obtener el número de endmem-
bers, sus espectros y su abundancia es:
• Paso 1: Se calcula la matriz Σz (de dimensión N ×N


siendo N el número de bandas) utilizando directamente
los datos.


• Paso 2: Se obtiene el rango M de Σz .
• Paso 3: Se obtiene la matriz N ×M E que satisface (6)


usando los autovalores y autovectores de Σz .
• Paso 4: Se encuentra la matriz M ×M diagonal G, las


matrices M ×M unitarias U1 y U2, el vector N × 1
h de valores positivos y la matriz M × T F de valores
positivos, satisfaciendo


∑M
i=1 Fij ≤ 1 para todo j, de


forma que minimicen la función de coste:


J(G,U1,U2,h,F) = ||Z−EU2GU1F− h|| (17)


• Paso 5: Se realiza la identificación B = EU1GU2. Fi-
nalmente el espectro y la abundancia de los endmembers
se obtiene como:


aP = h


ai = bi + aP para i = 1, . . . , P − 1


si(t) = Fit para i = 1, . . . , P − 1


sP (t) = 1−
P−1∑
i=1


si(t)


(18)


El paso clave el anterior algoritmo es el cuarto que re-
presenta un proceso de minimización no lineal condicionado.
En el caso de que exista ruido, las modificaciones habrı́a que
introducirse en los pasos 2 y 3, a través de métodos estándares
de determinación de espacio señal y espacio ruido en matrices
de covarianza, y que el mı́nimo del J no será cero, pero el
resto del algoritmo queda inalterado.


V. RESULTADOS


Como se ha mencionado anteriormente, es fácil ver que el
cuarto paso del algoritmo es el más importante. Hay muchas
posibles estrategias para realizar la minimización y para tener
en cuenta las restricciones, las cuales habrá que estudiar y
testar para el desarrollo de un algoritmo robusto que pueda
trabajar con imágenes en tiempo real. También habrá que
estudiar en el caso de que exista ruido, el efecto que las
modificaciones anteriormente mencionadas puedan tener en
los resultados.


En esta comunicación se presenta un algoritmo preliminar
que permite ilustrar como el algoritmo teórico se puede aplicar
en el caso de que se tenga dos endmembers (P = 2).
Aunque el caso de que sólo existan dos endmembers no es ni
mucho menos general, el buen funcionamiento del algoritmo
concreto que diseñemos este escenario simple es necesarios
si se pretende conseguir finalmente un algoritmo que pueda
aplicarse para cualquier imagen hiperespectral.


En este ejemplo, para P = 2, las matrices unitarias U1 y
U2 de dimensión P − 1 pasan a ser iguales a 1 (única matriz
unitaria de dimensión una salvo signo, el cual se introduce en
el número g), la matriz M ×M diagonal G pasa a ser un
número g, la matriz E de dimensión N × (P − 1) pasa a ser
el vector e de dimensión N × 1, y la matriz F de dimensión
(P−1)×T pasa a ser un vector f de dimensión 1×T . En este
caso el algoritmo estima uno de los dos endmembers, siendo







el vector f de dimensión 1×N la riqueza de ese endmember
en cada uno de los T pı́xeles, y el vector h el espectro del otro
de los endmembers. Por tanto, los elementos de f tendrán que
tomar valores en el intervalo [01]. Con estas simplificaciones,
la función de coste pasa a ser:


J(g,h, f) = ||Z− egf − h||2 (19)


Esta ecuación de coste puede ser minimizada directamente
con el método de máxima pendiente, y las restricciones sobre
h y f se imponen directamente en cada paso del algoritmo.


Las restricciones concretas son que todos las componentes
de h y f tienen que ser positivos o nulos y que las compo-
nentes de f tiene que ser también menor que uno. En cada
paso del algoritmo de máxima pendiente, tras la actualización
de los parámetros, se buscan las componentes de h y f que
sean nulas. Las componentes negativas de f se hace igual a
cero, mientras que las componente negativas de h se hacen
igual a 0,5. También se busca las componentes de f que sean
mayores uno, y en este caso se les toma a uno.


Para simulaciones se ha tomado T = 100 y N = 5,
mientras que A y s(t) han sido generadas aleatoriamente,
cumpliendo las restricciones. El algoritmo produce como
resultados finales una estimación Â de la matriz A y una
estimación ŝ(t) de las abundancias s(t). Los valores especı́fi-
cos de A y Â son:


A =



0,4392 0,5224
0,5476 0,4904
0,3951 0,0887
0,3983 0,2509
0,7513 0,4476


 ; Â =



0,4321 0,5511
0,5526 0,4913
0,4214 0,0933
0,4109 0,2531
0,7774 0,4521


 (20)


La abundancia del primero de los endmembers s1 =
[s1(1), . . . , s1(T )] y la abundancia estimada usando el algo-
ritmo ŝ1 = [ŝ1(1), . . . , ŝ1(T )] se pueden ver en la Figura 1(a).
La calidad dela estimación se puede medir como la distancia
entre s1 y ŝ1 y resulta ||s1 − ŝ2|| = 0,0806.


Este estudio se puede repetir para distintos valores de T y
N , y se obtienen resultados similares. A modo de ilustración,
en la Figura 2(b) los mismos resultados se muestran para el
caso N = 100, que es más realista si se tiene en cuenta
el número de bandas en imágenes hiperespectrales. En este
caso la distancia entre la abundancia real y la estimada es
||s1 − ŝ2|| = 0,1303.


Aunque este algoritmo práctico funciona únicamente para
dos endmembers, las dimensiones de T y N sı́ se pueden
hacer similares a las dimensiones reales de imágenes o trozos
de imágenes, por lo que los resultado de estas simulaciones
muestran que el algoritmo teórico mostrado en esta comunica-
ción es un buen candidato para el diseño de algoritmos reales
de extracción no supervisada de espectros de endmembers y
abundancias.


VI. CONCLUSIONES


Esta comunicación ha diseñado un algoritmo teórico que
permite obtener el número de endmembers, el espectro de
estos y sus abundancias en cada pı́xel, en imágenes hi-
perespectrales. Este algoritmo se ha obtenido estudiando la
relación entre las componentes principales de la matriz de
covarianza de los datos con los espectros de y la abundancia
de los endmembers. Aunque el algoritmo práctico es todavı́a
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Fig. 1. Abundancia real y estimada para el primero de los endmembers.


preliminar, se ha mostrado como el esquema de trabajo puede
producir buenos resultados en el diseño de un método no
supervisado de análisis de estas imágenes.
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DISCUSIÓN SOBRE LA FUNCIÓN DE GREEN
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Abstract—We propose an adjusting coefficient for the Green
function associated with a rectangular cavity. We consider the
radiation characteristics of the punctual source, since it is a
Hertz dipole. Energy method is used to determine the coefficient
of adjustment. We also show the functional dependence of the
coefficients of adjustment with the orientation of elemental
radiator, Hertz dipole.


I. INTRODUCCIÓN


La función de Green usada en cavidades rectangulares
metálicas considera la fuente puntual. Hemos analizado que
dicha formulación no considera la forma en que radı́a dicha
fuente. En la práctica la fuente es un radiador elemental,
dipolo de Hertz, no isótropo. La situación se muestra en
la Fig. 1. En este artı́culo, proponemos una modificación a
la formulación original, al incluir un coeficiente α, en cada
componente de la función de Green, que considera la forma en
que distribuye la energı́a el excitador según cada componente
del campo eléctrico. Para simplificar la discusión veamos la
sección II.


II. FORMULACIÓN ORIGINAL


La función de Green usada para describir los campos
electromagnéticos dentro de una cavidad suele ser la utilizada
por [1]:


G⃗e (r, r0) = −j
8ωµ0İ0
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,


La ecuación (1) incluye: j =
√
−1, k = ω


√
µ0ε0,


r = (x, y, z), r0 = (x0, y0, z0), ω la frecuencia angular,I0
la corriente de excitación, m,n, p, son todos los enteros
positivos, y a, b, c, son lados de la cavidad.


La función es el resultado de la excitación puntual y el
complimiento forzoso de las condiciones de contorno de los
campos en las paredes internas de la cavidad. Un análisis
fı́sico matemático riguroso puede encontrarse en [2].
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Figura 1. Geometrı́a de la cavidad rectangular con un dipolo de Hertz.


III. FORMULACIÓN PROPUESTA BASADA EN LA
POTENCIA


Los campos de radiación del dipolo de Hertz, son [3]:


H⃗ϕ = j [(I0dLk) / (4πr)] e
−jkr sin (θ) i⃗ϕ, (2)


y
E⃗θ = j [(I0dLkη) / (4πr)] e


−jkr sin (θ) i⃗θ, (3)


donde η =
√


µ0/ε0 , dL longitud del dipolo, I0 corriente
en el dipolo, y r radio vector al punto de observación. La
resistencia de radiación del dipolo, [4] es:


RR = PR/I
2
0 . (4)


Y la potencia activa radiada [5]:
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}
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Tomando E⃗y = E⃗θ sin (θ), E⃗ξ = E⃗θ cos (θ), I0 = 1A


y r = 1m, llegamos a la relación αI0 = [PR/RR]
1/2.


Determinando α a las componentes E⃗y , y E⃗ξ queda:
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Las proyecciones de αξ en los ejes x y z son:


αx = αξ sin (45
◦) , αz = αξ cos (45


◦) .


Al efectuar se obtiene:


αx = 0.434, αy = 0.79, αz = 0.434.


Se aprecia, (αy = 0.79), que el dipolo de Hertz, utiliza el
79% de la energı́a que radı́a, en formar la componente E⃗y , y
la restante en E⃗ξ. Los resultados son lógicos, ya que el dipolo
está orientado según el eje y, como se muestra en la Fig.1.


Los coeficientes obtenidos son una ponderación asociada a
la corriente I0 que fluye por el excitador, los cuales garantizan
que la potencia de entrada a la cavidad no se distribuya de
igual forma en las tres componentes del campo interno, sino
que da un peso importante a la orientación del dipolo.


Los coeficientes cumplen la condición de ortogonalida:
(αxI0)


2
+ (αyI0)


2
+ (αzI0)


2
= I20 , que establece que las


nuevas corrientes asociadas a cada componente del campo,
(Ie = αeI0), combinadas resulten en la corriente de excitación
original I0. También se sabe que E⃗ (r, r0) = G⃗ (r, r0), por
tanto, la función de Green ajustada serı́a:
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de la misma manera que la formulación original, pero con las
nuevas corrientes Ie asociadas a sus respectivas componentes
de campo. Los coeficientes αe son los que garantizan el
ajuste debido a considerar la orientación del dipolo de Hertz
actuando como excitador elemental.


IV. CONCLUSIONES


Se demostró la necesidad de introducir ajustes a la función
de Green. Se demostró que el 79% de la energı́a radiada
por el excitador se encuentra contenida en las componentes
del campo eléctrico paralelas al dipolo de Hertz, y el resto
en el plano perpendicular. El error cuadrático medio que se
comete considerando la formulación original es de 53.582%
con respecto a cuando se consideran los ajustes propuestos.
Por tanto, incluir coeficientes de ajuste, hacen más precisos
los cálculos.
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Resumen- This paper presents a high-power high efficiency 
PA design method using load pull technique. Harmonic 
impedance control at the virtual drain is accomplished through 
the use of tunable pre-matching circuits and modeling of 
package parasitics. A 0.5 µm GaN high electron mobility 
transistor (HEMT) is characterized using the method, and load-
pull measurements are simulated illustrating the impact of 
varying 2nd and 3rd harmonic termination. These harmonic 
terminations are added to satisfy conditions for class-F load 
pull. The method is verified by design and simulation of a 40-W 
class-F PA prototype at 1.64 GHz with 76% drain efficiency and 
10 dB gain (70% PAE). 


I. INTRODUCCIÓN 


En los sistemas de comunicación modernos se pretende 
que el amplificador de potencia ofrezca un alto rendimiento, 
una alta linealidad y bajos niveles a los armónicos de salida 
simultáneamente. Para incrementar el rendimiento de una 
amplificador de potencia es posible aplicar clases de 
amplificación conmutadas, como clase D, E o F. Estos 
modos de amplificación hacen trabajar al transistor en la 
zona de saturación lo que provoca una baja linealidad y, por 
ello, no son adecuados para reemplazar a los amplificadores 
de potencia lineales presentes en los transmisores de 
comunicaciones convencionales, cuando la señal de 
envolvente no sea constante. Sin embargo, para obtener tanto 
una buena linealidad como un alto rendimiento, existen 
arquitecturas de trasmisores avanzados como Doherty, LINC 
(Linear Amplification Using Noninear Components) o EER 
(Envelope Elimination and Restoration) junto con 
predistorsión digital [1], en los que se pueden utilizar estos 
amplificadores de potencia de alto rendimiento no lineales.  


El funcionamiento en alto rendimiento de un amplificador 
de potencia se puede conseguir mediante el control de los 
armónicos y de la carga a la frecuencia fundamental. En este 
paper se diseña un amplificador clase F empleando un 
método simple y de bajo coste para el control y la variación 
sistemática de las impedancias armónicas basado en el 
diagrama de bloques de la Fig. 1 [2]. Convencionalmente, la 
impedancia de salida a la frecuencia fundamental queda 
referenciada al plano P3 y las impedancias a las frecuencias 
armónicas son referidas al plano P1. Este plano de referencia 
es intrínseco al dispositivo y se conoce como drenador 
virtual. Simétricamente se define el plano de referencia de la 
puerta como puerta virtual. Las terminaciones armónicas 


deben quedar definidas en estos planos para conseguir el 
funcionamiento del amplificador. Gracias al modelo del 
encapsulado ofrecido por el fabricante y a la medida de la 
capacidad de salida, se puede hallar la impedancia en el 
plano P1 basándose en la impedancia medida en el plano 3. 


 
Fig. 1. Diagrama de bloques de la red de salida de un sistema “load pull” 


Realmente, el rendimiento del amplificador se ve limitado 
por la capacidad drenador-fuente del transistor, Cds, y su 
resistencia de conducción, Ron. La capacidad Cds dificulta la 
posibilidad de controlar los armónicos de la red de carga. Un 
dispositivo cuya frecuencia máxima sea muy alta comparada 
con la frecuencia de funcionamiento ayuda a generar 
armónicos de alto orden necesarios para conformar las ondas. 
A este respecto, los transistores de GaN HEMT son buenos 
candidatos para amplificadores clase F. Los transistores de 
GaN han demostrado una densidad de potencia notablemente 
más alta que sus homólogos de GaAs y Si [3], dando como 
resultado capacidades de entrada y de salida más bajas para 
la misma potencia de salida. Como los LDMOS, tienen 
tensiones de ruptura muy altas y consecuentemente 
impedancias de drenador más grandes a la frecuencia de 
funcionamiento. 


La primera sección de este paper hará referencia a la 
amplificación en clase F. Posteriormente, se dará un repaso 
sobre los transistores de potencia y las características del 
encapsulado. La sección 4 presentará el diseño de las redes 
de carga. Los resultados de la simulación load pull bajo la 
variación de las condiciones de los armónicos será 
presentado en la sección 4. Por último se mostrará el banco 
de pruebas que evaluará el prototipo. 


II. AMPLIFICACIÓN CLASE F 


Un amplificador clase F puede conseguir un rendimiento 
de drenador teórico del 100% dando forma a las ondas de 
tensión y corriente en el drenador virtual [4]. Cuando el 







  


 


transistor está trabajando entre saturación y la zona de corte 
(cutoff), la forma de onda de tensión se asemeja a una onda 
cuadrada, y la forma de onda de corriente puede ser 
representada como una onda sinusoidal rectificada (Fig. 2). 
Debido a que las formas de onda de tensión y de corriente no 
se solapan, se evita la disipación de potencia en la 
conmutación. La forma de onda de tensión cuadrada contiene 
sólo frecuencias armónicas impares, lo que significa un 
circuito abierto en el drenador virtual del transistor (P1). La 
forma de onda de corriente sólo contiene armónicos pares, lo 
que requiere que todos los armónicos pares presente un 
cortocircuito en el drenador virtual. 


 
Fig. 2. Formas de onda de un amplificador clase F 


En  un amplificador de RF, no es práctico cargar en un 
número infinito de armónicos. Raab [5, 6] ha demostrado que 
la mayor parte del aumento del rendimiento debido a la 
conformación de onda puede ser realizada con sólo la 
presencia de unos pocos armónicos correctamente 
terminados. Las impedancias de la red de carga a la 
frecuencia fundamental y a los armónicos en clase F  para 
controlar las formas de onda de tensión y de corriente del 
dispositivo con el objetivo de obtener el máximo rendimiento 
son iguales a:  


 0
8
2


0
 (1) 


 2 0 0                 para armónicos pares (2) 


 2 1 0 ∞         para armónicos impares (3) 


donde R es la impedancia de la red de carga a la frecuencia 
fundamental (o resistencia de la línea de carga óptima), Vdd 
es la tensión de alimentación e I0 es la componente de 
corriente continua [7]. 


El funcionamiento en clase F (tensión cuadrada) se ha 
empleado para conseguir más de un 80% de PAE a 2 GHz 
con una potencia de salida de 16.5 W en [8] mediante el 
control de las impedancias a 2º, 3º y 4º armónico. En [9] se 
presenta un diseño de amplificador de potencia en clase F 
inversa (corriente cuadrada) con terminación multi-armónica 
que emplea un transistor GaN que opera a 2.5 GHz y ofrece 
una potencia de salida de 12.7 W con 0.5 W de potencia de 
entrada y un 73.5% de PAE. Esta clase de funcionamiento 
proporciona como beneficio que la impedancia de carga a la 
frecuencia fundamental es alta y reduce la sensibilidad a la 
resistencia de conducción del transistor [10]. 


III. TRANSISTORES DE ALTA POTENCIA Y ENCAPSULADO 


La habilidad para controlar las impedancias vistas a los 
armónicos en el drenador virtual está determinada por las 
características del dispositivo y del encapsulado. El transistor 
empleado en este paper es el RF3931 de RFMD. Se trata de 
un transistor con tecnología GaN HEMT sobre SiC capaz de 


ofrecer 40W a su salida con 15dB de ganancia a 2GHz [11]. 
La die del transistor presenta una capacidad de salida de 
2.7pF. El fabricante ofrece tanto el modelo no lineal del 
transistor, como el modelo de la die y el encapsulado. 


El diseño se ha simulado en AWR. Los puertos son 
desempotrados de los planos P1 y P3 de la Fig. 1. El objetivo 
del análisis es determinar que impedancia debería ser 
presentada por la red de carga en P3 para conseguir un 
circuito abierto y un cortocircuito a los armónicos en el 
drenador virtual (P1). En la Fig. 3 se puede ver las 
transformaciones de impedancia provocadas por el 
encapsulado y la capacidad interna, siendo la frecuencia 
fundamental de 1.64 GHz.   


 
Fig. 3. Transformación de impedancias de P3 a P1 


Se pueden obtener las siguientes conclusiones: 
 A la entrada, el encapsulado junto con la capacidad 


de entrada, Cgs, provoca que sea imposible fijar un 
circuito abierto para el tercer armónico. 


 A la salida ofrece una buena aproximación para 
generar circuitos abiertos o cortocircuitos tanto a 2f0 
como a 3f0. 


Por consiguiente, el encapsulado y las capacidades 
internas de transistor ponen impedimentos a la hora de 
controlar fácilmente las impedancias a los armónicos en la 
puerta y drenador virtuales. 


IV. PROCEDIMIENTO DE DISEÑO DEL CLASE F 


La mayoría de los modelos de transistor no lineales fallan 
al reproducir el comportamiento del transistor a frecuencias 
armónicas y bajo una fuerte compresión. En otros casos, los 
modelos no lineales no están disponibles. Por ello, el método 
load pull se emplea normalmente junto con métodos 
analíticos en el diseño de amplificadores de alta potencia. El 
método load pull tradicional hace uso de sintonizadores 
mecánicos con el que varían la impedancia de puerta y de 
drenador. El rendimiento del transistor se mide sobre una 
constelación de impedancias a la frecuencia fundamental 
mientras que las impedancias armónicas se permiten variar 
arbitrariamente. 


El método load pull armónico tiene en cuenta, además de 
la impedancia a la frecuencia fundamental, las impedancias a 
los armónicos. Existen sintonizadores mecánicos capaces de 
controlar la impedancia de carga tanto a la frecuencia 
fundamental como a los armónicos. Sin embargo una 
solución más común y de menor coste es el control de los 
armónicos a través de un circuito resonante. En microondas, 
el control de la impedancia a los armónicos se realiza 
mediante stubs de longitud λ/4 a la frecuencia armónica 
situados a una distancia concreta con respecto al plano de 
referencia, como se muestra en la Fig. 4.    







  


 


 
Fig. 4. Red de adaptación a la salida con control de armónicos 


El objetivo perseguido en el diseño del amplificador clase 
F es maximizar el rendimiento sin comprometer demasiado 
la ganancia del transistor. Gracias al modelo del encapsulado 
y de la die del transistor, para la medida de la capacidad 
interna, proporcionados por el fabricante, se ha simulado la 
red de carga necesaria para fijar las impedancias a los 
armónicos. En la Fig. 5 se muestra las impedancias fijadas a 
los armónicos. 


 
Fig. 5. Impedancias armónicas vistas en el plano P1.  


V. RESULTADOS DE LA SIMULACIÓN DEL CLASE F 


La forma de onda de tensión en el drenador virtual es la 
que se muestra en la Fig. 6, para una tensión de alimentación 
Vdd de 40 V. En cambio, la forma de onda de corriente en el 
drenador virtual no es accesible y no puede ser representada 
en el plano P1.  


 
Fig. 6. Forma de onda de tensión en el drenador virtual (P1) y de corriente 


en el plano P2. 


 


Las Fig. 7 y 8 representan los resultados de las 
simulaciones de la ganancia, potencia de salida, rendimiento 
de drenador y PAE en función de la potencia de entrada y en 
función de la frecuencia. El amplificador ofrece una PAE del 
70% y un 76% de rendimiento de drenador para una potencia 
de entrada de 36 dBm. La potencia de salida medida es 
aproximadamente de 46 dBm. 


 
Fig. 7. Simulación de la potencia de salida, ganancia, PAE y rendimiento de 


drenador en función de la potencia de entrada    


 
Fig. 8. Simulación de la potencia de salida, ganancia, PAE y rendimiento de 


drenador en función de la frecuencia (Pin = 36 dBm) 


 
Fig. 9. Simulación del espectro de salida del amplificador clase F. 


El amplificador permanece saturado por encima de los 33 
dBm, como se puede ver en la ganancia de compresión. En la 
Fig. 9 se muestra el espectro a la salida del amplificador. La 
atenuación  al  segundo  y  tercer  armónico  a  la  salida  es  
de -29.2dBc y -64.3dBc respectivamente, lo que indica que la 
mayoría de los armónicos son reinyectados en el amplificador 
de potencia como era de esperar. 







  


 


VI. BANCO LOAD PULL Y PROTOTIPO 


A partir de las simulaciones realizadas se ha 
implementado la red de carga que consigue fijar las 
impedancias necesarias a los armónicos. La Fig. 10 muestra 
el banco de medida load pull aplicado a un primer prototipo. 
Un generador de señal ofrece la potencia necesaria para 
atacar al driver generando la  potencia suficiente para mover 
la puerta del transistor. Gracias a unos sintonizadores 
mecánicos manuales se puede sintonizar una constelación de 
impedancias de puerta y de drenador a la frecuencia 
fundamental para conseguir el máximo rendimiento y/o la 
máxima potencia. Estos sintonizadores se conectan al 
prototipo que ya presenta las redes de pre-adaptación a los 
armónicos para trabajar en clase F. La medida de potencia de 
RF se realiza mediante un analizador de espectros.  


 
Fig. 10. Sistema de medida load pull 


Con el fin de conocer cuál es la impedancia vista en el P3 
a la que se consigue máxima potencia o máximo rendimiento 
se empleará un analizador de redes y el simulador AWR. 
Para conseguir buenos resultados con la medida load pull, 
hay que tener especial cuidado en la calibración de cada una 
de las partes del sistema. El prototipo se ha diseñado por 
bloques (un circuito de entrada, un circuito de salida y un 
bloque para el dispositivo activo) conocido como “break-
apart fixtures” [12], permitiendo medir los parámetros S 
empleando un kit de calibración TRL [13]. Este tipo de 
calibración permite eliminar los efectos de polarización y 
pre-adaptación de cada una de las partes del circuito. Con la 
medida obtenida en el analizador de redes y un programa de 
simulación capaz de desempotrar el efecto del encapsulado 
del dispositivo se pueden conocer las impedancias óptimas 
requeridas para conseguir el objetivo, tanto a la frecuencia 
fundamental como a los armónicos. 


VII. CONCLUSIONES 


En este paper se ha diseñado un amplificador de potencia 
de alto rendimiento clase F a 1.64 GHz empleando la 
tecnología GaN. Para determinar las cargas óptimas de puerta 
y de drenador se ha empleado la simulación de un método 
load pull con control de armónicos a través de una red de 
pre-adaptación. Destacar la gran influencia del encapsulado a 
la hora de fijar las impedancias a los armónicos.  


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Los resultados de las simulaciones hacen prever un buen 
funcionamiento en el prototipo real: se ha medido una PAE y 
un rendimiento de drenador de 70% y 76% respectivamente 
para una potencia de entrada de 36 dBm. La ganancia fue de 
10 dB con una potencia de salida de 46 dBm. La atenuación 
de los armónicos a la salida es de -29.2dBc y de -64.3dBc al 
segundo y tercer armónico respectivamente.  
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Resumen- A focusing system for a 300 GHz radar with two 
target distances (5m and 10m) is proposed, having 1cm 
resolution in both cases. The focusing system is based on a 
gaussian telescope scheme and it has been designed using 
gaussian beam quasi-optical propagation theory with a 
homemade Matlab analysis tool. It has been translated into a 
real focusing system based on two elliptical mirrors and a plane 
mirror in order to have scanning capabilities and validated 
using the commercial antenna software GRASP. 


I. INTRODUCCIÓN 
La banda de frecuencias de terahercios (THz) o señales 


electromagnéticas a frecuencias de terahercios (0.1THz – 
10THz) es uno de los temas que más interés están cobrando 
en los últimos años en la comunidad electromagnética. Esta 
banda ha sido tradicionalmente asociada a trabajos de 
astronomía y espectroscopia molecular. A estas frecuencias, 
se pueden generar pulsos extremadamente pequeños que son 
capaces de obtener una alta resolución espacial, atravesar 
materiales que son opacos a la luz y visualizar e identificar 
estructuras microscópicas mediante análisis espectral. 
Además existe un gran interés en diferentes aplicaciones de 
esta tecnología en defensa y seguridad, automóviles, biología 
y medicina [1]. 


Sin ninguna duda la aplicación más importante de esta 
tecnología es la detección de objetivos por motivos de 
seguridad. Esto es debido a que la mayoría de la ropa y los 
sobres son razonablemente transparentes a estas frecuencias, 
mientras que al mismo tiempo se puede obtener una imagen 
con alta resolución. En la actualidad se está haciendo un gran 
esfuerzo en diseñar sistemas de formación de imágenes a la 
frecuencia de THz [2]-[5]. 


En este artículo se propone un sistema de enfoque para 
un radar funcionando a 300GHz a una distancia de detección 
de 5m y con una resolución, definida como el ancho de haz a 
-3dB, de 1cm. Este sistema de enfoque formará parte de un 
sistema radar completo. 


El artículo está organizado de la siguiente manera: 
primero se presenta el sistema completo y la herramienta 


desarrollada para el análisis del mismo así como el 
alimentador del sistema. Seguidamente, se analiza el sistema 
de enfoque utilizando teoría quasi-óptica (QO) de 
propagación de haces gaussianos y se obtienen los 
principales parámetros. A continuación se traducen dichos 
parámetros de QO a parámetros de espejos elípticos y se 
obtiene el sistema de enfoque real. Dicho sistema será 
validado en la sección III y se presentarán los resultados 
obtenidos. Finalmente se incluyen una serie de conclusiones 
y líneas futuras.  


II. DISEÑO DEL SISTEMA 
En esta sección se presenta el sistema propuesto y se 


lleva a cabo un exhaustivo análisis del mismo basado en 
teoría QO de propagación de haces gaussianos [6]. El diseño 
está basado en un telescopio gaussiano, donde la separación 
entre los dos elementos de enfoque es igual a la suma de sus 
distancias focales. En la Fig. 1 se puede ver un esquemático 
del mismo. En esta sección los elementos focalizadores se 
representarán como lentes finas para reducir los cálculos, 
mientras que en la sección III éstos serán reemplazados por 
espejos elípticos. Se han escogido espejos elípticos porque si 
se diseñan adecuadamente reducen los efectos de distorsión y 
el nivel de contrapolar [7]-[9]. 


 
Fig. 1. Esquemático del camino QO de un telescopio gaussiano. 


A.  Herramienta de análisis 
Los programas de análisis de antenas de onda complete, 


en el rango de QO, requieren de un gran número de recursos 
computacionales y periodos muy largos de tiempo para 


 







  


realizar los cálculos pertinentes. Es por ello que sería muy 
interesante disponer de una herramienta capaz de  obtener 
una aproximación rápida y precisa del comportamiento de un 
sistema electromagnético en el rango de QO. El objetivos no 
es resolver el problema electromagnético completo sino  
desarrollar una aplicación que reduzca de manera 
considerable el tiempo de cómputo basada en teoría QO de 
propagación de haces gaussianos [6]. Una vez que las 
principales variables del sistema han sido obtenidas, el 
problema electromagnético completo será resuelto y 
optimizado utilizando un programa de análisis de antenas de 
onda completa comercial como es GRASP [10]. 


La herramienta [11] ha sido implementada utilizando 
Matlab [12] y un ejemplo puede verse en la Fig. 2. Para 
validar los resultados obtenidos, se han implementado y 
comprobado diferentes sistemas disponibles en la 
bibliografía. Uno de ellos es el radiotelescopio de 40m que el 
Observatorio Astronómico Nacional posee en Yebes [13]. 


 


 
Fig. 2. Ejemplo de la herramienta desarrollada. Los diferentes elementos que 
conforman el sistema está dibujados en azul mientras que en rojo se muestran 
los haces gaussiano. Este esquemático emula el sistema completo presentado 
en [13]. 


B.  Diseño QO 
Gracias a la herramienta desarrollada, es posible calcular 


de manera rápida y sencilla  los principales parámetros del 
sistema. Como fuente de alimentación del sistema se ha 
elegido una bocina cónica corrugada debido a que ha 
demostrado poseer un muy  buen haz gaussiano sobre un 
rango de frecuencia de al menos 1.5:1 [6]. A partir de la 
longitud de la longitud y de la apertura de la bocina se 
calculan los parámetros de esta [6], [14], y, a continuación se 
calculan los demás parámetros del sistema para obtener una 
resolución de 1cm a una distancia de 5m. 


Basándose en la teoría QO de propagación de haces 
gaussianos se obtiene la siguiente matriz ABCD, siguiendo 
las etiquetas de la Fig. 1: 
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A partir de la matriz ABCD y de los parámetros de la 
bocina calculados en la Sección II.A, se pueden calcular el 
beam waist de salida y su posición. A continuación es fácil 
obtener el ancho de haz a -3dB y el tamaño del spot 
obtenido. En la Fig. 3 se muestra el tamaño de la mitad del 
spot a una distancia de 5m en función de los parámetros f1 y 
f2 cuando d1=300mm y d2=500mm. Se ha impuesto que 
aquellas combinaciones que den lugar a semi-spots mayores 
de 15mm sean iguales a 15mm para facilitar la 
representación.  Asimismo se ha resaltado una combinación 
de f1 y f2 que da lugar a un spot de 1cm (semi-spot de 5mm). 


Se puede obtener una representación similar para distintos 
pares de distancias d1 y d2, así como para una distancia de 
escaneo d3 diferente.  


 
Fig. 3. Tamaño del semi-spot en función del foco de las dos lentes finas (f1 y 
f2) para unas distancias d1=300m y d2=500mm. 


Parece evidente que el espejo que tendrá mayor tamaño y 
que, por tanto, impondrá el tamaño máximo del sistema 
completo es el segundo. Por esta razón se ha llevado un 
estudio sobre el diámetro del segundo espejo en función de 
todos los parámetros de QO. De teoría QO de propagación 
de haces gaussianos se tiene que un diámetro de 4ω (cuatro 
veces el beam radius) trunca el haz a un nivel de 34.7dB por 
debajo del nivel de potencia en la dirección de propagación e 
incluye el 99.97% de la potencia en el modo fundamental del 
haz gaussiano. Esto es generalmente suficiente para reducir 
los efectos de la difracción causados por el truncamiento. Es 
por ello que el diámetro mínimo del segundo espejo se ha 
obtenido teniendo en cuenta que debe ser, al menos, 4 veces 
el beam radius [6]. 


Se ha observado que el diámetro más pequeño del 
segundo espejo no depende de las distancias d1 y d2 o de los 
focos f1 y f2, si no que viene impuesto por la distancia de 
escaneo d3 y por el tamaño del spot. En la Fig. 4 se muestra 
el diámetro mínimo del segundo espejo en función del 
tamaño de spot deseado para dos distancias de escaneo. 


 
Fig. 4. Diámetro del segundo espejo en función del tamaño del spot. 


 Una vez que se ha obtenido el diámetro mínimo del 
segundo espejo se obtienen los parámetros de QO que dan 
lugar a dicho diámetro mínimo para una distancia de escaneo 
de 5m y un tamaño de spot de 1cm. Estos parámetros se 


 







  


recogen en la Tabla I y en la Fig. 5 se muestra el diagrama de 
radiación del sistema obtenido con teoría QO para el haz 
gaussiano con el modo fundamental, con 10 y con 20 modos. 


TABLA I 
PARÁMETROS QO DEL SISTEMA 


d1 [mm] d2[mm] d3[mm] f1[mm] f2[mm] 
300 500 5000 83.86 357.15 


 


 
Fig. 5. Semi-spot obtenido con QO. 


III.  VALIDACIÓN DEL SISTEMA 
El sistema diseñado basado en QO ha sido trasladado a 


elementos reales (espejos elípticos) y simulado utilizando un 
software comercial de análisis de antenas de onda completa, 
GRASP [13] con el objetivo de validar el proceso de diseño. 


El primer paso consiste en traducir los parámetros QO 
obtenidos en la sección previa cuando se utilizaban lentes 
finas en parámetros físicos para construir los espejos 
elípticos. Esta relación viene dada por: 


1 2
1 2


R Rf
R R


⋅
=


+
 (2) 


donde R1 es la distancia desde el espejo elíptico a su foco de 
entrada y R2 es la distancia desde el espejo elíptico a su foco 
de salida. Esto se peude ver mejor en la Fig. 6. 
 


 
Fig. 6. Layout óptico con dos espejos elípticos y algunos parámetros. El rayo 
principal está representado por una línea azul sólida [9]. 


Siguiendo las etiquetas de la Fig. 6, R1 es la distancia 
desde el beam waist  de la bocina al primer espejo elíptico; 
R2 es la distancia desde el primer espejo elíptico hasta el foco 
común; R3  es la distancia desde el foco común hasta el 
segundo espejo elíptico; y R4  es la distancia desde  el 
segundo espejo elíptico al foco de salida (aproximadamente 


la distancia de escaneo de 5m). Los parámetros obtenidos se 
recogen en la Tabla II. 


TABLA II 
PARÁMETROS FÍSICOS DE LOS ESPEJOS ELÍPTICOS 


R1 [mm] R2[mm] R3[mm] R4[mm] 2α1[º] 2α2[º] 
306.9 115.4 384.6 5003.4 60 60 


 
Las dimensiones del sistema se pueden ver en la Fig. 7. 


Los ángulos se han elegido de tal manera que reduzcan el 
tamaño global del sistema. Se ha situado un espejo plano a la 
salida del segundo espejo elíptico de tal manera que 
proporcione una capacidad de escaneo al sistema. 


 
Fig. 7. Sistema de enfoque diseñado para detectar objetivos a 5m 
con una resolución de 1cm. 


 En la Fig. 8 se puede apreciar el spot obtenido mientras 
que en la Fig. 9 se muestran tres cortes del mismo. Se obtiene 
un spot de 1cm de diámetro, el nivel de lóbulo secundario 
está por debajo de 30dB en ambos cortes y el nivel de 
contrapolar está por debajo de los 30dB. Con este sistema se 
tiene una ganancia de 70.1dBi. 


 
Fig. 8. Spot a una distancia de 5m. 


Asimismo se han analizado las capacidades de escaneo 
que posee el sistema. Como se ha mencionado anteriormente, 
se ha incluido un espejo plano a la salida del segundo espejo 


 







  


 


IV. CONCLUSIONES 
Se ha presentado un sistema de enfoque para detección de 


objetivos a 5m con una resolución de 1cm funcionando a 
300GHz. Este sistema de enfoque deberá ser integrado con 
toda la electrónica necesaria para general la señal de 300GHz 
y con elementos de procesado de señal para detectar armas u 
otro tipo de objetos que se encuentren ocultos en el objetivo 
a escanear para construir un radar. 


 


elíptico para proporcionar capacidad de escaneo al sistema de 
enfoque. En la Fig. 10 se muestra el corte en φ=90º a 5m 
cuando el sistema está escaneando en el plano φ=0º. Cuando 
se escanea en el plano φ=90º  se obtiene un comportamiento 
similar. El diagrama de radiación apenas se distorsiona 
incluso cuando se llevaba a cabo un desplazamiento elevado 
(500mm). 
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Abstract- Due to the huge increase in communications use, it 
has become necessary to employ new bands of frequency such 
as millimetre waves. Rain is the most damaging phenomenon to 
the propagation of the signal, particularly at these frequencies. 
An experiment is being carried out in Madrid, Spain to examine 
this problem. The experimental equipment includes two short 
terrestrial radio links which operate at two different 
frequencies: 75 and 85 GHz. The aim is to characterise rain 
attenuation in millimetre waves. In this paper, the main results 
obtained from the experiment are described, as well as the most 
significant conclusions. 


I. INTRODUCCIÓN 


La progresiva congestión del espectro radioeléctrico 
debido al incremento de las comunicaciones, ha provocado la 
saturación de las bandas de frecuencias bajas, produciéndose 
así, la necesidad de diseñar sistemas que operen en 
frecuencias más elevadas, como las de las bandas de 75 y 85 
GHz. 


Sin embargo, la calidad y la disponibilidad de los 
sistemas de radiocomunicación en estas bandas se ven 
seriamente degradadas por distintos fenómenos. De entre 
ellos destacan los hidrometeoros, especialmente la lluvia, que 
es el fenómeno que más influye a elevadas frecuencias. 
Además de la atenuación, se producen otros efectos negativos 
como la despolarización y los desvanecimientos de la señal 
[1]. 


En esta línea nace este experimento, realizado en la 
Universidad Politécnica de Madrid (UPM) y subvencionado 
por el Plan Nacional I+D+i del Ministerio de Ciencia e 
Innovación. Este Proyecto de Investigación tiene como 
finalidad analizar los efectos de propagación en ondas 
milimétricas y caracterizar la atenuación por lluvia y su 
estructura física [2]. 


El experimento utiliza dos radioenlaces digitales 
terrenales de casi un kilómetro que operan a las frecuencias 
de 75 y 85 GHz, establecidos entre la E.T.S.I. de 
Telecomunicación y la E.T.S.I de Caminos, Canales y Puertos 
de la UPM.  


En el capítulo II se describen los equipos que intervienen 
en cada radioenlace. El capítulo III presenta los principales 
resultados obtenidos en la caracterización de la atenuación. El 
capítulo IV establece una comparativa de la atenuación 
producida por la lluvia para diferentes radioenlaces. El 
capítulo V recoge las principales conclusiones extraídas. 


II. EQUIPAMIENTO EXPERIMENTAL 


Para la implementación de estos dos radioenlaces se 
utiliza el modelo comercial GigaBeam WiFiber G.1.25 [3]. El 
sistema opera en el rango de frecuencias de 71-76 y  81-86 
GHz, usando una arquitectura en banda dual con formato 
FDD. Uno de los extremos del enlace transmitirá dentro la 
banda de frecuencias de 75 GHz y recibirá dentro de la banda 
de frecuencia de 85 GHz, mientras que el otro extremo del 
enlace hará lo contrario. 


Para obtener información de la lluvia, se dispone de un 
pluviómetro de tipo balancín que mide experimentalmente la 
intensidad de lluvia con tiempo de integración de un minuto. 


Las magnitudes medidas experimentalmente en los 
radioenlaces de 75 y 85 GHz son valores de RSSI (Received 
Signal Strength Indicator), sin embargo el objetivo de este 
proyecto es caracterizar la atenuación debida al efecto de la 
lluvia. Por ello, la magnitud de interés es la potencia recibida 
en el radioenlace, ya que a partir de ella, se puede obtener una 
estimación de la atenuación. Por tanto, ha sido necesario 
realizar una calibración de los dos radioenlaces para 
relacionar los valores medidos de RSSI con la potencia 
recibida y, a través de ella, con la atenuación en el trayecto. 


III. ATENUACIÓN POR LLUVIA EN LOS RADIOENLACES DE 


75 Y 85 GHZ 


Este experimento tiene como objetivo caracterizar el 
efecto de la atenuación debida a la lluvia en la propagación 
para radioenlaces terrenales digitales de frecuencias 75 GHz y 
85 GHz. Para ello, se dispone de los datos procedentes de 
ambos radioenlaces, recogidos de forma continuada desde 
Julio de 2008 a Junio de 2010. La obtención y el tratamiento 
de estos datos, se realiza a partir de la implementación de un 
software específico en Matlab. A continuación se presentan 
algunos de los resultados y las principales conclusiones. 


A. Eventos individuales de lluvia 


A partir de la información de la señal recibida en el 
radioenlace de trabajo en cada evento de lluvia, se realiza un 
estudio de los mismos, clasificándolos en lluvias de alta 
intensidad, larga duración, correladas, no correladas y con 
cortes, en función de unas características comunes. Se 
comprueba que para la ubicación y el periodo de estudio de 
este experimento, predominan las lluvias de intensidad leve o 
moderada, y que en general, no son de larga duración. La 
correlación entre intensidad de lluvia y atenuación suele ser 
alta, debido a que el vano es muy corto.  







  


 


B. Distribuciones estadísticas 


A partir de la atenuación causada por cada evento de 
lluvia, se estiman las distribuciones estadísticas de intensidad 
de lluvia y de atenuación debida a la lluvia en función del 
margen temporal de trabajo (mensual, anual o periodo 
completo) para cada uno de los radioenlaces. Estas 
distribuciones se calculan a partir de los datos locales 
medidos experimentalmente, por tanto, estarán condicionadas 
a la disponibilidad de los equipos de medida. 


Debido a los problemas de disponibilidad que presenta 
cada uno de los dos radioenlaces de estudio, no se puede 
contar con ningún año natural completo de datos. De este 
modo, las distribuciones anuales se determinan para cuatro 
años sintéticos diferentes que, además, dependerán del 
radioenlace de trabajo. 


Las distribuciones estadísticas de intensidad de lluvia se 
obtienen a partir de los datos medidos localmente y 
proporcionados por la UIT. Los datos experimentales se 
obtienen a partir de los datos de intensidad de lluvia 
registrados en el pluviómetro y condicionados a la 
disponibilidad del radioenlace de trabajo. Por su parte, los 
datos de intensidad de lluvia proporcionados por la UIT, se 
obtienen de la Rec. P.837 del UIT-R [4]. 


En las Fig. 1 y 2 se representan las distribuciones 
estadísticas anuales de intensidad de lluvia para cada uno de 
los años sintéticos de estudio definidos en cada radioenlace. 
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Fig 1. Distribución estadística de intensidad de lluvia en el radioenlace de 


75 GHz. 
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Fig 2.  Distribución estadística de intensidad de lluvia en el radioenlace de 


85 GHz. 


 


De manera análoga, en las Fig. 3 y 4 se representan las 
distribuciones anuales para la atenuación. 
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Fig 3. Distribución estadística de atenuación por lluvia en el radioenlace de 


75 GHz. 
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Fig 4. Distribución estadística de atenuación por lluvia en el radioenlace de 


85 GHz. 


 


C. Comparación con los modelos de predicción 


Para cada uno de los años sintéticos, se establece una 
comparación entre las distribuciones estadísticas anuales de 
atenuación obtenidas experimentalmente y cinco modelos de 
predicción de atenuación por lluvia: modelos de la UIT [5], 
Crane global [6], Crane de dos componentes [7] 
(considerando la simplificación para radioenlaces terrenales), 
Pérez García y Silva Mello [8] y García López [9]. 


Cada modelo necesita contar con valores de intensidad de 
lluvia. En este sentido, se dispone de los datos de lluvia 
medidos localmente, es decir las distribuciones anuales de 
intensidad de lluvia experimental, y los datos proporcionados 
por la UIT en la recomendación UIT-R P.837 [4]. De este 
modo, cada modelo de predicción hace dos estimaciones 
diferentes de la atenuación resultante, dependiendo del tipo de 
datos de intensidad de lluvia con el que se trabaje. Para el 
modelo de Crane global se proporcionan además los 
resultados de aplicar este modelo con los datos de intensidad 
de lluvia estimados en [6].  


Los resultados estimados de atenuación se comparan en 
cada caso con los datos experimentales, calculándose el error 
cuadrático medio existente entre ambos. 


En la Fig. 5 se representan los datos experimentales y los 
resultados de atenuación estimados por todos los modelos de 
predicción para uno de los años sintéticos de estudio. Por su 







  


 


parte, la tabla I representa los errores cuadráticos medios 
estimados entre los datos experimentales y los modelos para 
el mismo año sintético. 


10
-3


10
-2


10
-1


10
0


0


5


10


15


20


25


30


35


40


45


50


Porcentaje de tiempo (%)


A
te


n
u


a
ci


ó
n


 (
d


B
)


Atenuaciones para distintos modelos (Atenuación: Caso1 - Lluvia: Experimental)


 


 


Datos experimentales
UIT
Crane
Crane lluvia Crane
Crane 2 componentes
Pérez y Silva
García López


 
Fig 5. Comparativa de los modelos de predicción y la atenuación 


experimental para el año sintético 1 del radioenlace de 75 GHz, con 
lluvias experimentales. 


 
Tabla I. Error cuadrático medio entre los modelos de predicción y los datos 


experimentales del caso 1 de estudio para los radioenlaces de 75 y 85 
GHz. Procedimiento Rec. P.311 del UIT-R [10]. 


 
Crane 
global 


Crane 
con 


lluvias 
de 


Crane 


Crane de 
dos 


componente 


Pérez 
García 


y 
Silva 
Mello 


García 
Lopez 


UIT 


Caso 
1 (a) 


73,86 86,77 51,00 31,43 31,38 21,49 75 G
H


z Caso 
1 (b) 


98,18 86,77 76,35 52,92 15,60 12,08 


Caso 
1 (a) 


63,45 70,67 42,83 27,44 31,53 36,74 85 G
H


z Caso 
1 (b) 


81,76 70,67 65,51 41,89 13,93 21,07 


(a) con lluvias experimentales. 
(b) con lluvias de la UIT-R P.837. 


 


D. Estimación del peor mes 


La estimación de intensidad de lluvia y atenuación en el 
peor mes se realiza mediante dos procedimientos: el método 
de la evaluación experimental y el método expuesto en la 
recomendación UIT-R P.841 [11]. En este sentido, en este 
experimento el peor mes se determina para cada uno de los 
años sintéticos definidos en cada radioenlace y para cada una 
de las magnitudes de trabajo (intensidad de lluvia y 
atenuación). 


Los resultados obtenidos por cada uno de los 
procedimientos se comparan en la Fig. 6, donde se puede 
concluir que el método de la UIT subestima los resultados 
experimentales. 


Las Fig. 7 y 8, representan la estimación del peor mes 
para la intensidad de lluvia en cada uno de los años sintéticos 
de estudio del radioenlace de 75 GHz por cada uno de los 
procedimientos. 
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Fig 6. Peor mes para la intensidad de lluvia mediante el método 


experimental. Radioenlace de 75 GHz. 
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Fig 7. Peor mes para la intensidad de lluvia mediante el método expuesto 


en la recomendación UIT-R P.841. Radioenlace de 75 GHz. 


IV. COMPARATIVA DE LA ATENUACIÓN POR LLUVIA CON 


OTROS RADIOENLACES 


Se realiza una comparativa de algunos de los eventos de 
lluvia registrados para los radioenlaces de estudio (75 y 85 
GHz) con los registrados por un radioenlace de 38 GHz [12] y 
un radioenlace satelital en banda Ka de 19,7 GHz [13], con el 
objetivo de contrastar las señales de diferentes frecuencias y 
distintos trayectos y comparar la variación de la atenuación 
por lluvia en función de ambas magnitudes. 


A continuación se muestra en la Fig. 8 un ejemplo para 
una lluvia de tipo convectivo y corta duración. 
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Fig 8. Atenuación de lluvia para los radioenlaces terrenales de 38, 75 y 85 


GHz y el radioenlace satelital de 19,7 GHz para el 1 de Agosto de 
2009, con una frecuencia de muestreo de 1 muestra por segundo. 







  


 


Se observa que la atenuación en los tres radioenlaces 
terrenales, a 38, 75 y 85 GHz, presenta una forma muy 
similar y que, en general, existe buena correlación entre estas 
medidas y las de intensidad de lluvia. Esto entra dentro de lo 
esperado, ya que los tres radioenlaces comparten el mismo 
trayecto de propagación, que es además relativamente corto.  


En general, la atenuación medida en el radioenlace 
satelital presenta una evolución parecida, aunque con 
mayores diferencias, que se aprecian sobre todo en el segundo 
pico de atenuación. Este hecho es debido a que el radioenlace 
satelital tiene un trayecto diferente al de los otros enlaces. El 
receptor está situado en la ETSI de Telecomunicación, 
coincidiendo con uno de los emplazamientos de los 
radioenlaces terrenales, pero el ángulo de acimut es muy 
diferente. Por lo tanto, es posible que en el mismo se 
produzca una lluvia de mayor intensidad, que tenga menor 
influencia sobre el trayecto de los enlaces terrenales. De 
hecho, este segundo pico no se refleja claramente en los datos 
del pluviómetro, lo que se atribuye al mayor tiempo de 
integración que tiene este instrumento.   


La Fig. 9 muestra un ejemplo para un evento de lluvia de 
2 horas y 19 minutos en el que se pueden distinguir 5 
precipitaciones diferentes. 
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Fig 9. Atenuación de lluvia para los radioenlaces terrenales de 38, 75 y 85 


GHz y el radioenlace satelital de 19, 7 GHz para el 23 de Mayo de 
2009, con una frecuencia de muestreo de 1 muestra por segundo. 


 
En general, como era de esperar, la señal que refleja la 


atenuación para el radioenlace de 85 GHz se mantiene por 
encima del resto para todos los valores de intensidad de lluvia 
máximos, seguida por la atenuación del radioenlace de 75 
GHz, de 38 GHz y el radioenlace satelital de 19,7 GHz. Sin 
embargo, para el valor máximo de intensidad de la lluvia 4, el 
radioenlace satelital presenta una atenuación superior a la del 
enlace de 38 GHz. Este hecho se debe a la diferencia entre los 
trayectos de los enlaces terrenales y del radioenlace satelital, 
que se ven afectados en este caso de forma diferente por la 
lluvia.  


V. CONCLUSIONES 


En este experimento, realizado en Madrid, se ha 
caracterizado la atenuación por lluvia para dos radioenlaces 
terrenales fijos de frecuencias 75 y 85 GHz. Se han analizado 
eventos individuales, a partir de los cuales se ha hecho una 
clasificación de los mismos.  


Se han estimado las distribuciones estadísticas de 
intensidad de lluvia y de atenuación debida a la lluvia en 
función del margen temporal de trabajo (mensual, anual o 
periodo completo) para cada uno de los radioenlaces. 


Posteriormente, se ha realizado una comparativa de estas 
distribuciones, obtenidas experimentalmente, con diferentes 
modelos de predicción, donde se puede concluir que en caso 
de disponer de datos locales de atenuación por lluvia medidos 
experimentalmente, es preferible utilizar estos, ya que 
ninguno de los modelos se ajusta perfectamente a estos datos. 


Se estima el comportamiento de intensidad de lluvia y 
atenuación en el peor mes mediante dos métodos diferentes 
(experimental y de la UIT), comprobándose que el método de 
la UIT subestima los resultados obtenidos. 


Finalmente, se ha establecido una comparación entre la 
información resultante de este experimento, es decir para los 
radioenlaces de frecuencias 75 y 85 GHz, con medidas 
realizadas en un radioenlace de 38 GHz y un radioenlace 
satelital de 19,7 GHz 
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Resumen- Modern communication systems use 
multifrequency or broadband antennas in order to provide 
multiple communication services. One of the biggest problems 
associated to all these systems comes from their batteries life 
cycle. Nowadays, great efforts are being undertaken in order to 
harvest energy from as many places as possible. In addition, if 
the two cycles of the corresponding wave could be used, it would 
be good in order to increase the RF-DC power conversion. This 
paper presents a multifrequency and full wave-rectifying 
antenna for microwave application. 


I. INTRODUCCIÓN 
La rectificación de señales de microondas que 


proporcionen potencia mediante transmisión inalámbrica se 
lleva estudiando desde mucho tiempo. La necesidad de 
suministrar potencia DC a los dispositivos inalámbricos se ha 
incrementado considerablemente. De hecho, todos los 
dispositivos nuevos de comunicación necesitan potencia DC 
con la que alimentar sus propias baterías. Dicha necesidad 
surge del intento de alargar el ciclo de vida de las baterías 
correspondientes. Durante los últimos años, se han 
propuestos muchas aplicaciones para las rectenas. Una de 
ellas [1] se basa en un array de rectenas de banda ancha que 
proporciona potencia DC. En otro ejemplo se presenta un 
completo análisis para el diseño de una antena rectificadora 
de medio ciclo. Posteriormente, se propuso en [2] varias 
rectenas de ciclo completo trabajando a una única frecuencia. 
La rectificación completa en una banda ancha o 
multifrecuencia es una idea muy atractiva desde el punto de 
vista del incremento de potencia DC y alargamiento del ciclo 
de vida de las baterías. 


Dado que la mayoría de los dispositivos inalámbricos 
trabajan a múltiples frecuencias, siempre se tratará de 
disponer rectenas que obtengan potencia DC para todas las 
frecuencias de funcionamiento de un dispositivo inalámbrico 
simultáneamente. El presente artículo muestra el análisis de 
una rectena de onda completa de triple frecuencia, que 
consigue trabajar en tres valores típicos de frecuencia para 
comunicaciones móviles y Wi-Fi. El sistema completo se 
muestra en la Fig. 1, donde se observa un diagrama de 
bloques básico de la rectena. 


 


 
Fig. 1. Diagrama de bloques de la rectena 


La rectena de triple frecuencia se basa en un modelo 
inicial de diodo, el rectificador de onda completa (ambos 
bloques desarrollados mediante el programa Microwave 
Office v.8.06) y la antena multifrecuencia (desarrollada con 
el programa CST Studio 2010). Se observa que la antena 
multifrecuencia o de banda ancha se conecta a la red de 
adaptación y al correspondiente puente de diodos. 
 


II. DISEÑO DEL RECTIFICADOR DE ONDA COMPLETA 
El tipo de diodo más utilizado en el campo de la 


radiofrecuencia es el diodo de barrera Schottky. El principal 
motivo es que se trata de un dispositivo semiconductor, por 
lo que es un orden de magnitud más rápido que los diodos de 
unión PN. Su principal inconveniente es su corriente inversa 
relativamente elevada que, para el presente estudio, no se 
trata de un factor determinante. Se puede elegir entre las dos 
siguientes series de componentes: la HSMS-282x y la 
MA4E131x. La primera de ellas es más sencilla de soldar 
debido a sus mayores dimensiones. Pero la segunda ofrece 
mejores resultados, que se mostrarán las secciones siguientes. 


Modelo Spice. El modelo Spice de un diodo de barrera 
Schottky incluye una fuente de corriente que se aproxima 
utilizando la siguiente expresión:  


 t
j
NV


V


Sforward eII 2=  (1) 


donde Vj indica la tensión a través de la unión, Vt indica el 
valor de voltaje térmico (=kT/q) y N está típicamente 
comprendido entre 1,04 y 1,08. Los parámetros del diodo de 
la Fig. 2 se obtienen de la curva V-I de la Fig. 3. Se necesitan 
dos medidas para este modelo: la corriente a través del diodo 
y la tensión en los terminales del diodo. 







  


 


 
Fig. 2. Circuito equivalente del diodo [2] 


 
Fig. 3. Curva V-I en función de la temperatura [3] 


El rectificador de media onda es más sencillo que el 
rectificador de onda completa pero desaprovecha los 
semiciclos negativos de la señal. Al utilizar los rectificadores 
de onda completa en lugar de los de media onda, este 
problema se subsana a cambio de dificultar la fabricación del 
rectificador. 


La primera opción para el diseño de rectificadores de 
onda completa se basa en la configuración de dos diodos. En 
este tipo de rectificadores sólo existe una referencia de 
voltaje común tras los dos diodos, de forma que presentan 
masa flotante en el transformador. El esquemático propuesto 
se muestra en la siguiente figura: 


 
Fig. 4. Esquemático del rectificador de onda completa 


La configuración se completa una vez que se obtiene la 
extracción de los parámetros. La principal característica de 
este circuito es que se necesita usar un transformador de 
masa común entre el puerto de entrada y los diodos. Por 
tanto, el voltaje de entrada al transformador es diferencial, 
como se muestra en la Fig. 4. 


Esta configuración se basa en un transformador simple 
para la tensión diferencial a la entrada, los dos diodos y el 
integrador final, que obtiene la señal DC. A la entrada se 
coloca un elemento de barrido de potencia, y a la salida basta 
con un puerto básico para tomar las medidas necesarias. El 
bloque situado entre el puerto de entrada y el transformador 
se utiliza para las simulaciones Load-Pull. Antes de 
implementar y fabricar el circuito, se necesitan realizar las 
simulaciones Load-Pull para calcular el valor óptimo del 


coeficiente de reflexión a la entrada, con el que se obtiene la 
tasa de conversión potencia-voltaje máxima. Este valor se 
corresponde con el valor óptimo de la carga de la antena que 
evita tener que colocar redes de adaptación entre ambos 
elementos. En la Fig. 5 se muestra el resultado de las 
simulaciones Load-Pull, obteniéndose un valor del 
coeficiente de reflexión de 0,206214,04º. 


 
Fig. 5. Curvas Load-Pull para el rectificador de onda completa 


El rectificador se ha fabricado sobre un sustrato de tipo 
FR4 (εr=4.5, H=0.5mm). Se han utilizado dos diodos 
HSMS2820, y se han implementado resistencias y 
condensadores de la serie 0805. En la Fig. 6 se muestra el 
esquemático fabricado del correspondiente circuito. 


 
Fig. 6. Esquemático del rectificador de onda completa 


Las curvas rectificadas para los tres valores de frecuencia 
se muestran en las siguientes gráficas. 


 


 







  


 


 


 
Fig. 7. Curvas rectificadas a 900 MHz, 2 GHz y 2,45 GHz 


La otra configuración más típica para los circuitos 
rectificadores se basa en el denominado puente de diodos. En 
este caso, se colocan cuatro diodos en una topología de 
puente para evitar la presencia de transformadores. El precio 
a pagar ahora será la existencia de masas flotantes y de todos 
los voltajes diferenciales. El esquemático del circuito 
propuesto se muestra en la siguiente figura, en donde se han 
incluido dos transformadores para poder realizar las medidas 
de Load-Pull. 


 
Fig. 8. Rectificador de onda completa de puente de diodos 


El procedimiento anterior se ha repetido para encontrar el 
valor óptimo de la impedancia en la carga. Las curvas Load-
Pull obtenidas se muestran en la Fig. 9, con un coeficiente de 
reflexión situado de 0,60º. 


 
Fig. 9. Curvas Load-Pull para el rectificador de onda completa de puente de 


diodos 


Las formas de onda rectificadas se muestran en la Fig. 10: 
la salida inicial con su valor de DC, y la salida tras utilizar el 
bloque Load-Pull con su correspondiente valor de DC. Se 
observa que la red Load-Pull influye en la forma de onda, 
pero asegura la tasa de conversión óptima. 


 


 


 
Fig. 10. Ondas rectificadas obtenidas del rectificador de onda completa de 


puente de diodos (arriba sin filtro, abajo con filtro) 


Una vez que se han diseñado los rectificadores, deben 
integrarse en la antena multifrecuencia o de banda ancha, que 
se presentan en la siguiente sección. 


III. DISEÑO DE LA ANTENA 
Se pueden desarrollar dos tipos de tipos de antenas: el 


primero sería el de antenas multifrecuencia, y el segundo el 







  


 


de antenas de banda ancha. Para el primero de ellos, se 
propone una antena que recoja la energía procedente de las 
comunicaciones móviles, pudiendo trabajar a los valores de 
frecuencia de 900 MHz, 2 GHz y 2,45 GHz. El factor 
determinante en el caso del diseño de uno u otro tipo de 
antena será la facilidad de fabricación. 


La antena elegida en este estudio trabaja simultáneamente 
a tres valores de frecuencia diferentes: 900 MHz y 2 GHz 
(valores típicos de comunicaciones móviles), y a 2,45 GHz 
(Wi-Fi). El procedimiento se basa en apilar dos parches con 
dos SRRs (Split Ring Resonators, o Resonadores de abertura 
en anillo). Para conseguir el correcto funcionamiento de la 
antena de triple frecuencia se proponen las dos siguientes 
opciones. 


Antenas de parche: se han diseñado tres parches 
diferentes, cada uno trabajando a una frecuencia diferente: el 
primero a 900 MHz, el segundo a 2 GHz y el tercero a 2,45 
GHz. Todos ellos están alimentados por coaxial. 


SRRs: el mismo procedimiento se ha desarrollado para las 
tres diferentes opciones con SRRs. Se ha diseñado una pareja 
de SRRs  para cada valor de frecuencia. Dado que el circuito 
equivalente de un SRR es una inductancia y una capacitancia 
en paralelo, el elemento resonará a una cierta frecuencia 
dependiendo de sus dimensiones [4]. En la Fig. 11 (a) se 
muestra el diseño del SRR básico. 


Diseño final: la decisión final se ha tomado a la vista de 
los resultados de las diferentes configuraciones posibles. 
Inicialmente, se parte de las tres opciones resultado de 
combinar los parches y los SRRs para las tres frecuencias: 1) 
parche a 900 MHz y dos SRRs a 2 GHz y 2,45 GHz, 2) 
parche a 2 GHz con dos SRRs a 900 MHz y 2,45 GHz, y 3) 
parche a 2,45 GHz con dos SRRs a 900 MHz y 2 GHz. El 
diseño con el que se obtuvieron los mejores resultados fue 
una combinación de dos parches con dos SRRs. 
Concretamente, dos antenas de parches a 900 MHz y 2 GHz 
fueron apiladas. Sobre el sustrato de la segunda de ellas se 
colocó un par de SRRs resonando a 2,45 GHz, como se 
observa en la Fig. 11 (b). El sustrato seleccionado fue 
polipropileno (εr=2.4, H=10mm), obteniéndose como 
primera aproximación de su parámetro s11 el mostrado en la 
Fig. 11 (c). Nótese que la segunda resonancia no influye en el 
correcto funcionamiento de la antena completa, ya que su 
dirección en el diagrama de radiación es completamente 
distinta al resto. Ello se debe a que la segunda resonancia se 
corresponde con el segundo armónico de la primera 
resonancia. Por último, sólo destacar que se observa en la 
gráfica del parámetro s11 que la antena se adapta a las dos 
primeras frecuencias de 900 MHz y 2 GHz correctamente, 
pero no así a la tercera frecuencia de 2,45 GHz. Es por ello 
por lo que se ha continuado trabajando con una antena de 
banda ancha como continuación del presente artículo. 


 
(a) 


 
(b) 


 
(c) 


Fig. 11. Antena multifrecuencia basada en elementos de metamateriales 


IV. CONCLUSIONES 
Se han presentado rectenas multifrecuencia basadas en 


rectificadores de onda completa. El objetivo es recoger tanta 
energía como sea posible; por ese motivo se ha mostrado un 
rectificador de onda completa integrado en una antena de 
triple frecuencia para aprovechar todos los recursos posibles. 


Se han propuesto varios ejemplos dependiendo de los 
valores de frecuencia elegidos. 
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Abstract- The design of radiocommunication systems that 
include fade mitigation techniques (FMTs) needs the use of in-
depth information regarding the expected propagation effects. 
In particular, the most important propagation effects in Ka-
band satellite systems are the attenuation caused by rain, gases 
and clouds. In this context, a propagation experiment is being 
carried out in Madrid with the aim to analyse the propagation 
of Ka-band signals in the atmosphere. The experimental 
equipment includes a beacon receiver and a radiometer 
working in the same frequency band (19.701 GHz). The main 
goal is the complete study of propagation in the Ka-Band using 
both measuring instruments, characterizing the attenuation due 
to rain and scintillation (with beacon receiver measurements) 
and atmospheric gases and clouds (with radiometer 
measurements). In this paper, the most remarkable results of 
the experiment are presented and the simultaneous use of both 
types of measurements is discussed. 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años se está produciendo un importante 
crecimiento en el uso de sistemas de comunicaciones por 
satélite en la banda Ka [1], término que en comunicaciones 
por satélite se refiere convencionalmente al uso de 30 GHz en 
el enlace ascendente y 20 GHz en el descendente. Se están 
desplegando nuevos satélites, como el Ka-Sat en Europa, 
capaces de proporcionar servicios de banda ancha. 
 Esta banda permite la transmisión de un gran volumen de 
datos, pero tiene como inconveniente que le afectan en gran 
medida los distintos efectos que se producen en la troposfera, 
como la lluvia, nubes, centelleo o gases atmosféricos, efectos 
que pueden ser mitigados utilizando las técnicas de 
mitigación de desvanecimientos (FMTs, Fade Mitigation 
Techniques). Estas técnicas exigen una caracterización 
precisa de la propagación en la banda Ka. 


En este contexto, la Universidad Politécnica de Madrid 
está realizando experimentos de propagación con 
financiación del Plan Nacional de I+D+i del Ministerio de 
Ciencia e Innovación [2].  
 En este documento, se van a presentar los principales 
resultados obtenidos en uno de los experimentos realizados, 
cuyo objetivo principal es la caracterización detallada de la 
propagación en la banda Ka de comunicaciones por satélite, 
utilizando medidas tomadas mediante dos aparatos de medida 
distintos: un receptor de baliza y un radiómetro [3]. Para ello, 
se dispone de un receptor de baliza, que recibe la señal de 
baliza descendente del satélite Eutelsat HotBird-6 a una 
frecuencia de 19,7 GHz con polarización horizontal, y de un 


radiómetro en la misma banda de frecuencia, responsable de 
medir el ruido atmosférico. De esta forma, se obtiene un 
sistema receptor de seguimiento y almacenaje continuo de 
datos sobre la señal recibida y el ruido en la banda Ka. 


II. EQUIPAMIENTO EXPERIMENTAL 


La estación terrena experimental se compone de dos 
unidades: una unidad exterior y una unidad interior. La 
unidad exterior capta la señal de baliza y el ruido atmosférico, 
gracias a una antena parabólica (de 1,2 metros de diámetro y 
a 40º de elevación) compartida por el receptor de baliza y el 
radiómetro, y realiza una conversión a una primera frecuencia 
intermedia. Esta señal pasa a la unidad interior, la cual se 
encarga de separar las señales del receptor y del radiómetro y 
contiene el resto de bloques necesarios para la medida y 
almacenamiento de los datos recogidos [4]. 


Adicionalmente se dispone de una estación meteorológica 
con un pluviómetro, un disdrómetro y un radar Doppler.   


III. RESULTADOS DE MEDIDAS CON RECEPTOR DE BALIZA 


 Para la caracterización de la atenuación por lluvia 
mediante este experimento, se disponen de cuatro años de 
medidas tomadas con el receptor de baliza, comprendidos 
entre Julio de 2006 y Junio de 2010. 
 El receptor capta la baliza de banda Ka del satélite 
HotBird-6 a una frecuencia de 19,701 GHz. Esta señal es 
amplificada, filtrada y, tras acondicionarla en sucesivas 
etapas de frecuencia intermedia, se lleva a un receptor digital 
situado en la unidad interior, el cual realiza la medida de 
amplitud y fase de la señal de baliza a una tasa de 18,66 
muestras por segundo. La información recogida se envía vía 
una interfaz RS-232 a un ordenador, donde se almacena para 
el posterior análisis. A partir de las muestras registradas (y 
validadas tras un procesado previo en el que se eliminan 
ciertas señales espurias), se puede calcular las variaciones de 
señal causadas por la lluvia. Para ello, se fija un nivel de 
señal de referencia y se calculan las series temporales de 
atenuación por lluvia como la diferencia entre el nivel de 
señal registrado y el de referencia. 
 El hecho de que el receptor de baliza mida el nivel de 
señal le hace especialmente adecuado para medir sus 
variaciones, como son las motivadas por la atenuación por 
lluvia o por el centello troposférico. El estudio detallado del 
centello queda fuera del ámbito de este artículo. 







  


 


 El receptor está diseñado para medir la atenuación 
provocada por todo tipo de lluvias, aunque también es capaz 
de medir los efectos de otras situaciones atmosféricas como la 
presencia de nubes o las situaciones de cielo claro. Sin 
embargo, en especial para este último caso, no es capaz de 
medir con suficiente precisión la atenuación provocada por 
los gases atmosféricos, ya que el propio receptor introduce 
variaciones térmicas de ganancia que provocan fluctuaciones 
en la señal. Para medir con precisión este tipo de situaciones, 
se hace necesaria la utilización del radiómetro. 
 El radiómetro, como se verá en el punto IV, no está 
diseñado para la medida de la atenuación por lluvia, ya que se 
satura en condiciones de lluvia intensa, ofreciendo unos 
resultados falseados y no válidos para este tipo de eventos. 


A.  Distribuciones acumuladas de atenuación por lluvia 


 Como se ha visto anteriormente,  para la caracterización 
de la atenuación por lluvia se utilizan las medidas recogidas 
por el receptor de baliza. A partir de estas medidas, tras una 
fase previa de procesado, se pueden obtener las distribuciones 
acumuladas anuales de atenuación por lluvia.  
 La distribución acumulada de atenuación por lluvia 
caracteriza el porcentaje de tiempo en que se excede un 
determinado umbral de atenuación. Este parámetro es 
fundamental a la hora de fijar objetivos de indisponibilidad 
en los sistemas. 
 En la Fig.1 se muestra las distribuciones acumuladas de 
atenuación por lluvia para cada uno de los cuatro años del 
experimento, así como para el año medio de los cuatro años.  
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Fig. 1. Distribuciones acumuladas de atenuación por lluvia   


 A la vista de los resultados, cabe destacar la variabilidad 
anual que existe entre los diferentes años, con un primer año 
especialmente seco que presenta bajos niveles de atenuación 
y un tercer año mucho más lluvioso que provoca los niveles 
más altos de atenuación. El segundo y cuarto año presentan 
resultados más normales en cuanto variabilidad, y entre ellos 
se sitúa la curva correspondiente al año medio. 


B.  Comparación con los modelos de atenuación por lluvia 


 En la actualidad existen numerosos modelos de predicción 
de la atenuación por lluvia [5]. En este experimento se ha 
realizado una comparativa entre la distribución experimental 
de atenuación por lluvia correspondiente al año medio 
(obtenida con las medidas recogidas por el receptor de baliza) 


y las estimadas por los modelos más importantes de 
predicción de atenuación por lluvia. En el presente artículo 
sólo se van a presentar los errores RMS cometidos por cada 
uno de los modelos de predicción (Tabla 1), con el fin de 
poder comprobar el grado de ajuste de cada uno de ellos. Si 
se quiere una información más detallada, puede consultarse la 
referencia [3], donde se pueden encontrar las gráficas 
correspondientes a cada uno de los modelos. 
 


Modelo                Error 
                            RMS 


(%) 


Modelo                Error 
                            RMS 


(%) 
Assis-Einloft          23,1 
Brasil                     25,4 
Bryant                   16,8 
Crane 2 comp.       22,5 
EXCELL                23,1 
García López         19,3 


UIT-R 618-9            17,6 
Karasawa                 19,9 
Matricciani               31,5 
NTUA                      18,1 
SAM                         20,4 
Tormenta Sintética   18,6 


Tabla 1. Error RMS de los modelos de predicción de atenuación por lluvia 


 A la vista de los resultados, se puede comprobar que los 
modelos de Bryant, UIT-R 618.9, NTUA y Tormenta 
Sintética son los que proporcionan un mejor ajuste, ya que 
presentan los errores RMS más bajos. Hay que destacar el 
buen ajuste de los modelos NTUA [6] y Tormenta Sintética 
[7] (modelos que se han probado experimentalmente por 
primera vez en el grupo dentro de este estudio), ya que se 
sitúan entre los que mejor se comportan con errores 
ligeramente superiores a los obtenidos con el modelo de 
referencia de la UIT. En el caso del modelo NTUA esto es 
normal, ya que utiliza un ajuste similar al que hace la UIT. 
Sin embargo, es interesante destacar el caso del modelo de la 
Tormenta Sintética ya que, aunque sigue unos patrones para 
la estimación de la atenuación por lluvia muy diferentes a los 
de los modelos convencionales (es capaz de estimar la 
atenuación por lluvia a partir de las series temporales de la 
intensidad de lluvia), presenta un error RMS muy similar al 
obtenido con el modelo de la UIT. 


IV. RESULTADOS DE MEDIDAS CON RADIÓMETRO 


 Para la caracterización de la atenuación por gases 
mediante este experimento, se disponen de tres años 
completos de medidas tomadas con el radiómetro, 
comprendidos entre Enero de 2007 y Diciembre de 2009. 
 El radiómetro es un receptor calibrado de microondas de 
alta sensibilidad que mide la potencia de ruido atmosférico 
que entra en su ancho de banda (5 MHz). 


La aplicación de la radiometría a la caracterización de los 
efectos de propagación en la atmósfera se basa en la 
ecuación de transferencia radiativa, que define la relación 
entre la temperatura de brillo y las propiedades del medio 
(como su composición, densidad y temperatura física) [8].  


En condiciones de atmósfera no dispersiva, en las que la 
atenuación se debe exclusivamente a absorción, y para 
condiciones de baja atenuación (cielo claro, nubosidad o 
lluvia ligera), puede relacionarse la atenuación A (dB) con la 
temperatura de brillo Tb (K) utilizando la denominada 
ecuación del radiómetro [9]:   
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donde T0 es la temperatura de brillo del fondo cósmico (2,7 
K) y Tmr es la temperatura efectiva del medio, que se puede 
calcular a partir de la temperatura de superficie (Tmr = 
0,95·Tsup para frecuencias en la banda de 20 GHz).  
 El radiómetro está diseñado y calibrado para medir la 
atenuación producida por los gases atmosféricos con muy 
buena precisión, ya que compensa las variaciones térmicas 
de ganancia introducidas por el receptor (gracias a una fuente 
de ruido de referencia), evitando las fluctuaciones en la señal 
y ofreciendo una señal mucho más estable para las 
condiciones de baja atenuación (cielo claro). Este aparato 
también es capaz de medir eventos de nubes y lluvia ligera o 
moderada, siempre que la atenuación se deba principalmente 
a absorción y no supere el valor de aproximadamente 10 dB, 
para la que se satura. Por esta razón, es necesaria la 
utilización del receptor de baliza para la medida de los 
eventos de lluvia más intensos que provoquen la saturación 
del radiómetro y, por tanto, la obtención de medidas 
inválidas con el mismo. 


A.  Distribución acumulada de atenuación atmosférica total  


 A partir de las medidas obtenidas por el radiómetro, 
mediante una fase previa de procesados, se pueden obtener 
las distribuciones acumuladas anuales de atenuación 
atmosférica total. Además, estas distribuciones se van a 
comparar con las obtenidas mediante dos grupos de modelos 
de predicción. El primero de ellos utiliza los modelos basados 
en sondeos tomados en el aeropuerto de Barajas (Madrid),  en 
concreto el modelo “línea a línea” de la Rec. UIT-R P.676-8 
[10] para el cálculo de la atenuación por gases, y el modelo 
combinado de Salonen-Uppala [11] y de la Rec. UIT – R 
P.840-4 [12] para la atenuación por nubes. En el segundo 
grupo se encuentran los modelos basados en datos 
meteorológicos de superficie, y utiliza el modelo aproximado 
de la UIT – R P.676-8  para la atenuación debida a los gases 
y el método de Altshuler – Marr [13] para las nubes. 
 En la Fig. 2 se muestra la distribución acumulada 
experimental de atenuación atmosférica total para el año 
medio de los tres años completos de medidas del experimento 
(2007-2009),  junto con las estimadas por los modelos de 
predicción basados en los datos meteorológicos de superficie 
y los sondeos de Barajas.  
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Fig. 2. Distribución acumulada de atenuación atmosférica total   


 En la distribución experimental se pueden observar dos 
zonas diferenciadas con un cambio de pendiente: una primera 
zona para los porcentajes bajos de tiempo en la que influyen 
principalmente las lluvias de carácter  moderado o intenso, y 
otra zona para los porcentajes más altos de tiempo en la que 
predominan las condiciones de cielo claro o nubosidad ligera. 


Si se compara la distribución experimental con las 
estimadas por los modelos de predicción, se observa cómo 
los modelos predicen la atenuación atmosférica de manera 
adecuada para porcentajes de tiempo elevados, mientras que 
no ocurre lo mismo para porcentajes de tiempo reducidos. 
Esto se debe a que los modelos de predicción utilizados en 
este caso no estiman la atenuación por lluvia, que es la 
predominante en estos porcentajes de tiempo.  


Además de la representación, también se han calculado 
los errores RMS que se producen entre la distribución 
experimental y la distribución de los modelos de predicción 
de la atenuación por gases y nubes, en el margen de 
probabilidades en que pueden compararse. Para la 
comparativa del año medio se obtiene un error del 24,2% si 
se emplean los modelos basados en los sondeos y del 33,8% 
si se utilizan los modelos basados en datos de superficie. 


V. COMPARATIVA DE MEDIDAS 


 Las medidas necesarias para la realización del estudio 
experimental de la propagación objetivo de este trabajo, se 
han recogido gracias a dos equipos de medida distintos: el 
receptor de baliza y el radiómetro. 
 Dentro de este trabajo, se han realizado una serie de 
comparativas entre los resultados obtenidos utilizando cada 
uno de estos dos equipos de medida en diferentes condiciones 
meteorológicas [3]. A continuación (Fig.3, Fig.4, Fig.5), se 
va a mostrar un ejemplo de esta comparativa para un día en el 
que se combinan distintas condiciones meteorológicas (lluvia, 
nubes, cielo claro). De esta manera, se puede tener una visión 
global del comportamiento y prestaciones que ofrecen ambos 
aparatos de medida en diferentes condiciones atmosféricas. 
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Fig. 3. Medidas del receptor de baliza y del pluviómetro 


 Si se analiza detenidamente este ejemplo (prestando 
especial atención a la Fig. 5) y otros casos analizados, se 
pueden extraer las siguientes conclusiones sobre los dos 
procedimientos de medida utilizados en el presente 
experimento: 
 (a) Las variaciones térmicas de la ganancia del receptor de 
baliza provocan fluctuaciones en la señal para niveles bajos 







  


 


de atenuación, con lo que el receptor no es capaz de medir 
con suficiente precisión este tipo de casos (cielo claro). El 
radiómetro, gracias a que incorpora una fuente de ruido de 
referencia, compensa estas variaciones de ganancia, evitando 
las fluctuaciones en la señal y ofreciendo unas medidas más 
precisas para los niveles bajos de atenuación, pero tiene el 
inconveniente de que se satura en condiciones de lluvia 
intensa (que provocan una atenuación de 10 dB o superior, 
con una contribución importante del scattering a la 
atenuación total). 
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Fig. 4. Medidas de atenuación y Tª de brillo del radiómetro 
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Fig. 5. Comparación de medidas del receptor de baliza y del radiómetro 


 (b) Se obtienen resultados muy semejantes en las medidas 
de atenuación realizadas con ambos aparatos en condiciones 
de nubes y lluvias ligeras o moderadas que no lleguen a 
provocar la saturación del radiómetro (para un rango de 
atenuación entre 1 y 10 dB aprox.). En esta zona las medidas 
de ambos instrumentos son válidas, por lo que, para este tipo 
de casos, se podrían utilizar cualquiera de los dos aparatos de 
medida sin alterar significativamente los resultados. 
 (c) Los casos de lluvia intensa no se pueden medir con el 
radiómetro, ya que provocan la saturación del mismo y  
producen unas medidas de atenuación falseadas e inválidas, 
siendo necesaria la utilización del receptor de baliza para 
medir la atenuación causada por este tipo de eventos. 
 (d) En condiciones de cielo claro, las medidas de 
atenuación obtenidas con el receptor de baliza no son 
demasiado buenas en comparación con las del radiómetro. 
Por lo tanto, si se quiere estudiar con precisión estas 


situaciones de cielo claro y la influencia de los gases 
atmosféricos en la atenuación, es recomendable la utilización 
del radiómetro como instrumento de medida. 


VI. CONCLUSIONES 


 Se ha realizado un estudio experimental completo de la 
propagación en banda Ka (19,7 GHz) utilizando dos aparatos 
de medida distintos: el receptor de baliza y el radiómetro.  


Las distribuciones estadísticas obtenidas mediante las 
mediciones con ambos aparatos permiten distinguir el efecto 
de la nubosidad y los gases atmosféricos (medidos con el 
radiómetro), así como el de las precipitaciones (medidas con 
el receptor de baliza). El estudio comparativo con los 
diferentes modelos de predicción permite concluir los 
modelos que mejor se ajustan a los datos experimentales. 
 La utilización conjunta de ambos instrumentos ofrece una 
caracterización completa de los fenómenos de propagación 
que afectan a la señal en trayecto inclinado en la banda Ka.  
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Abstrac- Channel variations over time and the multipath 
propagation cause that the received signal suffers both time and 
frequency-selectivity. In vehicular communications, the 
movement of both the transmitter and receiver makes that the 
channel variations and the Doppler spread be different to the 
conventional fixed-to-mobile (F2M) systems. In the context of 
vehicular communications, this paper provides an overview of 
the time-variability and frequency-dispersion effects based on 
available experimental results published in the literature. The 
most typical distributions used to model the amplitude 
variations of the received signal and their Doppler spectrums 
are described. The assumption of non-isotropic Doppler 
spectrum is also discussed.  


 


I. INTRODUCCIÓN 


Los accidentes de tráfico se han convertido en un 


problema sanitario y social muy importante, dado el enorme 


número de muertes y lesiones. Conscientes de esto, en 


diferentes lugares del mundo, como es el caso principalmente 


de Europa, Estados Unidos y Japón se han venido 


implementando importantes cambios encaminados a 


aumentar la seguridad en las carreteras, como la potenciación 


del uso de cinturones de seguridad, aplicación de nuevas 


normas de tránsito, controles de velocidad, etc., los cuales 


han hecho que en la década pasada se haya logrado una 


disminución importante en el número de muertes y lesiones. 


Sin embargo, el número de accidentes se ha mantenido 


prácticamente constante debido al incremento en el número 


de vehículos y a la distancia total de conducción, entre otros 


[1]. 


La industria del tráfico ha promovido la integración de la 


información y las tecnologías de las comunicaciones entre los 


vehículos y la amplia infraestructura del transporte con el 


propósito de disminuir el número de accidentes. Este es el 


nuevo concepto de los sistemas de transporte inteligentes 


(ITS, Intelligent Transportation Systems). Actualmente se 


han introducido diferentes aplicaciones ITS, tales como 


señales de mensaje variables (VMS, Variable Message 


Signs), localizadas en puntos estratégicos (por ejemplo, 


túneles y cruce de autopistas) o espaciadas a unas distancias 


dadas, para informar a los conductores acerca del tráfico y 


posibles situaciones peligrosas, información de tráfico en 


tiempo real por difusión en la banda de radio de FM, etc. Sin 


embargo, existen varias aplicaciones para situaciones de 


emergencia a distancia, tales como esquinas y tráfico de paso, 


donde se requieren comunicaciones con un alcance de 


operación de aproximadamente 1000 m. tanto para 


condiciones de visión directa (LOS, Line-Of-Sight), como 


para no visión directa (NLOS, non-LOS) [2], en la que los 


sensores interconectados que se encuentran dentro de los 


vehículos no pueden ser aplicados. Es aquí donde nace el 


concepto de sistemas cooperativos sobre la carretera, los 


cuales son sistemas de comunicaciones inalámbricas que 


pueden operar bajo estas limitaciones de distancia. En los 


sistemas cooperativos, los vehículos y la infraestructura 


intercambian mensajes de seguridad para ampliar el alcance y 


proveer más información en tiempo real para el conductor. 


Los sistemas cooperativos se clasifican en dos categorías: 


Vehículo a Infraestructura (V2I, Vehicle-to-Infrastructure) y 


Vehículo a Vehículo (V2V, Vehicle-to-Vehicle). En la 


literatura, los sistemas V2I y V2V son referidos también 


como sistemas V2X. 


En este artículo se analizan algunas de las principales 


propiedades en la caracterización del canal en la banda de 


comunicaciones dedicadas de corto alcance (DSRC, 


Dedicated Short Range Communications) a 5.9 GHz, con el 


propósito de optimizar el diseño y desarrollo de aplicaciones 


ITS basadas en comunicaciones inalámbricas y examinar 


cómo éstas al final pueden afectar el rendimiento de las 


aplicaciones de seguridad. En este sentido, el artículo analiza 


los efectos de selectividad en tiempo y dispersión en 







  


 


frecuencia introducidos por la movilidad de los terminales y 


el propio efecto multicamino. 


El artículo está organizado de la siguiente manera: en la 


Sección II se resume brevemente los mecanismos con los que 


se describe la propagación de la señal. Igualmente, se 


sintetizan algunos de los resultados más importantes en la 


caracterización estadística del desvanecimiento en canales 


V2X, generados a partir de campañas de medidas, de acuerdo 


con la literatura disponible. En la Sección III se presentan 


algunos de los modelos teóricos y resultados experimentales 


relativos al efecto de dispersión en frecuencia. Asimismo, se 


distingue entre sistemas de comunicaciones V2I y V2V. 


Finalmente las conclusiones derivadas del estudio se 


sintetizan  en la Sección IV. 


 


II. CARACTERIZACIÓN ESTADÍSTICA DE LA SELECTIVIDAD 


TEMPORAL DEL CANAL VEHICULAR 


La variabilidad de la señal recibida puede describirse a 


partir de tres mecanismos, los cuales están condicionados por 


la longitud del recorrido considerado: 


1. Path loss hace referencia a grandes trayectos, y se 


modela mediante la aplicación de ecuaciones de pérdidas, 


donde la potencia media recibida decrece exponencialmente 


con la distancia. 


2. Variaciones a largo plazo, del término inglés Long-


term fading o shadowing, que hace referencia a trayectos de 


varios centenares de longitud de onda. En estos casos la 


potencia media recibida no es constante y se modela 


siguiendo una ley Log-normal, en la que su desviación típica 


está relacionada con el entorno y el valor medio viene dado 


por la ecuación de propagación considerada en el path loss. 


3. Variaciones a corto plazo, del término inglés Short-


term fading o fast fading, que hace referencia a trayectos de 


decenas de longitud de onda. Existen varias distribuciones 


para estudiar de forma estadística las variaciones rápidas 


sufridas por la señal recibida en torno a una media local, 


entre las más utilizadas se encuentran las distribuciones 


Rayleigh, Rice o Nakagami-m, y en menor medida la 


distribución Weibull. 


En canales variantes en el tiempo, la propagación 


multitrayecto causa un desvanecimiento de la señal, dada la 


diferencia de fase entre las componentes multicamino 


(MPCs, MultiPath Components). El desvanecimiento de la 


señal denominado desvanecimiento a pequeña escala (small-


scale fading), puede modelarse por las distribuciones clásicas 


Rayleigh y Rice. El desvanecimiento Rayleigh modela con 


gran fidelidad situaciones en las que el número de MPCs es 


elevado teniendo amplitudes similares. El desvanecimiento 


Rayleigh generalmente ocurre en condiciones NLOS. 


Mientras que en condiciones LOS, en donde existe una 


componente dominante, la envolvente recibida sigue una 


distribución Rice. Asimismo, estudios basados en campañas 


de medidas han mostrado que la distribución Nakagami-m 


modela con bastante aproximación las variaciones rápidas de 


la señal en sistemas de comunicaciones móviles [3].  


En los últimos cinco años, se han realizado campañas de 


medidas en escenarios vehiculares para analizar de forma 


experimental el efecto de variabilidad temporal de la señal 


recibida. Los escenarios considerados han sido entornos 


urbanos, suburbanos, carreteras y autopistas. Algunos 


resultados medidos en entornos urbanos y carreteras 


aportados en [4] muestran que el desvanecimiento a pequeña 


escala puede ser aproximado por las distribuciones Rice y 


Nakagami-m. De igual manera en [5], para pequeñas 


distancias de separación entre transmisor y receptor, las 


variaciones en amplitud se pueden modelar mediante una 


distribución Rice, mientras que para grandes distancias el 


desvanecimiento a pequeña escala se modela de mejor 


manera por la distribución Rayleigh. Sin embargo, también se  


muestra como existen situaciones de grandes distancias, 


donde la distribución Nakagami-m ofrece un mejor ajuste 


sobre los datos medidos. Esto es debido a la pérdida 


intermitente de la componente dominante de las 


contribuciones multicamino a grandes distancias, 


especialmente cuando el transmisor y receptor están 


separados por esquinas. A partir de dos campañas de 


medidas, en [5] se han estimado valores del factor de forma 


de la distribución Nakagami-m,  entre 3 y 4 para pequeñas 


distancias entre transmisor y receptor, mientras que para 


grandes distancias 1m  ( 0,45m  para el rango de 


distancias desde 71 m. hasta 177 m.), lo cual indica que el 


desvanecimiento puede llegar a ser más severo que el 


Rayleigh. 


Por otra parte, para el desvanecimiento a gran escala o 


shadowing, producido por la obstrucción de las componentes 


multicamino, se tienen resultados medidos en [4], los cuales 


muestran que éste puede ser muy bien aproximado por la 


distribución Log-normal. Sin embargo, hay situaciones en las 


cuales existe un bloqueo intermitente de las contribuciones 


multicamino. En este último caso, y basados en resultados 


empíricos, en [5] los autores proponen modelar 


conjuntamente el desvanecimiento a pequeña y gran escala 


usando la distribución Nakagami-m. 


 


III. DISPERSIÓN EN FRECUENCIA DEL CANAL VEHICULAR 


La variabilidad del canal a lo largo del tiempo y el efecto 


de propagación multicamino causa una dispersión en 


frecuencia o ensanchamiento Doppler (Doppler spread). 


Asimismo, el movimiento de los terminales transmisor y 


receptor, como también el de los objetos que interactúan, 


como otros vehículos entre los terminales, hacen que el 


ensanchamiento Doppler sea diferente al experimentado por 


los sistemas Fijo a Móvil (F2M, Fixed-to-Mobile). En esta 


Sección se presentan algunos modelos teóricos que permiten 


caracterizar el comportamiento dispersivo en frecuencia 


experimentado en los sistemas vehiculares. 


A.  Modelos Teóricos de Dispersión en Frecuencia 


La primera aproximación teórica del espectro Doppler en 


canales V2V se basa principalmente en dos importantes 


hipótesis: (1) el ángulo de llegada  (AOA, Angle-Of-Arrival) 


de las contribuciones al receptor y el ángulo de salida (AOD, 


Angle-Of-Departure) de las contribuciones del transmisor 


siguen una distribución uniforme entre 0 y 2π; y (2) la 


respuesta al impulso del canal (CIR, Channel Impulse 


Response) tiene un perfil de potencia uniforme. Estas 


hipótesis suponen a su vez una dispersión isotrópica. Así, la 


densidad espectral de potencia (PDS, Power Density 


Spectrum) Doppler, HP v , viene dada por [6]: 
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donde  T R T R         , con /T Ra   ; siendo 


/T T cv   y /R R cv   las frecuencias Doppler máximas 


del transmisor y receptor, respectivamente, con 
Tv  y 


Rv  las 


velocidades del transmisor y receptor, respectivamente, 


cumpliéndose que 
R T  , 


c  la longitud de onda y  K   


es la integral elíptica completa de primera especie [7]. En la 


Fig. 1, se muestra la forma de la dispersión en frecuencia, 


para diferentes valores de a [6]. 
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Fig. 1. PDS Doppler normalizada para canales V2X 


 


 


La curva para a = 0 y 0T   de la Fig. 2, corresponde a 


una situación en la que transmisor o receptor no se desplazan, 


lo que permite describir el comportamiento dispersivo en 


frecuencia en un sistema V2I o F2M. En este caso la 


ecuación  (1) puede simplificarse y reescribirse como sigue 
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donde 
R R     , obteniéndose el PDS Doppler clásico o 


de Jakes [8], [9]. Uno de los parámetros más importantes 


para describir el comportamiento dispersivo en frecuencia del 


canal es el valor cuadrático medio (rms, root mean square) 


del ensanchamiento Doppler, denotado por 
rms , y que se 


define a partir de la densidad espectral del modo siguiente  
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, (3) 


donde  , es el valor promedio del ensanchamiento Doppler 


(average Doppler spread), o el momento central de primer 


orden del PDS Doppler, dado por  
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Sin embargo, el valor cuadrático medio del 


ensanchamiento Doppler puede calcularse usando (1) 


mediante  
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donde 
2 2


eff T Rv v v  se define como la velocidad efectiva 


entre el transmisor y el receptor [5]. 


En la Fig. 2 se ilustra la forma típica del PDS Doppler en 


un canal con desvanecimiento Rayleigh para aplicaciones 


V2I. 


 


 


 


Fig. 2. Espectro Doppler para canales V2I isotrópicos 


 


 


Para canales con dispersión no isotrópica, es decir, 


distribución no uniforme de AOD y AOA, no se ha podido 


obtener una expresión general de  HP v . Sin embargo, 


algunos resultados de simulación del PDS Doppler 


publicados en [10] muestran como para un canal no 


isotrópico el PDS Doppler presenta desplazamientos Doppler 


asimétricos, mientras que los canales con dispersión 


isotrópica, tienen siempre un espectro Doppler simétrico con 


respecto a la frecuencia de portadora. 


En la Fig. 3, se ilustra la forma típica del PDS Doppler en 


un canal con desvanecimiento Rayleigh para  comunicaciones 


V2V. 


 


 


 


Fig. 3. Espectro Doppler para canales V2V no isotrópicos 







  


 


B.  Resultados experimentales 


El valor cuadrático medio del ensanchamiento Doppler 


obtenido a partir de diferentes campañas de medidas [5], 


[11], puede aproximarse como una función de la velocidad 


efectiva mediante la expresión  
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  , (6) 


siendo / 2cs   la pendiente y   una variable de offset. 


Cabe resaltar que de acuerdo con (5), 1s   y 0   


corresponde al caso de dispersores isotrópicos. En la Tabla 1 


se resumen los valores de s  y   para diferentes entornos 


vehiculares, según los resultados obtenidos en [11]. 


 


 


Parámetro Suburbano Autopistas Rural 


Offset,  11,2 0,2 0,5 


Pendiente, s  0,428 0,414 0,420 


TABLA 1.  PARÁMETROS MEDIDOS DEL VALOR CUADRÁTICO MEDIO DEL 


ENSANCHAMIENTO DOPPLER 


 


 


Notar que en escenarios reales el parámetro s  es 


significativamente menor que 1, debido a  que no se cumple 


la hipótesis de dispersión isotrópica para objetos dispersores 


que constituyen el entorno que rodea a los terminales 


móviles. 


 


IV. CONCLUSIONES 


El canal radio para comunicaciones vehiculares se 


caracteriza por una alta variabilidad temporal debido a la 


movilidad de los terminales transmisor y receptor. Esta es 


una de las principales diferencias con respecto a los canales 


tradiciones de comunicaciones móviles celulares, también 


denominados canales F2M. En base a la bibliografía existente 


donde se analizan los resultados de medidas experimentales 


llevadas a cabo en la banda de 5.9 GHz, este artículo analiza 


los principales aspectos de propagación en sistemas 


vehiculares, centrándose en la variabilidad temporal de la 


señal recibida, debida al efecto de selectividad temporal, y a 


la dispersión en frecuencia introducida por los efectos 


Doppler y multicamino. 


La movilidad de los terminales y el tipo de entorno, hace 


que la hipótesis de scattering isotrópico no sea aplicable. En 


la literatura se han propuesto modelos de espectro Doppler 


derivados de medidas experimentales, donde se propone una 


relación lineal entre el valor cuadrático medio del 


ensanchamiento Doppler y la velocidad efectiva entre el 


transmisor y el receptor. 


 


 


 


 


 


 


 


Según resultados publicados, la variabilidad temporal de 


la señal recibida puede describirse mediante las 


distribuciones clásicas Rayleigh y Rice, comúnmente 


utilizadas en los sistemas F2M. No obstante, debido a que en 


los sistemas V2V las antenas del transmisor y receptor suelen 


estar a la misma altura y que en ocasiones existe un bloqueo 


intermitente de las comunicaciones multicamino, los efectos 


de selectividad temporal a corto y largo plazo son difíciles de 


separar. En esta situación, la distribución Nakagami-m puede 


utilizarse para modelar de forma conjunta ambos 


desvanecimientos. 
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Abstract- Atmospheric attenuation at frequencies comprised 
between 100 GHz and 30 THz, also known as the THz band, is 
currently an open field of research. This paper is focused on the 
influence of total water vapor content V and total liquid water 
content L on the propagation of radiowaves at 100 and 300 
GHz, with the perspective of carrying out radiometric 
measurements to estimate total attenuation at both frequencies 
under non-scattering scenarios. On the basis of well-accepted 
absorption models and using vertical meteorological profiles 
from year 2009 as input data, attenuation due to atmospheric 
gases and clouds is computed. The results obtained are related 
with the parameters V and L, both obtained by integration 
procedures. Finally, based on the results obtained, some 
empirical relationships are proposed as a first approach to 
study attenuation under non-scattering scenarios at the 
frequencies of interest. 


I. INTRODUCTION 


The interest in THz frequencies is growing considerably 
as both the technology and applications in a variety of areas 
expand. Typically, the radiation in this range occupies the 
region of the electromagnetic spectrum between 100 GHz 
and 30 THz. While a great deal of research effort within this 
domain is currently concentrated on technological issues, the 
study of the influence of the atmosphere on the propagation 
of THz waves is an essential area of research for the 
emerging field of THz telecommunications [1] and also for 
remote sensing community [2].  


Within the framework of the TeraSense research project, a 
series of activities are being carried out at the Universidad 
Politécnica de Madrid (UPM) in order to investigate issues 
into propagation at 100 and 300 GHz, using radiometric 
measurements of sky brightness temperature for this purpose. 
A discussion on the theory underlying this technique and its 
validity for use at both frequencies has been recently reported 
in [3].  


As it was discussed in [3], total atmospheric attenuation in 
the THz frequency range, under non-scattering conditions, is 
mainly due to the influence of water vapor at most 
frequencies. In addition to gaseous attenuation, propagation 
at extremely high frequencies is affected adversely by the 
presence of suspended water droplets and ice particles along 
the path, which are responsible for attenuation, scattering and 
depolarization phenomena. By assuming the Rayleigh 


approximation of Mie scattering, which is valid up to the 
upper limit of 300 GHz [4], the extinction caused by cloud 
particles is in general computed from liquid water density 
profiles. 


The aim of this work is the study of the close relationships 
between the attenuation caused by gases AG and clouds AC, in 
connection with the total water vapor content V and liquid 
water content L, respectively. From previous studies [5] at 
lowest frequencies, under non-scattering conditions, total 
atmospheric attenuation A, in dB, can be expressed in the 
general form: 


CG AAA        (1) 


LaVaAA LWO      (2) 


 
where AG = AO + aWV, AC = aLL. The terms aW and aL, 
expressed in dB·mm-1, are the mass absorption coefficients of 
water vapor and liquid water, respectively, and AO is the 
attenuation caused by the oxygen. On the perspective of 
radiometric retrieval of total attenuation at 100 and 300 GHz, 
the present work allows the well known expression (2) to be 
analyzed at very high frequencies, using radiosounding 
meteorological profiles as experimental input data. 


 With this purpose, in this paper, section II and III are 
devoted to present a brief review on gaseous and cloud 
attenuation models, respectively. On the basis of 
radiosounding data, attenuation due to gases and clouds, as 
well as the values of V and L are calculated in Section IV. 
Finally, on the basis of linear fitting procedures, empirical 
formulations are proposed, and some conclusions are 
discussed in Section V. 


II. GASEOUS ATTENUATION MODELS 


A.  ITU-R Model 


This model is implemented by the “line-by-line” 
calculation method included in the ITU-R Rec. P.676 [6], 
based on the MPM model [7]. This method is specified to be 
used in the range between 1 GHz and 1 THz, being the most 
widely used by the telecommunication community. 


According to this model, the specific attenuation αG, in 
dB/km, at the frequency of work f, is calculated as the 







  


 


combination of the individual contributions of the absorption 
lines of water vapor and oxygen, plus some continuum 
terms, the water vapor continuum being the most important. 
According to [6], αG is estimated by the following 
expression: 


)(''1820.0 ffNWDG       (3) 


where αD and αW are the the specific attenuation due to dry 
air and water vapor, N’’(f) is the air complex refractivity, in 
ppm,  whose value is given by: 
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where Si is the strength of the i-th molecular spectral line, Fi 
is the line shape factor and the sum extends over all the lines 
selected by the model, including a water vapor spectral 
pseudo-line at 1780 GHz accounting for the water vapor 
continuum; )('' fND  is the dry air continuum due to pressure-


induced nitrogen absorption and the non-resonant Debye 
spectrum of oxygen. Expressions for )('' fND , as well as for 


the parameters Si and Fi, are detailed in [6]. In general, they 
depend on the frequency, temperature, pressure, and water 
vapor density.  


B.  Rosenkranz model 


In general, the sum of the water vapor individual-lines 
contributions is not sufficient to match the experimental 
measurements of water vapor attenuation. This difference is 
modelled by a continuum component. As was previously 
mentioned, the ITU-R model uses a fictitious spectral line, 
placed at 1780 GHz, whose absorption level accounts for the 
difference between measured and estimated data.  


In the Rosenkranz model [8], the specific attenuation due 
to water vapor continuum, αwc, is expressed as the sum of 
two components namely: the foreign-broadened component, 
αf, and the self-broadened component, αs. Besides, the model 
includes some individual line contributions from oxygen and 
water vapor in order to evaluate the value of αG. Expressions 
for αf and αc, as well as for some additional parameters of the 
model, have been detailed in a previous paper [9]. 


III. CLOUD ATTENUATION MODELS 


Assuming the Rayleigh approximation, cloud attenuation 
can be derived from liquid water density M, profiles. The 
ITU-R proposes the well known expression (5) to obtain 
specific attenuation from M values, as follows: 


MKlc ·       (5) 


A detailed calculation method of the specific attenuation 
coefficient Kl can be obtained from ITU-R Rec. P.840 [10]. 


Several models have been proposed for estimating the 
value of M, expressed in g·m-3. In general, to obtain its value 
at each cloudy layer, two steps have to be developed. The 
first one consists of detecting the presence of a cloud from 
the relative humidity (RH) at each level. This procedure is 
usually based on the definition of a RH threshold, also 
known as critical humidity. In a second step, the value of M 
is computed using the empirical formulations of each model. 


A.  Decker Model 


The Decker model [11] introduces a simple cloud 
detection algorithm that predicts the presence of clouds by 


comparing the relative humidity at each atmospheric layer 
with a constant RH threshold. The value of 95% was 
originally proposed and is commonly used.  


Given a cloud event detected by the algorithm, the model 
assumes that the value of the liquid water density M is 
constant within the cloud. Its value depends on the cloud 
thickness Δh in km as given in the following expression: 
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Two other sets of expressions are also proposed in [11]. 
They are similar to (6) except for a multiplication factor that 
assumes the value of 0.5 and 0.25. The most accepted one is 
0.25, because it would limit overestimations of integrated 
values of M (i.e. total liquid water content L) given by the 
two other possible equations [12]. 


B.  Salonen model 


Given an RH profile, the Salonen model [13] identifies 
clouds when the relative humidity exceeds a critical humidity 
function Uc given by: 


 
)]5.0(1[)1(1  cU   (7) 


where α = 1.0 and β = 3  are the values proposed for these 
empirical parameters; the third parameter is the ratio σ = 
P(h)/P0. P(h) and P0 are the pressure values, expressed in 
hPa, at the considered height h and at the ground level, 
respectively. Then, the value of M at each considered cloud 
layer is estimated as a function of the height above the cloud 
base hc and of its physical temperature, as follows: 
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where hr = 1500 m, a = 1, c = 0.04 ºC-1 is the factor of 
temperature, and w0 = 0.17 g·m-3 is the liquid water density 
for hc = hr = 1500 m at 0 ºC. The liquid water fraction pw(T) 
is calculated by the expression: 
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C.  Optimized Salonen model 


In [12], Mattioli introduces some variations to the 
Salonen model. Hereafter, this model will be referred as 
SalonenOpt. In a first step, the Salonen critical humidity 
function (7) is modified by tuning it to ceilometer data. After 
a fitting procedure, the optimized function Uc is redefined 
using the values of 0.59 and 1.37 for the parameters α and β, 
respectively. According to Mattioli, this modification could 
allow improvements in cloud detection and a reduction in the 
false cloud occurrence rate in clear-sky conditions to be 
obtained, with respect to the original Salonen threshold. 


A second variation is introduced by tuning the four 
parameters a, w0, hr and c in the expression (8). These 
parameters were varied on a grid of different ranges and the 
following are proposed: a = 0.3, w0 = 0.17 g·m-3, hr = 1 km 







  


 


and c = 0.021 ºC-1. Finally, the cloud freezing temperature of 
-20 ºC in (9) is modified to -35 ºC since, water droplets and 
ice particles might coexist down to this temperature. 
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Fig. 1. Scatterplots of total water vapor content versus the corresponding 
values of gaseous attenuation calculated with ITU-R model, at a) 100 GHz, 


b) 300 GHz. 


TABLE I 
Fitting parameters for gaseous attenuation, calculated using the 


ITU-R and Rosenkranz models, and total water vapor content, at 100 
and 300 GHz. 


 
ITU-R  Rosenkranz 


 
100 300 100 300 


Slope (dB/mm) 0.050 0.604 0.048 0.553 
Intersection (dB) 0.085 0.096 0.103 0.051 


Corr. Coeff. 0.987 0.989 0.986 0.989 


IV. INFLUENCE OF TOTAL WATER VAPOR AND LIQUID WATER 


CONTENTS  


A.  Total water vapor content  


Water vapor density ρ profiles have been obtained from 
radiosoundings launched twice a day (00 and 12 UTC) at 
Barajas Airport (Madrid) along the year 2009. After a 
selection procedure where not valid soundings were 
discarded, a total of 701 events were analysed. These 


measurements are widely available, although they have 
limited resolution and are only applicable to zenith paths. The 
total water vapor content V along the zenith path, expressed 
in kg·m-2, or, equivalently, in mm of precipitable water, is 
calculated through a linear integration of ρ. In this study, the 
possible horizontal displacement of the sonde, due to the 
effect of wind, is not considered. 


Assuming a stratified atmosphere model, gaseous 
attenuation AG, in dB, can be expressed by the sum of the 
attenuation at each individual atmospheric layer. Each one 
has a thickness and a specific attenuation αG at the height 
level considered, also characterized by its own 
meteorological parameters. Therefore, the corresponding 
value of gaseous attenuation AG for each sounding is 
computed by a linear integration procedure. Both ITU-R and 
Rosenkranz models have been used in the calculations. 


Scatterplots relating AG and V, as the shown in Fig. 1 for 
ITU-R model, have been obtained at both frequencies. It is 
fairly well observed the expected linear relationship. A least-
square linear fitting has been carried out and the main results 
are summarized in Table I for both attenuation models. Slope 
values represent the mass absorption coefficient aV, and the 
intersection value is the attenuation due to oxygen AO, in 
expression (2). A very good degree of correlation is found in 
both cases. 


Furthermore, a comparison analysis between the slopes 
obtained with the two models, allow to confirm the slightly 
overestimation of the attenuation calculated by the ITU-R 
model in comparison to Rosenkranz model. 


B.  Total liquid water content 


On the basis of the three cloud detection models exposed 
in the previous section, profiles of water liquid density M 
have been obtained using the same yearly radiosounding data 
set. Since the RH thresholds are different, it was expected 
that the number of cloudy events detected by each model 
would not be the same (see table II). Then, using (5), the 
value of αc at each cloudy layer is computed and, after an 
integration procedure, cloud attenuation AC is obtained. A 
similar integration technique is applied to each profile of M, 
then the value of the total liquid water content L is retrieved.  


Results of the relationship between AC and L have been 
plotted. As an example, Fig. 2 shows the scatterplot obtained 
using the Salonen model, at 100 and 300 GHz. Calculations 
with the Decker and SalonenOpt models have been also 
carried out. Table II summarizes the fitting parameters 
obtained. The value of the slope corresponds to the mass 
absorption coefficient of the liquid water aL. As expected, the 
slopes are very similar for the three models, being the 
differences attributed to the different values of M, at each 
atmospheric layer, estimated by each model. 


V. CONCLUSIONS 


The following linear relationships can be proposed to 
calculate total attenuation in dB, for a zenith path, at 100 and 
300 GHz, under non-scattering and non-rainy conditions:  


 
LVA 06.505.0085.0100      (10) 


LVA 56.1360.0096.0300      (11) 
The ITU-R model and the Salonen model, have been 


selected for the calculations of the coefficients AO, aW and aL. 







  


 


TABLE II 
Fitting parameters for cloud attenuation, calculated using the Decker, Salonen and SalonenOpt models, and total liquid water content,  


at 100 and 300 GHz. 
 


 Decker Salonen SalonenOpt 
 100 300 100 300 100 300 


Slope (dB/mm) 5.027 13.736 5.062 13.559 5.05 13.807 
Intersection (dB) 0.000 0.000 0.000 0.000 0.000 0.003 


Correlation Coefficient 0.998 0.998 1.000 0.999 0.999 0.994 
Cloudy events detected 154 389 293 
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Fig. 2. Scatterplots of total liquid water content versus the corresponding 
values of cloud attenuation calculated with Salonen model, at a) 100 GHz, b) 


300 GHz. 


Both models are currently well established in the propagation 
community. The Rosenkranz model, for gaseous absorption, 
and the Decker and SalonenOpt models, for cloud 
absorption, have also been evaluated. They do not provide 
significant variations on the estimations of the coefficients.  
Considering that cloudy events detected during a year are not 
the same for the three models, a reanalysis using several 
years will be considered with the aim to increase the 
statistical database. 


The most important perspective of this work is the 
implementation of a radiometer at 100 GHz, with the aim to 
compare the total attenuation retrieved, with theoretical 
estimates, which will be computed with the models presented 


in this paper. Besides, it will also allow evaluating the 
performance of the gaseous and cloud attenuation models. 
Furthermore, in a next stage of the project, some hardware 
extensions will be proposed that allow the frequency of work 
of the radiometer to be increased to 300 GHz. Thus, similar 
measurement and analysis procedures will be carried out at 
this frequency.  
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Resumen—We have designed, manufactured and tested a
through-the-wall radar working at 1-2GHz based on Doppler
processing and interferometry techniques for detecting and
tracking multiple targets. Applications ranges from security and
surveillance to rescue missions.


I. INTRODUCCIÓN


La necesidad creciente de sistemas de seguridad y vigilan-
cia, debido al aumento de amenazas terroristas y operaciones
de búsqueda y rescate, hacen que tome interés la investiga-
ción en sistemas radar que sean capaces de detectar blancos
móviles a través de obstáculos intermedios. Los radares que
se han propuesto en la literatura, para conseguir la detección y
seguimiento de blancos móviles, son radares de banda ancha
basados en impulsos (UWB) [1] y radares basados en efecto
Doppler [2], [3].


En este artı́culo se presenta un prototipo DDOA (Doppler
and Direction-of-Arrival) radar basado en efecto Doppler de
bajo coste construido con componentes COTS, que es capaz
de detectar blancos móviles basándose en el principio de
interferometrı́a, que permite obtener el ángulo de llegada de
los blancos móviles, y en el principio de frecuencia múltiple,
para obtener la distancia a dichos blancos.


La frecuencia transmitida se selecciona en torno a dos
bandas de trabajo, 1GHz y 2GHz, para que la penetración
a través de las paredes mejore en cuanto a la propagación de
las señales.


Las caracterı́sticas básicas del sistema que se propone son:
1) Detección y localización en tres dimensiones (azimut,


elevación y distancia) de múltiples blancos en interiores,
con capacidad de detectar a través de las paredes.


2) Uso de componentes genéricos de bajo coste disponi-
bles en el mercado, que no han sido diseñados para
este propósito especı́fico, conocidos como Off-the-shelf
components (COTS).


II. TEORÍA BÁSICA


En esta sección se pretende reflejar los dos principios en los
que se basa el funcionamiento del prototipo radar construido,
para obtener ası́ las posición en tres dimensiones de los
blancos detectados. El principio de interferometrı́a permite
obtener la dirección de llegada (DOA), mientras la transmisión
de dos frecuencias permite obtener la distancia a los blancos.
La separación de los blancos se efectúa mediante un banco


de filtros uniforme que permite separar las señales por su
frecuencia Doppler, realizado a través de la FFT.


Los radares basados en el efecto Doppler utilizan como
principio básico de funcionamiento la medida del desplaza-
miento de la frecuencia transmitida, conocida como frecuencia
Doppler, fD, para obtener la velocidad radial del blanco, vR,
a traves de la relación de la ecuación 1.


fD =
2 · vR
λ


(1)


donde λ es la longitud de onda de la frecuencia portadora.


A. Interferometrı́a


Para dotar a este tipo de radares de la capacidad de medir
la dirección de llegada, se utiliza un esquema de recepción
basado en un array de dos elementos como el de la Figura 1,
de modo que la diferencia de fase entre las señales que llegan
a ambas antenas procedentes del blanco, conocido como el
principio de interferometrı́a [4], permitirá calcular el ángulo
de llegada.


Fig. 1. Esquema de detección DOA usando dos elementos en recepción


De este modo, el ángulo de llegada del blanco se obtiene
como:


θ = sin-1


(
∆ψ
2πd
λ


)
(2)


Para obtener la dirección de llegada (azimut y elevación),
basta con añadir una antena receptora más y aplicar el mismo
principio entre las antenas verticales.







B. Frecuencia Múltiple


La medida de la distancia en radares de onda continua [5]
es posible midiendo la diferencia de fase relativa entre las
señales recibida y transmitida por el radar. Sin embargo, la
medida de la diferencia de fase es ambigua en un rango dema-
siado pequeño como para ser de interés práctico. Dicho rango
pueden ampliarse considerablemente mediante la utilización
de dos señales de onda continua ligeramente diferentes en
cuanto a su frecuencia, conocido como el principio de los ra-
dares multifrecuencia. La figura 2 muestra el funcionamiento
básico de un radar Doppler multifrecuencia.


Fig. 2. Esquema de detección de distancia usando dos frecuencias.


Las dos señales de onda continua (OL1 y OL2), separadas
4f = fOL2 − fOL1 , se combinan y se transmiten de forma
simultánea a través de la antena transmisora. Si hay un blanco
en movimiento a una velocidad radial, vr, y a una distancia R
del radar, las señales se reflejan en el blanco y son recibidas
por la antena de recepción donde se separan en dos para
cada uno de los dos demoduladores IQ. La entrada OL del
demodulador IQ1 se conecta a OL1 y la del demodulador
IQ2 se conecta a OL2.


La distancia R del blanco n se determina por la diferencia
de fases 4θ entre las señales demoduladas, a cada una de las
frecuencias transmitidas, y que se les ha aplicado la FFT:


R =
c4θ


4π4f
(3)


La máxima distancia no ambigua, Rmna, serı́a por tanto:


Rmna =
2π


4π4f
c


=
c


24f
(4)


El esquema utilizado para la detección en tres dimensiones
(azimut, elevación y distancia) que resume las secciones
anteriores se observa en la Figura 3.


III. DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DEL PROTOTIPO


En la Figura 4 se muestra un diagrama de bloques que
expone el funcionamiento interno y las relaciones entre los
distintos componentes que forman el sistema. El array de
antenas, con las cuatro antenas receptoras separadas 15cm
(λ/2 a 1GHz y λ a 2GHz), se muestra en la figura 5. Se
tratan de antenas microstrip, configuradas para trabajar con
polarización circular.


Fig. 3. Esquema de detección del prototipo.


El transmisor se observa en la figura 6, donde se encuentran
dos sintetizadores variables que entregan las dos frecuencias
necesarias para obtener la distancia a los blancos detectados.
Las señales procedentes de las antenas receptoras son introdu-
cidas en los demoduladores IQ AD8347 de Analog Devices,
que integran en una única tarjeta los componentes necesarios
para realizar la conversion directa de RF a banda base. El
efecto no lineal que provoca la falta de aislamiento sobre los
demoduladores IQ se reduce eliminando el control automático
de ganancia y ajustando correctamente la polarización de los
amplificadores de la tarjeta. Una vez obtenida las señales en
banda base de cada demodulador IQ, se digitalizan mediante
el conversor analógico-digital (ADC) DT9836 de Data Trans-
lation.


A continuación, se aplica un algoritmo [6] que compensa
los desequilibrios de fase y ganancia que tiene cada demodula-
dor IQ para realizar la FFT como un blanco de filtros uniforme
y separar las señales por su frecuencia Doppler. Se aplica
una técnica CFAR para mantener fija la Pfa deseada y poder
realizar el procesado para obtener la matriz de detecciones.


Fig. 5. Array de antenas.


Fig. 6. Hardware del prototipo.







Fig. 4. Diagrama de bloques del prototipo.


Los parámetros operativos del prototipo implementado
están resumidos en la tabla I.


Frecuencias 1GHz ∆f = 5MHz, Rmna = 30m


sintetizables 2GHz ∆f = 1MHz, Rmna = 100m


Alcance 1GHz 25 metros
2GHz 32 metros


Azimut ±50◦


Elevación ±50◦


Frecuencias Doppler 0.5Hz - 338Hz
Velocidades 1GHz 0.075m/s - 50.7m/s
detectables 2GHz 0.0375m/s - 25.35m/s


Tabla I. Parámetros operativos del prototipo.


IV. PRUEBAS


A. Calibración


Para el correcto funcionamiento del radar, es necesaria una
calibración del prototipo, para definir el ángulo correcto de
llegada de los blancos con respecto a sus trayectorias reales.
Mediante un montaje biestático, con una antena auxiliar del
mismo tipo que las de la figura 5, es posible compensar las
diferencias de fase de las señales recibidas.


Para comprobar la varianza de la medida del ángulo de
azimut θ en función de la SNR obtenida, y compararla con el
limite teórico que viene dada por la ecuación 5 desarrollada
en [7], se realiza la medida con montaje biestático y con
generadores de RF auxiliares que permiten ajustar el nivel
de señal para la SNR deseada.


var(θ) =
12


(2π)2M+1
M−1M ·SNR


(
d
λ


)2
cos(θ)


[
rad2


]
(5)


donde M es el número de antenas receptoras, que en este caso
son dos, y la distancia entre ambas antenas se especifica en
el parámetro d. La SNR calculada por el prototipo se obtiene
tras realizar la FFT.


La figura 7 muestran los dos valores de varianza, la real
obtenida con el prototipo (de color rojo) y la teórica (de color
azul) basada en la ecuación 5, en el caso de un azimut de 0◦.
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Fig. 7. Varianza de la medida del azimut.


B. Limitación de alcance


Una vez comprobado que el alcance máximo de las medidas
realizadas es de 25 metros a 1GHz y 32 metros a 2GHz,
se analiza si es posible obtener mayor alcance, verificando
ası́ que la limitación proviene del ruido de fase del OL.
Usando dos generadores auxiliares que poseen un ruido de
fase mejor que el generador del prototipo, se observa en la
figura 8 que a 2GHz el alcance máximo llega hasta 62 metros,
con un montaje monoestático.
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Fig. 8. Alcance máximo.


Por tanto, el alcance máximo del prototipo está limitado por
el ruido de fase del OL, aunque el alcance del prototipo, que
llega hasta 32 metros, es suficiente para el tipo de aplicaciones
para las que ha sido diseñado.







C. Seguimiento de blancos móviles


Una vez calibrado el radar, se valida mediante el seguimien-
to de humanos en interiores tras una pared, con la obtención
de su trayectoria completa durante el tiempo de medida. El
escenario se presenta en la figura 9, donde el blanco se aleja
en diagonal con respecto al radar, y vuelve de la misma forma.
El radar se encuentra tras una pared de cemento de 15cm de
grosor.


Fig. 9. Escenario de la prueba.


Una vez obtenidas las detecciones, tras aplicar el filtro de
seguimiento se obtiene la trayectoria en tres dimensiones de
la figura 10, donde el cı́rculo negro representa el radar.


Fig. 10. Trayectoria filtrada de la medida.


V. CONCLUSIONES


Los parámetros operativos resumidos en la tabla I muestran
la versatilidad del prototipo construido, y como los resultados
de las pruebas se aproximan fielmente a la trayectoria de los
blancos.


Los factores limitantes tı́picos en radares de onda continua,
como el ruido de fase del oscilador local, ha sido mitigado
mediante compensación de caminos para que sea posible
el correcto funcionamiento del prototipo adaptándolo a los
objetivos del proyecto.
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Abstract- Frequency selective surfaces (FSS) are structures 
that filter or preserve some frequency bands. Usually, the 
desired spectral response is obtained tuning manually the 
dielectric materials and periodic geometries of the FSS.  


The design process of a FSS is costly and difficult to finish 
if the filtering response to be synthesized cannot be directly 
obtained with classical geometries. To overcome this 
problem, in this paper a heuristic method (PSO) and an 
analysis methodology of structures with several periodic 
surfaces (CG-FFT) are combined in order to automate the 
search. The analysis method uses a multilayer Green’s 
function that considers the mutual coupling effects using a 
transmission line model for translating the field from the 
source FSS to the other periodic surfaces. 


A comparison with commercial simulators and results for 
the optimization of a FSS with two periodic layers, are 
presented to show the usefulness of the approach. 


I. INTRODUCCIÓN 


Desde su aparición a principios del siglo pasado, las 


superficies selectivas en frecuencia (FSS) han sido 


utilizadas, entre otras posibilidades, como filtros 


espaciales para alterar la amplitud de un campo 


electromagnético, como por ejemplo, para evitar la 


detección de un blanco cuando es apuntado con un 


RADAR o para crear una estructura con la que proteger 


agrupaciones de antenas [1]. En definitiva, el diseño de 


una FSS está orientado a la obtención de una estructura 


multicapa que presente una respuesta espectral con la que 


conseguir la funcionalidad que necesita una aplicación. 


Durante este proceso, se deberá determinar qué tipo de 


superficies conductoras (forma y periodo) y qué 


materiales dieléctricos (constante dieléctrica y espesor) 


son los adecuados para implementar la FSS.  


En algunos casos, sobre todo si el rango frecuencial a 


cubrir es pequeño, para cumplir con los requisitos de 


diseño basta con utilizar FSS compuestas por una 


superficie periódica. En caso contrario, ya sea para 


conseguir que la misma estructura trabaje en dos o más 


bandas frecuenciales o para obtener unos niveles de 


filtrado más restrictivos, es necesario utilizar una FSS con 


varias capas conductoras, ya que la interacción entre 


todos los niveles permite obtener respuestas espectrales 


complejas. 


Generalmente, el diseño de la FSS se realiza mediante 


un proceso de prueba y error, durante el cual se utiliza 


algún tipo de simulador de onda completa para obtener la 


respuesta espectral de cada una de las estructuras que se 


han ido probando hasta dar con la final. En función de la 


complejidad del comportamiento frecuencial buscado, 


terminar la FSS puede llevar más o menos tiempo, sobre 


todo si las geometrías canónicas no son adecuadas para 


implementar la estructura. Una posible solución sería 


automatizar el proceso de búsqueda mediante la 


utilización de un método de optimización con el que se 


determine que materiales y geometrías deben ser 


utilizados en la implementación de la FSS, tal y como 


varios autores han propuesto con anterioridad, bien 


empleando algoritmos genéticos (GA) o bien utilizando la 


optimización mediante enjambres de partículas (PSO) [2], 


en su mayoría para optimizar una FSS formada por una 


sola superficie periódica.  


En este trabajo se ha combinado una versión binaria 


de PSO junto con el método del Gradiente Conjugado en 


Combinación con la Transformada Rápida de Fourier 


(CG-FFT), capaz de analizar estructuras multicapa con 


varios niveles de metalización y varios medios 


dieléctricos. En este caso, el CG-FFT se utiliza para 


obtener el comportamiento espectral de cada una de las 


soluciones propuestas por el PSO y, de esta forma, 


ponderar la calidad de cada una de ellas. Este método es 


utilizado para determinar los materiales, periodos y 


geometrías de una FSS compuesta por dos capas 


metálicas, como la mostrada en la Fig. 1, de tal forma que 


la respuesta frecuencial de la estructura se ajuste a los 


límites impuestos por varias máscaras frecuenciales. 


El resto del artículo está organizado como sigue: en la 


sección II se introduce brevemente el método de análisis 


multicapa y se comparan algunos resultados con 


simuladores comerciales para demostrar su 


comportamiento. Por otro lado, en la sección III el 


proceso de optimización es aplicado a la optimización de 


una FSS con dos capas metálicas y tres medios 


dieléctricos para que esta estructura tenga una respuesta 


espectral determinada en un rango frecuencial amplio. Por 


último, en la sección IV, se presentan las principales 


conclusiones de este trabajo. 


 


 


Fig. 1. Esquema de la FSS con dos capas metálicas y tres dieléctricos 







  


 


II. FUNDAMENTOS DEL MÉTODO CG-FFT MULTICAPA 


A diferencia de otras técnicas de análisis multicapa, 


como la matriz de scattering generalizada (GSM) o el 


espectro de ondas planas discreto (DPWS), en este 


trabajo se presenta un método que determina la respuesta 


espectral de una FSS multicapa, formada por varias 


superficies metálicas y medios dieléctricos, mediante el 


modelado de la estructura completa en el dominio real y 


su caracterización en el dominio espectral mediante 


modos de Floquet. El método CG-FFT es utilizado para 


obtener las corrientes inducidas en las metalizaciones y de 


esta forma, conocer el coeficiente de transmisión y de 


reflexión de la FSS multicapa en el rango frecuencial de 


interés.  


A continuación se presentan las ecuaciones básicas de 


este método, desarrolladas para efectuar el análisis de una 


FSS compuesta por dos niveles de metalización y tres 


medios dieléctricos, aunque pueden ser extendidas sin 


problemas a estructuras con un número arbitrario de 


capas. 


En el caso que nos ocupa, el análisis de una FSS con 


dos niveles de metalización se basa en la ecuación 


integral de campo eléctrico (EFIE), con la que se obtiene 


el campo dispersado, y en la consideración de las 


condiciones de contorno en cada discontinuidad donde 


exista una superficie periódica. De esta forma, las 


componentes tangenciales del campo eléctrico incidente 


deben ser iguales a la suma del campo dispersado tanto 


por la superficie superior (numerada como 1) y la inferior 


(numerada como 2); tal y como se presenta en las 


ecuaciones (1) y (2): 
 


     1 1,1 1,2
ˆ ˆ ˆi s sn E r n E r n E r      (1) 


     2 2,1 2,2
ˆ ˆ ˆi s sn E r n E r n E r      (2) 


 


donde n̂ es el vector normal a las superficies, los términos 


de la izquierda equivalen al campo incidente y los 


términos de la derecha corresponden al campo total 


dispersado. Además, la notación Ea,b representa el campo 


dispersado que hay en a debido a la presencia en dicha 


superficie de modos propagantes y evanescentes de 


Floquet generados por las corrientes inducidas en la 


superficie b. Desarrollando un poco más las ecuaciones 


(1) y (2), se obtiene la relación entre las componentes 


tangenciales x e y de campo incidente con las 


componentes directas y cruzadas de campo dispersado, 


como se muestra a continuación: 
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donde c indica la capa metálica bajo estudio y, por lo 


tanto, puede tomar el valor 1 o 2 para la capa superior e 


inferior, respectivamente. 


Para calcular las componentes de campo dispersado 


que aparecen en las ecuaciones (3) y (4), se utiliza la 


expresión mostrada en la ecuación (5) en la que Jb es la 


corriente existente en la capa metálica b, Ga,b es la 


función de Green periódica con la que se contemplan las 


características espectrales de los tres medios dieléctricos 


que forman la estructura para los modos de Floquet 


considerados (cuyo número depende del muestreo 


realizado). 
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El modelado del problema se realiza mediante la 


aproximación de las densidades de corriente por 


funciones subdominio del tipo roof-top dirigidas según las 


direcciones principales y distribuidas sobre un mallado 


rectangular uniforme en ambas direcciones. 


Adicionalmente se emplean funciones de promediado del 


tipo blade-razor. En las posiciones de esta malla, podrá o 


no existir geometría en función de si una de las 


dimensiones de la solución encontrada por el PSO toma el 


valor „1‟ o el „0‟, respectivamente. 


La resolución se aborda mediante el método CG-FFT 


realizando la discretización en el dominio transformado. 


Esto permite su empleo en el proceso de optimización al 


reducirse significativamente el tiempo de resolución 


frente a otras opciones. El muestreo en el domino 


espectral se realiza mediante le vector (6) para el modo 


mn de Floquet. De esta manera, se obtienen las 


ecuaciones discretas para el campo dispersado (7) e 


incidente (8): 
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donde Px y Py son los periodos de la estructura, α y β 


representan indistintamente la dirección x o y, F
-1


 es la 


transformada inversa de Fourier y ~ la transformada 


directa. Además, Bα|b es la función de test blade-razor 


orientada según α y Jβ|b es la función base roof-top 


orientada según β; ambas evaluadas en la capa metálica b. 


Por último, Gαβ|a,b es la componente αβ de la función de 


Green multicapa con la se calcula el campo en la 


superficie a a partir de las fuentes de corriente situadas en 


la capa b. Esta función de Green puede obtenerse 


aplicando un modelo de línea de transmisión, y las 


correspondientes impedancias de cada uno de los 


armónicos de cada medio.  


En el caso de que la FSS a analizar sólo tenga una 


capa conductora, la función de Green (9) es la misma que 


han utilizado con anterioridad otros autores [3], en la que 


los términos Z son la impedancia total vista desde una 


capa metálica por las componentes TE y TM del modo de 


Floquet mn. En nuestro caso (9) modela el campo 


dispersado, definido en (7) cuando a y b son iguales, que 


genera cada una de las superficies periódicas de la 


estructura independientemente del resto. 
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Esta función de Green permite calcular el campo en la 


posición de las fuentes de corriente que lo crean. Sin 


embargo, aplicando un factor de desplazamiento a las 


componentes TE y TM, puede ser utilizada para modelar 


las interacciones entre una superficie conductora y el 


resto. Para la FSS de este estudio (Fig. 1), en función de 


la dirección a considerar, existen dos coeficientes de 


desplazamiento. El primero de ellos (10) relaciona el 


campo total en la interfaz que contiene a la FSS 1, con el 


campo total en la posición de la FSS 2, cuando sólo se 


analiza el campo dispersado por las fuentes de corriente 


de la FSS 2. De manera similar, el factor de transmisión 


contrario (11) define la relación de campos entre la FSS 2 


y la FSS 1 cuando esta última posee fuentes de corriente. 


Además, tanto (10) como (11) han sido calculados para el 


armónico mn de Floquet, considerando el coeficiente de 


reflexión visto desde las interfaz derecha, Γ23, e izquierda, 


Γ12, del medio dieléctrico 2, respectivamente. 
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Para verificar el comportamiento del método 


desarrollado, el CG-FFT se ha utilizado para obtener la 


respuesta espectral de una FSS compuesta por dos cruces 


periódicas, con el periodo y dimensiones mostrados en la 


Fig. 2, entre las que se ha interpuesto un material con una 


constante dieléctrica de 2.58 y un espesor de 1 mm. Esta 


estructura se ha analizado en un rango frecuencial que va 


de 12 GHz a 20 GHz, utilizando como excitación una 


onda plana con polarización TM y una incidencia normal.  


En la Fig. 3, se comparan los coeficientes de 


transmisión y de reflexión obtenidos con el método CG-


FFT con los resultados de dos simuladores 


electromagnéticos: CST y HFSS. Las únicas diferencias 


apreciables entre las respuestas espectrales de la FSS, 


obtenidas con el CG-FFT, CST y HFSS, aparecen en una 


zona de resonancia, ya que en la banda de 14 GHz a 15 


GHz los tres simuladores electromagnéticos presentan 


resultados diferentes. Sin embargo, en general CG-FFT, 


CST y HFSS han obtenido resultados similares con 


pequeñas variaciones en frecuencia y en pendiente. 


Sin embargo, aunque el comportamiento espectral 


obtenido con los tres métodos es muy parecido, el CG-


FFT tarda menos tiempo que el resto en terminar el 


análisis de la estructura y, por lo tanto, es más adecuado 


para llevar a cabo la optimización de una FSS multicapa. 


Optimización de una FSS de tres capas. 


En publicaciones previas [4], el PSO binario ha sido 


utilizado para llevar a cabo la optimización de FSS 


compuestas por una capa metálica y dos medios 


dieléctricos. El proceso de optimización de una FSS 


multicapa como la presentada en la Fig. 1 es similar, pero 


aunque el número de variables que el PSO debe considerar 


es superior [5].  


En el caso que nos ocupa, la optimización comienza 


con el mapeo en una secuencia binaria (que más tarde será 


inicializada aleatoriamente), de los parámetros físicos que 


componen la FSS: constantes dieléctricas y espesores de 


los tres medios dieléctricos, así como la geometría y el 


periodo de las dos superficies periódicas.  


Durante la búsqueda de la solución, las secuencias 


binarias propuestas por el PSO son transformadas en una 


serie de parámetros físicos con los que se forma una FSS 


real. Concretamente, a partir de un segmento de 


información binaria, se genera la geometría replicando con 


simetría especular la geometría codificada para formar la 


FSS, los materiales son obtenidos indexando una base de 


datos de más de 500 entradas y los periodos de la 


estructura expresando un número binario en real.  


Una vez construida la FSS, esta es analizada con el 


método CG-FFT para obtener el coeficiente de 


transmisión y de reflexión de la estructura y, de esta 


forma, determinar la calidad de la solución propuesta 


mediante una función de coste (fitness) que compara la 


respuesta espectral obtenida con una serie de máscaras 


frecuenciales. De acuerdo a esta información, el PSO 


actualiza las secuencias binarias que forman el enjambre 


que de nuevo volverán a ser decodificadas y ponderadas, 


hasta que se encuentre una solución con un error 


razonable. 


 


 


Fig. 2. Forma de la celda base utilizada para validar el método de 


análisis multicapa presentado en este trabajo. 


 


 


Fig. 3.  Respuesta espectral en transmisión y en reflexión de la FSS 


utilizada para validar el método de análisis multicapa. 







  


 


Este proceso de optimización ha sido configurado para 


que la respuesta espectral de la FSS se ajuste a los 


requisitos frecuenciales especificados mediante las bandas 


a, A, b y B mostradas en la Fig. 4. Por una parte las bandas 


a y A, centradas en 7.5 GHz y 10 GHz, imponen límite 


superior al coeficiente de transmisión (-23 dB y -15 dB). 


Por otra parte, b y B son bandas centradas en 8.5 GHz y 


11 GHz, con las que se fija un límite inferior de -3 dB y -4 


dB para el coeficiente de transmisión y un límite superior 


de -15dB al coeficiente de reflexión (a la frecuencia 


central de cada banda). Además, debido a la naturaleza 


binaria del problema, los materiales dieléctricos, periodos 


y geometrías son codificados en 9, 7 y 49 bits, 


respectivamente, lo que hace necesario un vector de 139 


bits para llevar a cabo la optimización. En cuanto a la 


configuración del PSO, se ha utilizado una población de 


70 partículas (la mitad del número de dimensiones), 


actualizaciones asíncronas de la información, una 


vecindad global, unas constantes de aceleración iguales a 


2 y un peso inercial igual a 1 [6]. 
Tras 12231 evaluaciones de la función de coste, el 


PSO ha encontrado una FSS que cumple con los requisitos 
frecuenciales establecidos. La respuesta de esta estructura 
se muestra en la Fig. 4 y las geometrías de las 
metalizaciones de la FSS 1 y 2 en la Fig. 5(a) y Fig. 5(b), 
respectivamente. Además, los principales parámetros 
físicos de la estructura se detallan en la Tabla I. 


 


Fig. 4. Respuesta espectral optimizada y máscaras empleadas para la 


optimización de la FSS multicapa presentada en la FIG. 1. 


 


  
(a) (b) 


Fig. 5. Geometrías optimizadas para la FSS 1 (a) y la FSS 2 (b). 


 


Periodo (mm) Constantes dieléctricas Espesor (mm) 


x y εr1 εr2 εr3 d1 d2 d3 


10.37 7.26 9.80 2.66 3.00 1.575 0.780 0.76 


Tabla I. Parámetros físicos de la estructura optimizada. 


III. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado un método de 


optimización de FSS multicapa con el que se ajusta la 


respuesta espectral de una FSS en términos de máscaras 


frecuenciales. 


Básicamente, este procedimiento combina un método 


heurístico de búsqueda, el PSO, con un método de análisis 


electromagnético, el CG-FFT, con el que se lleva a cabo la 


optimización de los materiales, periodos y geometrías de 


una FSS multicapa, de tal forma que la respuesta espectral 


de la estructura cumpla con los requisitos de calidad 


impuestos por varias máscaras frecuenciales. 


Aunque esta técnica ha sido aplicada a una estructura 


con dos capas metálicas, puede ser extendida sin 


problemas a estructuras más complejas, ya que este 


método calcula la función de Green multicapa utilizando 


un modelo de línea de transmisión, con el que se 


determinan los desplazamientos de los diferentes modos 


de Floquet entre una interfaz y otra. 
La herramienta de análisis ha sido validada en la 


sección II mediante el estudio de una FSS compuesta por 
dos superficies conductoras con forma de cruz, 
comparando los resultados del CG-FFT con el HFSS y el 
CST.  


Por último, el método de optimización ha sido 
empleado para determinar los materiales, periodos y 
geometrías de una FSS multicapa con dos superficies 
conductoras de tal forma que su respuesta espectral de 
funcionalidad en cuatro bandas frecuenciales diferentes. 
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Abstract- A new antenna concept, which is named by us as 
“DAISY ANTENNA”, is presented in this communication. The 
antenna concept is based on a circular array of wire radiating 
elements, and its radiating field behaviour is determined by the 
current distribution in wire elements. 


This configuration provides a linear polarised field with a 
maximum of radiation pattern in the perpendicular direction to 
the daisy surface. This special array concept can be also applied 
to other kind of linear polarisation radiating elements, as for 
example to microstrip patches or waveguide horns, and 
consequently, the antenna directivity can be improved. 


I. INTRODUCCIÓN 
El inicio de la emisión de Televisión Digital Terrestre 


(TDT), y la necesidad que ha habido en algunos casos, de 
ajustar las antenas de recepción a la zona específica de 
emisión de la nuevas cadenas de TDT, siempre dentro de 
banda dedicada a la difusión de televisión, ha hecho que 
aparezcan en el mercado nuevas antenas que han llegado a 
tildar de específicas para la TDT, y quizás haya quien piense 
que hay antenas digitales y otras analógicas. 


Lo cierto es que al aparecer la TDT, solo quedaba libre la 
zona alta de frecuencia dentro de la banda de televisión, por 
lo que tuvo que usarse esa zona, al menos en el tiempo de co-
existencia de ambas emisiones: analógica y digital. Y como 
esa zona de frecuencia no se utilizaba cuando solo existía la 
señal analógica, las antenas comerciales se ajustaban a la 
zona donde estaban las señales analógicas. Por eso en los 
lugares situados lejos de los repetidores, y sin visión directa 
de ellos, al trabajar peor las antenas en la zona alta de la 
banda, la gente ha tenido que cambiar de antena para ver la 
TDT. 


Muchas de las nuevas antenas se limitan a un reajuste de 
dimensiones, para desplazar su funcionamiento hacia la zona 
alta de banda. Pero esto hace que se pierda la recepción en la 
zona baja, y volverá a repetirse el problema cuando haya 
emisión en esa zona. Por eso, los diseñadores de antenas nos 
hemos planteado el reto de encontrar nuevas antenas que 
cubran toda la banda destinada a la televisión, y a ser posible 
que sean de bajo coste, con fácil proceso de fabricación, y 
bajo impacto visual. 


Así pues, siguiendo el estudio ya iniciado hace unos años 
sobre antenas de hilo, hemos desarrollado entre las 
Universidades de Cantabria y Complutense de Madrid, junto 
con el Instituto de Física Aplicada del CSIC, un nuevo tipo 
de antenas que denominamos MARGARITA por su parecido 
con la distribución de lígulas (mal llamadas pétalos), en ese 
tipo de flores. La antena en esencia es un agrupamiento 
circular de un número par de hilos radiantes del tipo espiras, 
que a modo de lígulas dan forma a la margarita.  
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Fig. 1. Antena margarita de 6 lígulas. 


La Fig. 1 muestra una antena margarita de 6 lígulas, 
indicadas por (2) en la figura, y como puede verse en dicha 
figura, la antena tiene una única entrada por coaxial, indicada 
por (1), a modo de tallo de la flor, un circuito de distribución 
indicado por (3), que se sitúa en el centro de la antena, y unas 
líneas bi-filares en número igual al de lígulas, y usadas para 
llegar hasta ellas, indicadas por (4).   


II. CONFIGURACIÓN DE LA ANTENA MARGARITA 
La característica esencial de la antena margarita, es la 


distribución de las corrientes en los hilos que constituyen las 
lígulas [1], y que determina que: 
- el diagrama de radiación presente un máximo en la 


dirección perpendicular al plano de la antena 
- el campo radiado tenga polarización lineal, aunque para 


ello debe suceder además que número de lígulas sea par. 
Las espiras son resonantes y deben presentar un eje de 


simetría (dispuesto en forma radial respecto a la antena), para 
que individualmente, cada una genere polarización lineal. 
Pero este hecho no condiciona su forma (el contorno de cada 
lígula), que puede tomar distintas geometrías: la del clásico 
“folded” dipolo o la del dipolo eléctrico, como muestra la 
Fig. 2 para una antena margarita de 2 lígulas. 


Por otra parte, la configuración circular de la antena 
margarita hace que el circuito que distribuye la señal desde la 
entrada a las lígulas, se sitúe en la parte central de la antena, 
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y que la entrada a la antena sea un único cable coaxial que 
hace las veces del tallo en la flor.  
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 2. Tres ejemplos de antenas margarita de 2 lígulas. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 3. Estructura en 3 capas de las antenas margarita. 


Con objeto de simetrizar la distribución de los hilos 
radiantes, y facilitar el diseño del circuito de distribución 
hemos desarrollado una estructura en 3 capas de la antena 
margarita (ver Fig. 3), situando las lígulas (2) en la capa 
central, y dejando las capas superior e inferior, para las 
metalizaciones del circuito de distribución (3), compuesto 
por el divisor, la conexión al coaxial de entrada (1) y las 
líneas de alimentación que unen el divisor con las lígulas. Por 
otra parte, la geometría de esta estructura central en 3 capas, 
facilita el ajuste de la impedancia de las lígulas a la de la 
línea de entrada de forma similar a como se realiza en [2].   


III. DISTRIBUCIÓN DE CORRIENTES 
La Fig. 4 muestra cómo son las corrientes en una espira 


resonante, un “folded” dipolo y un dipolo eléctrico, dónde se 
sitúan los manantiales (7) y sumideros (8) de corriente. La 
figura muestra también la dirección de polarización del 
campo eléctrico radiado según la dirección perpendicular al 
plano de la propia figura.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 4. Corrientes en la espira, “folded” dipolo y dipolo eléctrico.  


Es conocido que los diagramas de radiación del “folded” 
dipolo y del dipolo eléctrico son similares, y presentan forma 
omni-direccional en el plano perpendicular al dipolo. Por el 
contrario, lo que podríamos llamar novedad de la espira, es 
que su diagrama solo presenta un máximo (dos) según la 
dirección perpendicular al plano de la figura (uno para cada 
lado). Y esto es así, debido a la separación de los máximos 


de corriente en la espira (un diámetro), que hace que la suma 
de corrientes solo es constructiva cuando se suma en la 
dirección perpendicular al plano de la espira.  
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Fig. 5. Distribución de corrientes en la margarita de 6 lígulas. 


La Fig. 5 muestra la distribución de corrientes en la 
antena margarita de 6 lígulas. Tal como puede verse en esa 
figura, hay un eje de simetría (6), que divide diametralmente 
en dos a la antena, dejando el mismo número de lígulas a 
cada lado (por eso el número de lígulas debe ser par). Cada 
lígula tiene su simétrica respecto a ese eje, la corriente en las 
lígulas de un mismo lado circula en el mismo sentido, y entre 
lígulas simétricas circula en sentido contrario.  
  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 6. Plano E de la antena margarita de la Fig. 1. 
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Fig. 7. Plano H de la antena margarita de la Fig. 1. 







De esa forma, la componente paralela al eje de simetría 
del campo radiado en la dirección perpendicular al plano de 
la margarita, se suma de forma constructiva para todas las 
lígulas, y se anula por el contrario la componente ortogonal.  


IV. RESULTADOS DE LA ANTENA MARGARITA 
Las Figs. 6 y 7 muestran respectivamente, los planos E y 


H del diagrama de radiación de la antena margarita de 6 
lígulas mostrada en las Figs. 1 y 5, a la frecuencia de 800 
MHz. En esas gráficas, se representa en dB respecto al 
máximo de radiación, las componentes θ y Φ de la señal en 
polarización lineal que genera la antena, así como también el 
valor en dBi de la directividad calculada usando un software 
comercial [3], que presenta un máximo de 8.2 dBi para la 
dirección θ = 0º. Este valor puede aumentarse en 3 dB 
colocando un plano reflector a λ/4 para reflejar de forma 
constructiva los otros 8.2 dBi de radiación trasera. 


  A la vista de ambas figuras, se deduce la dirección de 
polarización de la señal que coincide con la del eje de 
simetría (6), definido por la distribución de corrientes (ver 
Fig. 5). Puede verse también la existencia de polarización 
cruzada, que aunque está 20 dB por debajo, en algunas 
aplicaciones podría presentar un problema.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 8. Antena margarita de 6 lígulas, sin líneas de alimentación a las lígulas.  


Sin embargo, esos niveles de polarización cruzada pueden 
reducirse acercando los puntos de alimentación de las lígulas 
al centro de antena. Esto hace que la contribución de las 
únicas asimetrías existentes en la antena, derivadas de las 
vías de cortocircuito, usadas para generar la distribución de 
corrientes en los puntos de alimentación de las lígulas. La 
forma de reducir su influencia es juntar lo más posible esas 
vías en cada lígula, y acercarlas también lo más posible al 
centro de la antena. 


Las Figs. 9 y 10 muestran respectivamente, los planos E y 
H del diagrama de radiación de la antena margarita de 6 
lígulas mostrada en la Fig. 8, a la misma frecuencia de 800 
MHz, que las mostradas en las Figs. 6 y 7 obtenidas para la 
antena margarita de la Fig. 1. La directividad calculada para 
esta antena margarita, a esa frecuencia, es de 9.0 dBi.   


Al comparar las Figs. 6 y 7, con las Figs. 9 y 10, puede 
verse la mejora en polarización cruzada que se obtiene al 
acercar los puntos de alimentación de las lígulas al centro de 
la antena.  


  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 9. Plano E  de la antena margarita de la Fig. 8. 
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Fig. 10. Plano H de la antena margarita de la Fig. 8. 


Una situación parecida de bajo nivel de polarización 
cruzada, puede conseguirse al eliminar la presencia de las 
corrientes interiores cuando se utilizan dipolos eléctricos 
como lígulas, en vez de espiras. De esta forma, las dos vías 
de cortocircuito de cada lígula, pueden situarse bastante cerca 
una de otra, aunque no puedan encontrarse como este caso 
más alejados del centro de la antena. 
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Fig. 11. Antena margarita de 6 dipolos actuando como lígulas. 


 
La Fig. 11 muestra una antena margarita de 6 lígulas 


utilizando dipolos eléctricos como lígulas. 







Las Figs. 12 y 13 muestran respectivamente, los planos E 
y H del diagrama de radiación de la antena margarita de 6 
lígulas mostrada en la Fig. 11 (utilizando dipolos eléctricos 
como lígulas). Las gráficas representadas están calculadas a 
la frecuencia de 800 MHz, la misma que la de las mostradas 
en las Figs. 6, 7, 9 y 10, lo que permite su comparación. 


La Fig. 14 muestra la evolución con la frecuencia de la 
directividad calculada de las antenas margarita que muestran 
la Fig. 8 (traza de puntos), y la Fig. 11 (traza continua), 
dando una idea su comportamiento en banda desde el punto 
de vista de radiación 


V. CONCLUSIONES 
Se presenta un nuevo concepto de antena que adopta una 


forma similar al de una margarita, por lo que hemos utilizado 
este nombre para denominar a esta antena.   


La antena margarita es realmente una forma especial de 
agrupamiento circular de elementos radiantes para conseguir  
polarización lineal en la dirección perpendicular al plano 
definido por el agrupamiento. El uso de espiras como 
elementos radiantes del agrupamiento aumenta la semejanza 
con la flor, dado el parecido que se puede conseguir a las 
lígulas de una margarita. 


La especial distribución de corrientes a través de los hilos 
de las espiras (que forman el contorno de las lígulas), es una 
de las características de esta antena. 


En cuanto a su adaptación en banda ancha, la estructura 
diseñada en 3 capas permite utilizar la superficie de las capas 
exteriores, la separación entre ellas, o incluso la permitividad 
del posible sustrato, como elementos de adaptación, de forma 
similar a la usada en [2].  


Por otra parte, no solo espiras o cualquier otro elemento 
radiante realizado a base de hilos, pueden usarse a modo de 
lígulas en esta antena. Cualquier elemento radiante que sea 
capaz de generar polarización lineal y que presente un 
máximo de campo radiado en una dirección determinada, 
puede usarse como lígula en este concepto de antena. Tal es 
el caso de parches microstrip o incluso bocinas en guía de 
onda [1], con las que se pueden diseñar antenas de alta 
ganancia. 


Como puede deducirse de los resultados presentados en 
esta comunicación, este concepto de antena margarita 
presenta muchas posibilidades, no solo por las diferencias 
obtenidas al usar diferentes elementos radiantes, sino 
también por la estabilidad en banda que proporciona la 
simetría circular. 


Esta antena puede usarse como elemento base en nuevos 
agrupamientos, tanto en geometrías rectangulares como en 
circulares formando nuevas antenas margarita de segundo 
orden, cuyas lígulas sean a su vez nuevas margaritas. 


También, es posible obtener polarización circular [1], 
imbricando las lígulas de dos antenas margarita, y utilizando 
las líneas de alimentación que unen las lígulas con el centro 
de la antena para conseguir el desfase necesario.       


  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 12. Plano E de la antena margarita de la Fig. 11 
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Fig. 13. Plano H de la antena margarita de la Fig. 11 
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Fig. 14. Evolución con la frecuencia de la directividad de las antenas 
margarita de las Fig. 8 (traza discontinua), y Fig. 11 (traza continua). 
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Abstract- In this paper we present a compact hybrid antenna 
consisting of a coplanar waveguide-fed disk antenna with a 
parasitic inverted-L element is proposed for mobile and wireless 
applications (GSM1800, UMTS2100, WLAN2450/5200 and 5800 
MHz). The effect of the patch antenna shape in the bandwidth is 
analysed and the prototype of the antenna proposed has been 
manufactured and measured. A good impedance match, gain 
and stable radiation patterns are obtained with an overall size of 
56 mm × 24 mm × 6 mm. The measured peak gain at the lower 
operating band varies from 2 to 3.2 dBi, and at the higher 
operating band it varies from 3.8 to 5.8 dBi.  


I. INTRODUCCIÓN 
Durante los últimos años los sistemas de comunicación 


inalámbricos han sido testigo de un significativo avance 
tecnológico. La espectacular aceptación que ha tenido la 
telefonía móvil, ha sido en gran medida debido a la inclusión 
de un gran número de servicios inalámbricos (WIFI, 
WIMAX, Bluetooth, GPS, etc) en único terminal móvil de 
dimensiones reducidas, haciendo que de este modo sean 
dispositivos cada vez más adaptados a la vida cotidiana. 
Todo esto genera la necesidad de diseñar antenas de 
reducidas dimensiones, ancho de banda de funcionamiento 
elevado o con diferentes bandas de trabajo y con unos costes 
de producción reducidos. 


Una primera posibilidad para obtener antenas de tamaño 
reducido y amplio ancho de banda, es emplear las antenas 
planares de F invertida (PIFA)[1-6]. Otra posible solución es 
el empleo de antenas de parche alimentadas mediante un 
línea de transmisión coplanar (CPW), permitiendo de este 
modo que el plano de masa y el elemento radiante se 
encuentren ubicados en la misma superficie [7-14].  


En este articulo se presenta, una antena generada a partir 
de la hibridación de la antena PIFA y la antena de parche 
[15-16]. La combinación de ambas antenas en una única 
estructura permite incrementar el ancho de banda de 
funcionamiento, posibilitando con ello el aumento del 
número de servicios inalámbricos a los que dar servicio. Otra 
consecuencia derivada del proceso de hibridación, es la 
disminución del tamaño del elemento radiante conformado. 
Como resultado, aquí se presenta una antena de banda ancha, 
capaz de dar servicio de voz y datos en un terminal móvil, al 
cubrir las frecuencias fundamentales de los servicios GSM, 


UMTS y WLAN. Para obtener los mejores resultados, se ha 
realizado un estudio de la antena empleando diferentes 
formas en las antenas de parche. [13-14] 


La estructura del trabajo que aquí se presenta es la que se 
detalla a continuación: en la sección II se detalla la geometría 
empleada así como los diferentes aspectos a tener en cuenta 
en el diseño de la antena propuesta. Los resultados derivados 
de la simulación así como los obtenidos mediante el proceso 
de medida que avalan el buen funcionamiento del diseño 
propuesto, son descritos en la sección III. Finalmente, en la 
sección IV se resumen las conclusiones derivadas del trabajo 
que aquí se presenta. 


 


II. DISEÑO DE LA ANTENA 
La antena prototipo presentada está formada por un lado 


por una antena PIFA ajustada a la frecuencia de trabajo de 
1.8GHz y por otro lado por una antena parche cuya 
frecuencia de trabajo es de 5.6GHz. La alimentación de la 
antena bajo estudio se produce a través de la línea coplanar 
de la antena parche, siendo la antena PIFA alimentada 
mediante el acoplamiento electromagnético, reduciendo de 
este modo el número de puertos a un único punto.  


El empleo de la alimentación mediante líneas coplanares 
facilita que el plano de masa se encuentre en la misma 
superficie que el parche, simplificando con ello la estructura 
de la antena.  


A.  Estudio de la antena de parche 
Uno de los factores a tener en cuenta a la hora de diseñar 


este tipo de las antenas parche desde el punto de vista del 
ancho de banda, es la forma del parche. Por lo tanto en este 
trabajo  y previo al proceso de hibridación, se ha llevado a 
cabo un estudio, que permita conocer la forma del parche que 
proporciona mejor valor de ancho de banda de 
funcionamiento.  


Todas las simulaciones han sido realizadas con el 
software CST Microwave Studio [17].   


Las formas empleadas para la antena de parche bajo 
estudio han sido rectangulares, circulares, triangulares y 
trapezoidales. En la Fig.1 se muestra la estructura de los 
parches analizados. 







  


 


En la Fig.2 se muestran las respuestas correspondientes al 
coeficiente de reflexión obtenidas para cada una de los 
parches. Tal y como se puede apreciar, el ancho de banda 
para cada una de las estructuras difiere. En la Tabla 1 se  
muestran los resultados correspondientes al ancho de banda 
obtenido con cada una de los parches. 


 
 


 


Fig. 1. Estructuras de los parches analizados.  


 
 


 
Fig. 2. Coeficiente de reflexión de cada uno de los parches con diferentes 


formas.  


Forma de antena Ancho de banda (%) 
Rectangular 6.6 


Circular 14.48 
Triangular 10.7 


Trapezoidal 1.75 
Tabla 1. Ancho de banda obtenido en cada uno de los parches. 


Conforme a los resultados obtenidos, la forma de parche 
que mayor ancho de banda de funcionamiento proporciona es 
la circular; siendo por tanto la empleada en el proceso de 
hibridación con la antena PIFA.  


B.  Antena prototipo 
Una vez determinada la forma del parche que mayor 


ancho de banda de funcionamiento, la combinación de este 
con la antena PIFA cuyo plano de radiación ha sido reducido 
de forma gradual [1], conformará la antena prototipo 
presentada en este trabajo, siendo su estructura la mostrada 
en la Fig. 3. 


 
La integración de ambos elementos de radiación en una 


única estructura, genera un cambio en las frecuencias de 


funcionamiento, como consecuencia del acoplamiento mutuo 
de ambos elementos. Se hace por tanto necesario el realizar 
un ajuste manual de las dimensiones de cada una de las 
antenas, para que el conjunto pueda operar en las bandas de 
frecuencia especificadas inicialmente.  


 


 


Fig. 3. Vista frontal y lateral la antena propuesta.  


El valor de cada una de las variables que definen la 
estructura del prototipo y que se indican en la Fig. 3 son las 
siguientes: Lg=56mm, Wg=24mm, Lp=22mm, Wp=15mm, 
Ws=3.5mm, h=6mm, A=5mm, B=10mm, ri=7.7mm, 
ro=11.2mm, L=30mm, S1=6mm y S2=5mm.  


III. SIMULACIONES Y MEDIDAS 
En esta sección se establecerá una comparativa entre los 


resultados obtenidos en el proceso de simulación con las 
medidas experimentales realizadas del diseño propuesto. De 
esta forma comprobaremos que el comportamiento 
multibanda que se obtiene del prototipo propuesto responde a 
las expectativas planteadas al principio de generar un 
dispositivo capaz de dar servicio a diferentes prestaciones 
inalámbricas (GSM, UMTS, WLAN, GPS y Bluetooth). 


A.  Perdidas de retorno 
En la Fig. 4 se muestra la antena prototipo para cuya 


fabricación se ha empleado un substrato de bajo coste, como 
es el caso del FR4 con una permitividad εr=4.5  y un grosor 
de 1.54mm. 


 


 
Fig. 4. Antena prototipo fabricada.  







  


 


Las medidas del coeficiente de reflexión de la antena 
propuesta han sido realizadas con un analizador de redes 
vectorial HP8720. En la Fig.5 se muestran los valores de las 
pérdidas de retorno obtenidos mediante el simulador 
electromagnético así como los derivados del proceso de 
medida experimental. 
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Fig. 5. Coeficiente de reflexión medido y simulado.  


A la vista de los resultados, el comportamiento de la 
antena obtenido tanto de forma teórica como 
experimentalmente son bastante parecidos. Del mismo modo, 
desde el punto de vista del ancho de banda, la antena 
presenta dos bandas de trabajo claramente definidas. El 
rango de  frecuencias de funcionamiento inferior se define 
entre 1.55 GHz hasta 2.43 GHz, mientras que el margen de 
frecuencias superior queda definido entre 5 y 5.85 GHz. 


B.  Diagramas de radiación  
Además de analizar el comportamiento del coeficiente de 


reflexión, para verificar el correcto funcionamiento de una 
antena multibanda, es importante que el diagrama de 
radiación de dicha estructura presente cierta similitud. 


En la Fig.6 se encuentran representados el plano E y 
plano H de los diagramas de radiación normalizados, para 
cada una de las frecuencias de interés. 


 
Plano E del diagrama de radiación a 1.8GHz
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Plano H del diagrama de radiación a 1.8GHz
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a. Banda 1.8 GHz 
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Plano H del diagrama de radiación a 2.1 GHz
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b. Banda 2.1 GHz 
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Plano H del diagrama de radiación a 5.6GHz
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c. Banda 5.6 GHz 


Fig. 6. Diagrama de radiación. 


En el diagrama de radiación correspondiente al corte del 
plano E, se observa que presenta direcciones privilegiadas, 
mientras que según el corte del plano H la antena posee un 
comportamiento omnidireccional, siendo capaz de captar 
señal en cualquiera de las direcciones.  


En ambas situaciones, tanto para el caso del plano E 
como en el caso del plano H, la diferencia entre la 
simulación y las medidas es mínima. 


C.  Ganancia 
Otra característica importante a tener en cuenta en el 


diseño de una antena multibanda es el valor de ganancia 
obtenido en cada una de las frecuencias de interés. En la Fig. 
7 se muestra la variación de la ganancia en función de la 
frecuencia. De forma más precisa los valores numéricos de 
las ganancias correspondientes a las frecuencias de interés, 
se detallan en la Tabla 2.  


 


 
 


 
Fig. 7. Variación de la ganancia medida y simulada. 


Frecuencia 
(GHz) 


Valores de 
ganancia 


simulados(dBi) 


Valores de 
ganancia 


medidos(dBi) 
1.8 2.43 2.20 
2.1 2.71 2.40 
5.6 5.5 5.45 


Tabla 1. Valores de ganancia. 


 







  


 


Atendiendo a los resultados obtenidos, los valores de 
ganancia correspondientes a la banda de frecuencias inferior 
son de 2.5dBi aproximadamente, alcanzando valores de 5.5 
dBi para el rango de frecuencias superior. 


IV. CONCLUSIONES 
En este trabajo se ha presentado una antena multibanda 
formada por una antena PIFA y una antena de parche en la 
que se ha empleado la alimentación coplanar. Para conseguir 
valores de ancho de banda se han analizado diferentes formas 
de antenas de parche, seleccionando la que mejores 
prestaciones ofrece, como es el caso del parche con forma 
circular. El prototipo propuesto dispone de un único punto de 
alimentación, gracias al fenómeno de acoplamiento 
electromagnético que origina la excitación de la antena PIFA. 
El uso conjunto de ambas antenas, además de proporcionar 
un dispositivo con dos bandas de funcionamiento, origina un 
incremento en el ancho de banda de cada una de las zonas de 
funcionamiento, siendo el ancho de banda relativo del 46% 
para el margen de frecuencias inferior y del 18% para banda 
superior. Otra de las consecuencias derivadas de la 
combinación de ambas antenas en la misma estructura es la 
disminución de las dimensiones de las antenas con respecto a 
los valores originales, dando lugar a una estructura cuyo 
tamaño final es de 56mm x 24mm x 6mm. Todos los 
resultados obtenidos de la simulación han sido contrastados 
con medidas experimentales. La antena propuesta construida 
en FR4 es capaz de dar servicio de GSM1800, UMTS2100 y 
WLAN. 
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Resumen—The feasible implementation of signal processing
techniques on hearing aids is severely constrained to the limited
number of instructions per second to implement the algorithms
on the digital signal processor the hearing aid is based on.
This restriction adversely limits the design of a neural network-
(NN-) based classifier embedded in the hearing aid. Aiming
at both helping the processor achieve accurate enough results,
and reducing the number of instructions per second, this paper
focuses on selecting the most adequate approximations for the
activation function. The experimental work proves that the
approximated NN-based classifier achieves the same efficiency
as that reached by the “exact” network (that is, without these
approximations), but, this is the crucial point, with the added
bonus of extremely reducing the computational cost on digital
signal processor.


I. INTRODUCCIÓN


Este trabajo se centra en estudiar en qué medida el uso
de un clasificador, implementado en un audı́fono digital,
basado en una red neuronal “aproximada” podrı́a afectar al
funcionamiento del audı́fono, en comparación con el funcio-
namiento del mismo cuando el clasificador hace uso de una
red “exacta”. Esta frase quizás haga al lector preguntarse:


1) ¿por qué los autores proponen un audı́fono capaz de
clasificar sonidos?


2) ¿por qué proponen una red neuronal para realizar dicha
clasificación (si hay soluciones más simples)?


3) ¿por qué estudian los efectos asociados con el hecho de
aproximar la red? ¿es este efecto tan importante?


La primera pregunta está relacionada con el hecho de que
las personas que llevan audı́fonos se enfrentan a una variedad
de entornos sonoros en su dı́a a dı́a, tal y como por ejemplo,
conversación en un ambiente tranquilo, conversación en un
ambiente ruidoso, música, ruido ambiental, etc. Un audı́fono
capaz de clasificar de forma automática el entorno sonoro
en el que se encuentra su usuario, y seleccionar el “progra-
ma” de amplificación mejor adaptado a ese entorno (“auto-
adaptación”) mejorarı́a en gran medida la comodidad del
usuario [1]. La aproximación “manual”, en la que el usuario
tiene que reconocer el entorno sonoro y elegir el programa
más adecuado para ese entorno, es muy incómoda y excede,
en la mayorı́a de los casos, las habilidades de muchas de las
personas que llevan audı́fono. Por tanto, este escenario ilustra


la necesidad de que el audı́fono automáticamente clasifique el
entorno sonoro en el que se encuentra su usuario [2].


La segunda pregunta, relacionada con la elección de las
redes neuronales como clasificadores, está basada en el hecho
de que las redes neuronales exhiben un excelente comporta-
miento comparado con otros clasificadores [2], [3], a expensas
de consumir un elevado porcentaje de los recursos compu-
tacionales disponibles.


Finalmente, en lo que concierne a la última pregunta, el
punto clave de este trabajo, está motivada por el hecho de que
implementar un clasificador basado en una red neuronal en un
procesador digital de señal1 (DSP, por sus siglas en inglés)
no es una tarea sencilla, dado que los audı́fonos digitales
disponibles hoy en dı́a en el mercado tienen importantes limi-
taciones en términos de capacidad computacional y memoria.
El audı́fono tiene que trabajar a bajas velocidades de reloj para
minimizar el consumo de potencia y ası́ maximizar la duración
de la baterı́a. Esta restricción en número de operaciones por
ciclos de reloj nos fuerza a poner especial énfasis en diseñar
algoritmos y técnicas de procesado de señal que clasifiquen de
forma correcta la señal de entrada, usando el menor número
de operaciones.


En relación con los problemas anteriormente mencionados,
surge uno más basado en la búsqueda del modo más sencillo
de implementar una red neuronal en un DSP. La red neuronal
que estudiaremos en este trabajo consiste de tres capas inter-
conectadas mediante enlaces con pesos ajustables. La forma
en la que se representan estos pesos, y en especial, la función
de activación de las neuronas [4] puede llevar al clasificador
a no funcionar correctamente.


Por tanto, el objetivo de este trabajo es: 1) cuantificar
el efecto que supone en el funcionamiento de un sistema
de clasificación basado en una red neuronal, el hecho de
simplificar las funciones de activación de la red y 2) selec-
cionar, entre las aproximaciones propuestas en este trabajo,
la función de activación más apropiada para cada neurona.
La Fig. 1 nos ayudará a introducir, de forma más clara, este
último objetivo. Como se ilustra en la figura, el bloque “Error
cuadrático medio” calcula, como su nombre indica, el error


1Un audı́fono digital está basado en un procesador digital de señal, lo
que permite que el audı́fono pueda ser programado para una variedad de
condiciones de pérdida de audición.
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Fig. 1: Diagrama de bloques que ilustra el método pro-
puesto en este trabajo para seleccionar la mejor función
de activación para cada neurona de la red.


cuadrático medio entre las salidas de la red neuronal y las
salidas deseadas. Cuanto menor sea este error, más apropiada
es la función de activación seleccionada para cada neurona
de la red. Dado que las salidas de la red dependen de la
función de activación de cada neurona, el algoritmo genético
selecciona, minimizando el error cuadrático medio, la “mejor”
función de activación para cada una de las neuronas.


Con estas ideas en mente, el artı́culo ha sido estructurado
del siguiente modo. La sección II describe el sistema de
clasificación implementado, especificando las caracterı́sticas
utilizadas para la clasificación, ası́ como ilustrando de forma
muy sencilla, una red neuronal de tres capas. La sección III
muestra las funciones de activación aproximadas propuestas
en este trabajo. La sección IV describe la base de datos
de sonidos utilizada para los experimentos y los resultados
obtenidos. Finalmente, el artı́culo es completado con una
sección de conclusiones (sección V).


II. SISTEMA DE CLASIFICACIÓN


El sistema de clasificación consiste básicamente en un blo-
que de extracción de caracterı́sticas y un clasificador basado
en una red neuronal.


A. Extracción de caracterı́sticas


El proceso de extracción de caracterı́sticas es de gran
importancia de cara al resultado final del clasificador. El
objetivo es seleccionar una serie de parámetros representativos
que puedan ser usados para caracterizar una señal de entrada.


Existe un gran número de caracterı́sticas que podrı́an ex-
hibir diferente comportamiento para voz, música y ruido.
Para llevar a cabo los experimentos de este trabajo, hemos
seleccionado un subconjunto de ellas que se comportan bien
para el problema de clasificación mencionado y además tienen
asociado un bajo coste computacional [5]. Estas caracterı́sticas
son: centroide espectral, voice2white, flux espectral, energı́a
y los 5 primeros coeficientes espectrales de frecuencia mel.
Una descripción detallada de las mismas se puede encontrar
en [6], [7], [8].


Estas caracterı́sticas se calculan estimando el valor medio
y la desviación estándar de estas medidas para las diferentes
M tramas de tiempo. Por tanto, el algoritmo de extracción
de caracterı́sticas genera el siguiente vector de caracterı́sticas:
F = [Ê[F1], σ̂2[F1], . . . , Ê[Fnf ], σ̂


2[Fnf ]], siendo su dimen-
sión dim(F)=2nf = L. Este vector que describe a la señal de


F 1 


F L 


Capa 
de entrada      


Capa 
oculta      


Capa 
de salida      


Fig. 2: Red neuronal con tres capas de neuronas: entrada,
oculta y salida.


audio de entrada es justo la información que “alimenta” al
clasificador y lo escribimos formalmente F = [F1, . . . ,FL].


B. Sistema de clasificación
La Fig. 2 muestra un modelo de red neuronal con tres


capas de neuronas: entrada, oculta y salida. Cada neurona
aplica una combinación lineal de sus entradas a una función
no lineal llamada función de activación. En nuestro caso, la
función de activación utilizada para cada neurona es la función
“logarı́tmica sigmoidal”, cuya expresión es:


f(x) =
1


1 + e−x
. (1)


Echando un vistazo a esta expresión, es fácil ver que no es
sencillo implementar esta función en un DSP, ya que requiere
el cálculo de una exponencial y una división. Esto motiva
la necesidad de estudiar simplificaciones de esta función
de activación que proporcionen resultados similares a los
obtenidos con dicha función, pero con un coste computacional
asociado mucho menor.


El número de neuronas en la capa de entrada y de salida
parece estar claro: las neuronas de la capa de entrada (L) re-
presentan los componentes del vector de caracterı́sticas y por
tanto, su dimensión dependerá del número de caracterı́sticas
usadas en los experimentos (en el problema que nos ocupa,
L = 18). Por otro lado, el número de neuronas de la capa
de salida (C) viene determinado por el número de entornos
sonoros a clasificar. En nuestro caso, dado que queremos
clasificar entre voz, música y ruido, el número de entornos
sonoros es 3 y por tanto, C = 3.


La red también contiene una capa con W neuronas ocultas,
que no son parte ni de la entrada ni de la salida de la red.
Estas W neuronas ocultas permiten a la red aprender tareas
complejas mediante la extracción de información “significa-
tiva” de los vectores de entrada. Pero, ¿cuál es el número
óptimo de neuronas ocultas?. La respuesta a esta pregunta
está relacionada con el ajuste de la complejidad de la red [4].
Si se utilizan muchos pesos, la capacidad para generalizar
empeora; si por el contrario, se utilizan pocos parámetros, la
red puede no tener suficiente capacidad de aprendizaje. En
este trabajo, después de una serie de experimentos realizados,
se ha encontrado que el número óptimo de neuronas ocultas
para el problema de clasificación que nos ocupa es 23, es
decir, W = 23.







III. FUNCIONES DE ACTIVACIÓN APROXIMADAS
Como mencionamos anteriormente, la función de activación


usada en nuestra red neuronal es la función logarı́tmica
sigmoidal, que requiere 25 instrucciones de ensamblador para
ser implementada en el DSP.


Con objeto de simplificar el cálculo de esta función, he-
mos propuesto en este trabajo dos diferentes aproximaciones
lineales por tramos. Estas funciones, etiquetadas f5ALT y f3ALT,
están representadas en la Fig. 3(a) y Fig. 3(b), respectivamen-
te, y han sido diseñadas utilizando algoritmos heurı́sticos [9].
El coste computacional requerido para implementar dichas
funciones en el DSP son 5 y 4 instrucciones de ensamblador,
respectivamente. Asimismo, hemos utilizado la función de
activación hard limit, etiquetada f2ALT, que requiere 1 única
instrucción de ensamblador, y la función de activación nula,
que nos ayudará a eliminar neuronas innecesarias en la red.
Estas dos últimas funciones están representadas en la Fig. 3(c)
y Fig. 3(d), respectivamente.
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Fig. 3: Aproximaciones de la función de activación lo-
garı́tmica sigmoidal propuestas en este trabajo.


IV. RESULTADOS
A. Base de datos de sonidos utilizada


La base de datos de sonidos utilizada para los experimentos
consiste de un total de 18247,5 segundos de audio, incluyendo
archivos de voz en ambiente tranquilo (2017,5 segundos), voz
en ambiente ruidoso (4037,5 segundos), música (6100 segun-
dos), y ruido (6092,5 segundos). La frecuencia de muestreo es
16000 Hz con 16 bits por muestra. Se han tenido en cuenta una
variedad de fuentes de ruido, correspondientes a los siguientes
diversos entornos: avión, autobús, cafeterı́a, coche, guarderı́a,
sala de estar, naturaleza, colegio, tienda, deportes, tráfico o
tren. Los archivos de voz han sido grabados de distintas
fuentes, con diferentes grados de reverberación. Los archivos
con presencia de ruido presentan diferentes relaciones señal
a ruido (SNR, de sus siglas en inglés), variando desde 0 a
10 dB. En numerosos experimentos, se ha demostrado que
estos valores son lo suficientemente representativos, dado


que ficheros con menores SNRs pueden ser tratados por el
audı́fono como ruido, y ficheros con mayores SNRs podrı́an
ser considerados como voz en ambiente tranquilo.


La base de datos ha sido dividida manualmente en tres
conjuntos distintos. Estos conjuntos incluyen 7262,5 segundos
(≈40 %) para entrenamiento, 2462,5 segundos (≈13.3 %) para
validación y finalmente, 8522,5 segundos (≈46.7 %) para test.


Cada fichero has sido filtrado usando el simulador de
audı́fono descrito en [10] sin realimentación.


B. Resultados numéricos


Para realizar los experimentos, hemos considerado dos
escenarios de trabajo diferentes. En primer lugar, la red con
23 neuronas en la capa oculta obtenida en nuestros trabajos
previos, y que hace uso de la función logarı́tmica sigmoidal
como función de activación en sus neuronas (de ahora en
adelante, denominaremos a esta red como la red “exacta”),
ha sido evaluada usando para cada neurona, cada una de las
aproximaciones descritas en la sección III. El objetivo de esta
primera serie de experimentos consiste en evaluar de forma
cuantitativa cómo de buenas son las aproximaciones propues-
tas en este trabajo. En segundo lugar, como comentamos en
la Introducción, hemos utilizado un algoritmo genético para
seleccionar, entre las funciones de activación aproximadas
propuestas, la función de activación más apropiada para cada
neurona. El propósito de esta segunda serie de experimentos
es conseguir una red “aproximada” que proporcione resultados
similares a los obtenidos con la red “exacta”, con la ventaja
añadida de reducir en gran medida el coste computacional
asociado a su implementación en el DSP.


En la serie de experimentos que hemos puesto en práctica,
los experimentos han sido repetidos 5 veces. Los resultados
que ilustramos a continuación corresponden al porcentaje
medio de clasificación correcta para el conjunto de test.


1) Comparación de las funciones de activación aproxi-
madas: La Tabla I muestra el porcentaje de clasificación
correcta PCC, obtenido con la red “exacta”, cuando en lugar
de usar como función de activación la función logarı́tmica
sigmoidal, utilizamos las funciones aproximadas propuestas
en este trabajo. También hemos mostrado, en cada caso
correspondiente, el número de instrucciones de ensamblador
requeridas para implementar cada red. Los valores numéricos
obtenidos con la función de activación nula no se representan
porque, obviamente, se obtiene PCC = 0. Con objeto de
comparar resultados, se muestran los valores obtenidos cuando
la red “exacta” utiliza la función de activación original, es
decir, la función logarı́tmica sigmoidal.


Función de PCC Instrucciones
activación ( %) ensamblador


f2ALT 76.1 607
f3ALT 86.8 695
f5ALT 86.2 711
flogsig 86.4 1231


Tabla I: Porcentaje de clasificación correcta y número de
instrucciones ensamblador requeridas para implementar
una red 18-23-3 que utiliza como funciones de activación
las aproximaciones propuestas en este trabajo. También
se muestran los resultados obtenidos cuando se utiliza la
función de activación logarı́tmica sigmoidal.







Una detallada observación de la Tabla I lleva a las siguien-
tes conclusiones:
• La red que hace uso de la aproximación lineal de 2


tramos (f2ALT) es la red que requiere menor número de
instrucciones para su implementación en el DSP, pero
también la que menor porcentaje de acierto proporciona.


• Los resultados obtenidos con la red que hace uso de
la aproximación lineal de 5 tramos (f5ALT) son muy
similares a los obtenidos con la red “exacta”, pero con
la ventaja de requerir un menor número instrucciones.


• Los resultados obtenidos con la red que hace uso de la
aproximación lineal de 3 tramos (f3ALT) son ligeramente
mejores que los obtenidos con la red “exacta” y con la
red que hace uso de f5ALT, con la ventaja añadida de re-
querir un menor número de instrucciones que cualquiera
de las de las dos redes antes mencionadas.


2) Selección de la función de activación aproximada más
apropiada para cada neurona: Con objeto de reducir aún
más el número de instrucciones requeridas para implementar
la red sin empeorar el porcentaje de acierto, hemos utilizado
un algoritmo genético para estimar correctamente, entre las
aproximaciones propuestas, la función de activación más
apropiada para cada neurona de la red.


La Tabla II representa el porcentaje de clasificación correcta
y el número de instrucciones de ensamblador requeridas
para implementar la red “exacta”, y la red obtenida cuando
utilizamos el método propuesto en este trabajo (llamada “apro-
ximada” en la tabla). Como se puede observar, los resultados
obtenidos con la red “aproximada” son mejores, no sólo en
porcentaje de acierto, si no también en coste computacional.
Es importante resaltar que la función de activación nula ha
sido seleccionada para tres neuronas.


Red
Número de PCC Instrucciones


neuronas ocultas ( %) ensamblador
Exacta 23 86.4 1231


Aproximada 20 87.5 659


Tabla II: Porcentaje de clasificación correcta y número de
instrucciones ensamblador requeridas para implementar
en el DSP, la red “exacta” y la red “aproximada” que
se obtiene al aplicar el método propuesto en este trabajo.


V. CONCLUSIONES


Este artı́culo ha sido motivado por el hecho de que, imple-
mentar un sistema de clasificación automático en el DSP en el
que está basado un audı́fono digital, no es una tarea sencilla,
debido a las importantes restricciones que presentan estos
dispositivos. En aras de reducir la complejidad computacional
asociada a la implementación de un clasificador basado en una
red neuronal en un DSP, este trabajo se ha centrado en:


1) evaluar los efectos de usar funciones de activación
aproximadas para las neuronas de la red neuronal.
En concreto, hemos evaluado cuatro aproximaciones
diferentes: la función nula, la función hard limit, y dos
aproximaciones lineales por tramos, una de 3 tramos y
otra de 5 tramos.


2) cómo mejorar el funcionamiento de la red, reduciendo
el coste computacional asociado a la misma. Para ello,


hemos utilizado un algoritmo genético que selecciona,
entre las funciones de activación aproximadas propues-
tas, la más apropiada para cada neurona de la red.


Los experimentos realizados en este trabajo llevan a las
siguientes conclusiones:
• El uso de aproximaciones lineales por tramos, en especial


la aproximación de 3 tramos, permite que la red neuronal
alcance resultados similares a los obtenidos con la red
“exacta”, es decir, la red que utiliza como función de ac-
tivación la función logarı́tmica sigmoidal, con la ventaja
añadida de requerir un menor coste computacional.


• El método propuesto para seleccionar la función de
activación más apropiada, basado en un algoritmo genéti-
co, permite obtener una red “aproximada” de menor
complejidad que la red “exacta” (eliminando incluso
neuronas innecesarias), sin empeorar el porcentaje de
acierto.


La conclusión global es que los clasificadores basados en
redes neuronales “aproximadas” alcanzan perceptualmente la
misma eficiencia que la alcanzada con un red “exacta”, pero,
con la ventaja añadida de reducir de forma significativa el
coste computacional asociado a su implementación.


Las futuras lı́neas de trabajo incluyen la selección de la
función de activación aproximada más apropiada para cada
neurona, restringiendo el coste computacional. Esto es de gran
utilidad si conocemos el número de instrucciones ensamblador
disponibles para implementar la red neuronal en el DSP.
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(1)G-COMB, Dpto. de Teorı́a de la Señal y Comunicaciones, Universidad de Alcalá.
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Resumen—This work compares the multicarrier modulation
(MCM) system based on Discrete Fourier Transform (DFT) and
Discrete Cosine Transform (DCT), in particular using DCT-III
and DCT-IV. The presence of carrier frequency offset (CFO) is
considered, destroying the orthogonality and causing intercarrier
interference (ICI). The DCT-III-based MCM and DCT-IV-based
MCM systems have more overhead than the DFT-MCM system,
but they outperform the DFT MCM system in the presence
of carrier frequency offset. Moveover, the complexity of the
frequency-domain equalizer for all systems is the same. All
systems are compared by bit error rate (BER) and geometric
SNR, using ideal, AWGN and frequency selectivity channels for
different signalling formats, such as BPSK and QPSK. The
simulation results show that the DCT-III and DCT-IV-based
systems have less degradation than the conventional DFT MCM
in the presence of carrier frequency offset.


I. INTRODUCCIÓN


La modulación multiportadora (MCM) recibe el nombre
de modulación digital multitono (DMT) para comunicaciones
por cable, como el ADSL2+ (Asymmetric Digital Subscriber
Loop 2 plus) y Orthogonal Frequency Division Multiple-
xing (OFDM) para comunicaciones inalámbricas, como IEEE
802.16e2005.


Los estándares actuales, tanto en OFDM como DMT, rea-
lizan una implementación de la MCM basada en la Transfor-
mada Discreta de Fourier (DFT), empleando las funciones ex-
ponenciales


√
1
T e


j2πnF∆t 0 ≤ t < T n = 0, 1, · · · , N−1,
que son ortogonales entre sı́. Para mantener la ortogonalidad
entre las funciones es necesario una separación mı́nima entre
subportadoras de F∆ = 1/T Hz, siendo T la duración del
sı́mbolo, de tal forma que:∫ T


0


√
1


T
ej2πnF∆t


√
1


T
e−j2πmF∆t dt =


{
1, n = m,


0, n 6= m.
(1)


En el presente trabajo se propone la utilización de la
Transformada Discreta del Coseno (DCT) como alternativa
a la DFT, necesitando una separación mı́nima F∆ = 1/2T
para mantener la ortogonalidad


∫ T


0


√
2


T
cos(2πnF∆t)


√
2


T
cos(2πmF∆t) dt =


{
1, n = m,


0, n 6= m.
(2)


Fig. 1: Periodogramas según el método de Welch para 128
subportadoras moduladas con QPSK empleando (a) DFT y
(b) DCT-III


La DCT presenta una mayor compactación espectral y
concentración de la energı́a, como se demuestra al calcular
el periodograma según el método de Welch [1] (ver Fig. 1).
En este trabajo se presenta un método de igualación diferente
para los sistemas MCM basados en DCT que el propuesto en
[4], además de realizar un estudio comparativo en función de
la BER y SNR geométrica de los sistemas MCM basados en
DCT-III, DCT-IV y DFT en presencia de offset en frecuencia.
En las secciones II y III se explica el modelo del sistema
en presencia del offset de la frecuencia de la portadora y
el análisis del mismo que se realiza; en el apartado IV se
contempla un canal selectivo en frecuencia, explicando como
caso particular la DCT-III. En la sección V se comparan los
sistemas MCM basados en las diferentes transformadas me-
diante el cálculo de la BER y SNR geométrica para distintas
modulaciones. Finalmente, en la sección VI se exponen las
conclusiones.


II. MODELO DEL SISTEMA


El diagrama de bloques genérico para sistemas MCM se
muestra en la Fig. 2, incluyendo un modulador en fase y
cuadratura en presencia de un offset en la frecuencia de la
portadora (∆f ) y un error de fase (φ). El modulador en







cuadratura no es necesario en DCT-MCM si la señal es de una
única dimensión, permitiendo transmitir la mitad del ancho de
banda del obtenido en el periodograma de la figura Fig. 1, por
el contrario, en DFT-MCM es imprescindible.


La representación discreta de un bloque de datos x en banda
base, con IDCT-III MCM, muestreando en tm = Tm/N,m =
0, · · · , N − 1, es


xIIIm =
1


N


N−1∑
n=0


dn cos


(
π(2n+ 1)m


2N


)
, (3)


siendo dn los N sı́mbolos obtenidos de la modulación, la
ubicación de las subportadoras en (2n+1)


2T .
La IDCT-IV posee la misma separación entre subportado-


ras, siendo cada bloque de datos igual a


xIVm =


√
2


N


N−1∑
n=0


dn cos


(
π(n+ 1/2)(m+ 1/2)


N


)
. (4)


Además de calcular la BER para los sistemas evaluados, se
ha calculado la SNR geométrica (SNRgeo), permitiendo la
comparación de la SNR detectada del sistema de transmisión
igualada [2], siendo definida por:


SNRgeo =


( N∏
n=1


[
1 +


SNRn
Γ


]) 1
N


− 1


Γ, (5)


donde Γ es la SNR Gap (medida de la pérdida de la capacidad
frente a la capacidad teórica [3]) y SNRi es la relación señal
a ruido para la subportadora i. Se ha empleado una expresión
más sencilla, ya que los términos unidad son despreciables,
como la siguiente:


SNRgeo =


(
N∏
n=1


SNRn


) 1
N


(6)


III. ANÁLISIS ICI


El análisis detallado de las componentes ICI para DCT-IV
se realizó en [4], siendo obtenidos para la DCT-III en las
mismas condiciones, proporcionando para la portadora k el
valor de decisión d̂k como


d̂k = (dIk + jdQk )(SIk,k + jSQk,k)


+


N−1∑
n=0


n6=k


(dIn + jdQn )(SIn,k + jSQn,k) + w̃k, (7a)


donde


SIn,k =
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2N
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Φ(n+ k + ε) + Φ(n− k + ε) + 2cos(φ)],(7b)
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y ε = 2T∆f . Para la DFT, los coeficientes ICI se obtienen a
partir de [5]:


Fn =
sin π(n+ ξ)


Nsin π(n+ξ)
N


e
jπ(N−1)(n+ξ)


N , (8)


siendo el valor de decisión de cada subportadora k


ûk = ukF0 +


N−1∑
n=0


n 6=k


ukFn−k + w̃k; k = 0, · · · , N − 1, (9)


donde uk es el sı́mbolo de datos de la subportadora k y una
frecuencia de offset de ξ = ∆fT .


En la Fig. 3 se realiza una comparación de los tipos de
transformadas empleando únicamente frecuencias de offset,
observándose que se obtiene los mismos resultados para DCT-
III y DCT-IV, que presenta un error distinto de cero a partir
de una frecuencia de offset igual a 0.26 (∆fT =0.26). Por el
contario en DFT, el error es distinto de cero a partir de una
frecuencia de offset igual a 0.16 (∆fT =0.16).


Fig. 3: BER en función de la frecuencia de offset normalizada
(∆fT ) con 128 subportadoras y modulación BPSK usando
canal ideal.


IV. FUNCIONAMIENTO EN PRESENCIA DE UN CANAL


En presencia de un canal (hcanal) de orden L, en los
sistemas MCM basados DFT es necesario añadir un prefijo
cı́clico (CP) de longitud al menos el orden del filtro, logrando
que la convolución lineal de la secuencia de información al
atravesar el filtro coincida con la convolución circular en las
muestras de interés. La matriz que caracteriza al canal es
circulante a derechas, diagonizable por la DFT.


Los métodos de igualación para sistemas basados DCT
propuestos en [4] y [6] precisan de la construcción de una
matriz equivalente de un coste computacional superior a la
igualación empleando los coeficientes DFT del filtro canal
en sistemas DFT-MCM. En este trabajo se muestra cómo
se obtienen los coeficientes del igualador a partir de la
transformada discreta correspondiente.







Fig. 2: Diagrama de bloques de un sistema MCM en la presencia de CFO y error de fase


En el receptor de un sistema basado en DCT, es necesario
un filtro front-end (hfront−end) que logre una simetrı́a par en
el canal:


h = hcanal∗hfront−end = [hL · · · h1 h0 h1 · · · hL]. (10)


Además para eliminar la interferencia entre los sı́mbo-
los, es necesario añadir un prefijo y un sufijo x̃ =[
xTpre xT xTsuf


]T
. Para el caso de la DCT-III, el sı́mbolo


extendido es x̃ = [xG+1:2 x 0 − xN :N−G+2] [7], siendo G
la longitud de la extensión. El sı́mbolo recibido después del
filtro front-end es igual a:


y = H · x̃ + z, (11)


siendo z un término de ruido gaussiano y H es la matriz de
Nx(N + 2L) definida como



hL · · · h1 h0 h−1 · · · h−L · · · 0


0 hL
. . . h1 h0


. . . . . . . . .
...


...
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 0


0 · · · 0 hL · · · h1 h0 · · · h−L



Conjuntamente la simetrı́a par del resultado de la convolu-


ción del filtro canal y front-end, y la simetria del prefijo
y sufijo adecuada, permite obtener una matriz equivalente
(Heqv) de dimensiones NxN compuesta por todas las etapas
comprendidas entre las transformadas DCT inversa y directa
como la suma de una matriz Toeplitz simétrica (T) y una
matriz Hankel (M) [4], que es diagonalizable por la DCT-III:


D = C (T + M) Ct, (12)


donde D es una matriz diagonal, C es la transformada DCT
directa correspondiente y la matriz equivalente es Heqv =
T + M.


El sı́mbolo de datos después de la DCT (Y), si no se
produce interferencia entre sı́mbolos, será:


Y = CHeqvCtX + Z, (13a)
Y = C CtDC CtX + Z, (13b)
Y = DX + Z, (13c)


necesitando un igualador igual a la inversa de D =
diag(d0, · · · , dN−1). A diferencia de [4] y [6], los coefi-
cientes del igualador (d0, · · · , dN−1) se obtienen realizando
la DCT-III a la parte causal del resultado de la convolución
del filtro canal con el filtro front-end (h̃) [8] de longitud igual
a N .


d = C h̃. (14)


Esta expresión es una alternativa a la proporcionada por Al-
Dhahir para DCT-II en [6], como


di =
(C ·Heqv)i,0


ci,0
= (C ·Heqv)i,0 , (15)


lo que significa que es la DCT de la primera columna de
Heqv , pero este vector es igual a h̃ añadiendo ceros hasta una
longitud igual a N .


V. RESULTADOS


En esta sección se muestran los resultados de la compara-
ción en función de la BER y SNRgeo de los sistemas MCM
basados en DFT, DCT-III y DCT-IV de 128 subportadoras en
presencia de un canal selectivo en frencuencia especificado
en HIPERLAN2 como A [9], con un prefijo y sufijo superior
al orden del filtro, además de la presencia de ruido balnco
gaussiano aditivo y offset de la frecuencia de la portadora
(CFO).


En la Fig. 4 se compara la BER obtenida para cada una
de las transformadas en función del offset de la frecuencia
de la portadora (∆fT ) para una misma SNR, demostrando
que la degradación de los sistemas DFT MCM es muy
superior al obtenido por los sistemas modulados con DCT-
III y DCT-IV a partir de frecuencias de offset superiores a
0.06 (∆fT >0.06). También para las mismas condiciones
anteriores se ha calculado la SNR geométrica (ver Fig. 5),
demostrándose que se obtiene un valor superior para los
sistemas que emplean DCT. La SNR geométrica ha sido
obtenida a partir de la expresión (6) y


SNRi =
Sx,i · |Wi|2


σi · |Bi|2
, (16)


siendo Xi la señal mapeada en la subportadora i, σi varianza
del ruido, Wi la ganancia del filtro resultado de la convolución
del filtro front end y del canal y Bi la ganancia del filtro front-
end en la subportadora i.


Se puede observar mejor la degradación sufrida por el
sistema DFT MCM en la Fig. 6, demostrándose que para
frecuencias de offset reducidas (∆fT = 0.02) se obtienen
valores similares, pero según se aumenta la frecuencia de
offset la degradación es considerablemente mayor. Si se
realiza la misma comparación, pero empleando un modulación
menos robusta como QPSK (ver Fig. 7), la degradación es más
visible a frecuencias de offset inferiores, llegando el punto que
en el sistema DFT MCM para una frecuencia de offset igual
a 0.07 (∆fT = 0.07) la tasa de error obtenida es superior







Fig. 4: BER en función de la frecuencia de offset normalizada
(∆fT ) para una SNR=25 y canal A de HIPERLAN2 con
modulación BPSK


Fig. 5: SNR geométrica en función de la frecuencia de
offset normalizada (∆fT ) para una SNR=25 y canal A de
HIPERLAN2 con modulación BPSK


que si se emplea DCT para una frecuencia de offset igual a
0.12.


VI. CONCLUSIONES


En este trabajo se ha comparado los sistemas MCM basados
en DFT, DCT-III y DCT-IV con la misma complejidad en el
igualador, pero necesitando un filtro adicional y una doble
sobrecarga en el caso de utilizar cualquiera de las variantes de
la DCT. La comparación se ha realizado en función de la BER
y SNR geométrica en presencia de un offset en frecuencia
de la portadora empleándose canales ideales y selectivos en
frecuencia con ruido gaussiano aditivo. Los resultados indican
que con modulaciones muy robustas, como BPSK, se produce
una mayor degración en sistemas DFT MCM, siendo esta
degración muy superior si se emplea modulaciones menos
robustas, como QPSK.
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Hall, 2000.


[2] L. Ye and G. L. Stuber, Orthogonal Frequency Division Multiplexing for
Wireless Communications. Springer, 2006.


[3] J. M. Cioffi, A multicarrier Premier. Amati Communications Corporation
and Standford University.


[4] D. Sanz, M.E. Domı́nguez, Gabriela Sansigre and F. Cruz-Roldán,
“Frequency Offset in MCM using DCT Transforms” XXV Simposium
Nacional URSI Bilbao, Sep. 2010.


[5] K. Sathananthan, “Probability of Error Calculation of OFDM Systems
With Frequency Offset” IEEE Transactions on Communications, vol. 49,
no. 11, pp. 1884-1888, Nov. 2001.


[6] N. Al-Dhahir y H. Minn, “Optimum DCT-Based Multicarrier Transceiver
for Frequency-Selective Channels,”IEEE Trans. on Communications, vol.
54, no. 5, pp. 911-921, Mayo 2006.


[7] S. A. Martucci, “Symmetric Convolution and the Discrete Sine and
Cosine Transform,”IEEE Trans. on Signal Pro., vol. 42, no. 5, pp. 1038-
1051, Mayo 1994.


[8] V. Sánchez, P. Garcı́a, A. M. Peinado, J. C. Segura and A. J. Rubio
“Diagonalizing properties of the Discrete Cosine Transforms ”IEEE
Trans. on Signal Processing, vol. 43, no. 11, pp. 2631-2641, Nov. 1995.


[9] Channel Models for HIPERLAN/2 in Different Scenarios. Doc
3ERI085B, ETSI Normalization Committee, 1998.








COMPARATIVA DE DOS MÉTODOS PARA LA
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Abstract— Blind Source Separation, commonly known as BSS,
consists in separating a set of signals from a set of mixtures,
without or with very little information about the source signals
and the mixing process. A key point in BSS is the estimation
of the mixing matrix. In this paper, in order to estimate
the aforementioned matrix, two methods are compared. These
methods are: 1) the well-known line orientation separation
technique (LOST), proposed in the literature and 2) a histogram-
based approach. In order to compare both methods, the error
over the estimation of the mixing matrix is considered. The
batches of experiments carried out in this work have shown
that for the particular case of M = 2 mixtures, if the number of
samples of the mixtures is lower than 1000, the histogram-based
approach exhibits better performance, with the added advantage
of requiring lower computational cost.


I. INTRODUCCIÓN


La separación ciega de fuentes [1], o comúnmente conocida
con las siglas BSS (del inglés, Blind Source Separation),
consiste en estimar fuentes desconocidas a partir de diferentes
mezclas captadas por diferentes sensores. Cuando se habla de
separación ciega, generalmente asumimos que 1) las fuentes
no son conocidas y 2) no hay información disponible sobre las
mezclas detectadas en los diferentes sensores. El hecho de no
tener conocimiento alguno de estas mezclas, es compensado
con la suposición de la independencia mutua de las fuentes.
Además BSS explota una caracterı́stica de los sensores de
array, la “diversidad espacial”, que se fundamenta en que cada
sensor recibe una mezcla distinta.


Este trabajo se va a centrar en el caso particular donde
las señales procedentes de las fuentes llegan instantáneamente
a los distintos sensores y con diferentes amplitudes. Se tra-
bajará con T observaciones en los M sensores, de la forma
X = [x(1), . . . ,x(T )], formada por la mezcla de N señales,
S = [s(1), . . . , s(T )]. En forma matricial y por tanto, más
compacta, se puede expresar como:


x(t) = As(t). (1)


Desde el punto de vista vectorial, se puede ver a s(t) =
[s1(t), . . . , sN (t)]T como un vector columna de N × 1, cuyos
elementos contienen las señales de las fuentes. Igualmente, el
vector x(t) contiene las M señales captadas en los sensores.
Por tanto, la matriz de mezclas A tendrá dimensiones M ×


N y sus coeficientes son los coeficientes de mezcla. Para el
caso que aquı́ nos ocupa, serán reales, pues se está hablando
de mezclas instantáneas. Las columnas se van a considerar
linealmente independientes, pues corresponden a las lı́neas que
indican la orientación de las fuentes (ver [2] para casos más
generales).


Por tanto, el objetivo del modelo BSS será estimar la matriz
de mezclas A. Buscando la estimación de esta matriz de
mezclas, se han comparado dos métodos diferentes, con objeto
de analizar su rendimiento en función del número de muestras
disponible de las mezclas (Ns). Este rendimiento se ha anal-
izado en los experimentos en función del error en la estimación
de la matriz. El primer método con el que se trabaja es el line
orientation separation technique (LOST) [3], [4], [5], el cual
separa un número arbitrario de fuentes de un número arbitrario
de mezclas, identificando lı́neas en la representación conocida
como scatter plot (diagrama de dispersión). La estimación de
cada lı́nea se obtiene por medio del algoritmo EM (del inglés,
Expectation-Maximization). Para el caso considerado en este
trabajo, sistema infradeterminado, es decir, donde el número
de fuentes es mayor que el de mezclas, se intuye que puede
tener un coste computacional alto. En orden de reducir (a)
el coste computacional y (b) preservando el rendimiento, se
ha comparado con un método más simple pero enormemente
potente basado en el histograma. Este método consiste en
proponer un número determinado de lı́neas de orientación en
el diagrama de dispersión, observar cuales son las lı́neas que
más puntos de las mezclas tienen próximos y elegirlas como
lı́neas de orientación.


El presente trabajo se organiza de la siguiente manera. En la
sección II, se describe en mayor detalle las dos aproximaciones
implementadas y se evalúa el trabajo que realizan obteniendo
la estimación de la matriz de mezclas A de la ecuación (1).
En la sección III, se hablará de las condiciones en la que se
han realizado los experimentos y se expondrá los resultados
obtenidos. En la sección IV se expondrán las conclusiones.


II. DESCRIPCIÓN DE LOS MÉTODOS


En esta sección, se explicará en detalle las dos aproxima-
ciones usadas en la comparativa propuesta. Estos métodos son
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Fig. 1. Scatter plot de dos mezclas lineales de tres señales de voz, en el
dominio transformado. Parte real de X1(ω) frente a parte real de X2(ω). Para
Ns = 1000 muestras de las mezclas..


como ya se ha mencionado el algoritmo LOST propuesto en
la literatura y la aproximación basada en histograma.


A. Algoritmo LOST


En el algoritmo LOST, la estimación de la matriz A tal como
se refleja en la ecuación (1), es una tarea muy importante
a la hora de separación de fuentes, pues la orientación de
las fuentes se corresponde con sus columnas. Por tanto, la
separación de fuentes en LOST equivale a la identificación
de subespacios lineales. Para obtener la matriz de mezclas, el
algoritmo LOST conlleva una serie de pasos.


En primer lugar, la parte real de la mezcla, x1(t), es
representada frente a la parte real de una segunda mezcla,
denominada x2(t). A esta representación, mostrada en la Fig.1,
se la conoce como “scatter plot”.


Gracias a esta representación, los subespacios lineales, que
consisten básicamente en una concentración de puntos alrede-
dor de una lı́nea que cruza el origen, pueden ser identificados.
Por tanto, el objetivo del algoritmo LOST es identificar las
muestras que pertenecen a una lı́nea. Una transfomación, como
puede ser la transformada de Fourier por tramas, STFT (del
inglés, short-time-fourier-transform), puede ser previamente
aplicada a las mezclas para facilitar el trabajo de identificación
de muestras pertenencientes a una lı́nea.


Adicionalmente, si las fuentes son “dispersas”, el conjunto
de puntos alrededor de una lı́nea será distinguido claramente.
Se dice que una señal es dispersa cuando es cero o cercana
a cero más de lo que cabrı́a esperar en relación a su va-
rianza. Cuando las fuentes son dispersas, la probabilidad de
encontrar múltiples fuentes teniendo valor distinto de cero
simultáneamente es bajo. Una distribución dispersa, por ejem-
plo, es la distribución Laplaciana mostrada a continuación:


P(c) =
1√
2
e−
√
2|c|. (2)


Estas distribuciones se caracterizan por ser usualmente de
caı́da suave y picos pronunciados en el origen.


Cuando hay N fuentes, s1, . . . , sN que se caracterizan por
distintas funciones de densidad Laplacianas, se puede decir
que las observaciones x(t) son generadas por una combinación
lineal de esas distribuciones Laplacianas, lo que se conoce
como Modelo de Mezclas Laplaciano (LMM, del inglés Lapla-
cian Mixture Model). La función de verosimilitud puede ser
expresada como:


L(v|β, x) = βe−2β|x−v|, (3)


donde v representa el centro de la Laplaciana y β controla
el umbral de la densidad.


En el caso que aquı́ se expone, las observaciones x(t) son
vectores que representan lı́neas que cruzan el origen. Una
vez se ha caracterizado esta distribución, una correspondencia
entre puntos y lı́neas debe ser establecida. En este respecto,
el algoritmo LOST inicializa aleatoriamente las lı́neas de
orientación y después de un número de pasos de procesado
EM (Pasos-E y Pasos-M), las lı́neas son ajustadas. Hemos
modificado el número de estos pasos en aras de obtener
mejores resultados.


En el paso-E, el método obtiene la probabilidad de que
una muestra de cualquier mezcla pertenezca a una lı́nea. Por
tanto, una métrica que mida la distancia entre muestras y lı́neas
es requerida. En este sentido, una métrica apropiada tiene que
ser llevada a cabo por medio del cálculo de la diferencia
entre x(t) y la proyección de x(t) en vi, como se ilustra
a continuación:


qit = ||x(t)− (vi · x(t))vi)||, (4)


donde · representa el producto escalar en el espacio Euclı́deo
y vi representa el vector director de la recta correspondiente
a la fuente i-ésima.


Cuando el centro de la Laplaciana y la observación son
coincidentes, qit tiene su valor mı́nimo. Por medio de la
ecuación (3), se caracteriza cada subespacio lineal por medio
de la distribución [4]:


L(qit, β) = e−βqit (5)


y se define la mezcla Laplaciana multivariada como:


P (x(t)) =


N∑
i


L (qit, β) =


N∑
i


e−βqit , (6)


donde la voz se asume que es idénticamente e independien-
temente distribuida y se asume que β es el mismo para cada
distribución.


Ahora la mezcla está definida. Como hay N lı́neas, cada
una con un vector de orientación distinto vi, las muestras son
segregadas en conjuntos asociados a cada una de las lı́neas.
Esta segregación es llevada a cabo por medio de la estimación
de la probabilidad a posteriori de pertenencia a una lı́nea:


q̃it = P (x(t)|vi) =
e−βqit∑
j e−βqjt


, (7)







donde q̃it indica la pertencencia de la observacion x(t) a la
lı́nea vi.


En este punto ya sabemos si una muestra pertenece a una
u otra lı́nea vi. En el siguiente paso (paso-M), el algoritmo
verifica si las estimaciones de esas lı́neas son correctas o no.


Intentando identificar las lı́neas de una nube de puntos de
datos que ya están caracterizados, el autovector principal de
la matriz de covarianza es calculado. Por tanto, la matriz de
covarianza de las observaciones ponderadas asignadas a cada
lı́nea es calculada. La expresión de la matriz de covarianza se
obtiene de la forma:


Ci =


∑
t q̃it(x(t)− µ)(x(t)− µ)∑


q q̃it
, (8)


donde µ es un vector de la media de los valores de las filas
de X (donde para la voz suele ser cero) y Ci es la covarianza
de las observaciones ponderadas asociadas a la lı́nea i.


El autovector principal de la matriz es usado como la nueva
lı́nea del vector de orientación. La expresión de la matriz de
covarianza puede expresarse como:


Ci = UiΛiU
−1
i , (9)


donde la columna de la matriz Ui contiene el autovector Ci
y la matriz diagonal Λi contiene los autovalores asociados. La
orientación de un subespacio lineal puede ser pensado como
la dirección de su mayor varianza. Un método con el que
puede ser determinado la varianza del conjunto de datos y su
dirección es el Análisis de Componentes Principales (PCA).
El componente principal con la mayor varianza, λmax, el
cual corresponde al principal autovector Umax de la matriz
de varianza que es cogida como la nueva lı́nea de dirección:


Vi = Umax. (10)


Estos dos pasos (E y M) son repetidos hasta que los valores
de las diferentes lı́neas vi convergen. Se debe mencionar que
el primer valor de β se inicia con valor 1 y que el nuevo valor
de β (en cada paso) es elegido como el inverso del mayor
de los segundos autovalores de la matrices de covarianza Ci.
Decir que cuando la convergencia del vector de lı́neas es
demostrada, la matriz de mezclas puede ser estimada. Esto
puede conseguirse con la siguiente estructura:


Â = [v1|...|vN]. (11)


Finalmente, cada columna vi es el vector de una lı́nea.


Debe ser mencionado que se ha llevado a cabo el experi-
mento con una aproximación del algoritmo LOST que consiste
en una inicar aleatoriamente los vectores 5 veces y seleccionar
el mejor de acuerdo a β, con el objetivo de minimizar el efecto
de los mı́nimos locales en el proceso de optimización EM
(aproximación “Lost”).


B. Aproximación basada en histograma


Esta segunda aproximación está basada en el histograma
[6]. Como en LOST, la orientación de las fuentes se determina
por medio de la estimación de las lı́neas de orientación. La
principal diferencia en esta aproximación, consiste en que en
la región comprendida entre -π2 y π


2 radianes, un número
de NM−1


L lı́neas que cruzan el origen se proponen como
candidatas, siendo M el número de mezclas. El valor de
NL que hemos usado para nuestros experimentos ha sido
NL = 8, 16, 32 y 64.


Con esta idea en mente, las diferentes lı́neas propuestas
están equiespacidas un ángulo ∆φ en la región considerada.
Por tanto, esta aproximación requiere que, tanto las lı́neas de
orientación candidatas como los puntos de la mezcla, sean
etiquetados con un número en radianes. Para el caso de 2
mezclas, se obtiene la siguiente ecuación:


Di = arctan


[
x2(ti)


x1(ti)


]
, ∀i ∈ T, (12)


donde x1(ti) y x2(ti) representan la muestra de cada
mezcla en ti, respectivamente. Para el caso de más mezclas
(por ejemplo M=3), se usarı́a las siguientes expresiones:


D1i = arctan


[
x2(ti)


x1(ti)


]
, ∀i ∈ T, (13)


D2i = arctan


[
x3(ti)


x1(ti)


]
, ∀i ∈ T, (14)


donde x1(ti), x2(ti) y x3(ti) representan la muestra de cada
mezcla en ti.


Utilizando esta expresión, tenemos la representación propi-
cia para estimar las lı́neas de orientación. Obviamente, las
lı́neas de orientación son aquellas que tienen más puntos de
las mezclas alrededor de ellas. Para ello, medimos la distancia
de cada punto a cada una de las NL lı́neas candidatas, de
manera que cada punto es etiquetado con el valor en radianes
de la lı́nea más próxima al mismo. Finalmente, el histograma
es calculado, es decir, se estima el número de puntos que
pertenecen a cada lı́nea. Para el caso que se plantea, asumimos
un número de fuentes conocido (N ). Entonces, N lı́neas de
orientación son elegidas de las NL candidatas, de la forma
siguiente:
• Como primera lı́nea, se escogerá la lı́nea con mayor


número de puntos alrededor.
• Elegida una lı́nea, las k lı́neas adyancentes son descar-


tadas. Este descarte de lı́neas se realiza para evitar prob-
lemas, como por ejemplo, el relacionado con el ruido, en
el que muestras pertenecientes a una lı́nea se dispersen
y se puedan asociar erróneamente a las lı́neas contiguas.
Se ha probado con distintos valores de k, siendo k = 2 el
valor con el que mejores resultados se obtienen. Nótese
que una vez que una lı́nea es descartada, ésta ya no es
tenida en cuenta para la selección de lı́neas posteriores.


Este proceso se repite hasta que las N lı́neas de orientación
son obtenidas.







III. RESULTADOS


A. Condiciones de trabajo


La base de datos que se ha usado para generar las mezclas
utilizadas en los experimentos es TIMIT [7]. Esta base de
datos contiene 630 señales en inglés americano. La frecuencia
de muestro es 16 KHz con 16 bits por muestra. De esas 630
señales de la base de datos, se ha cogido de forma aleatoria 400
señales, a las que se les ha eliminado los intervalos de silencio.
Para obtener las mezclas, se ha utilizado una matriz de mezclas
A (dimensión M×N) aleatoria, que será la que posteriormente
se estime por medio de los dos métodos evaluados en este
trabajo. Esto proceso se ha repetido 1000 veces, mezclando
en cada repetición, de forma arbitraria, 3 señales de las 400
posibles. Con objeto de obtener mejores resultados, como se
propone en [5], cada una de estas 3 señales se entrama (1024
muestras por trama y un solapamiento al 50%), se calcula la
STFT y para cada una de las 3 señales resultantes, se toman
la parte real de Ns muestras para calcular las 2 mezclas.


B. Resultados numéricos


Para ver los resultados, se ha utilizado el error cuadrático
medio (ECM) entre la matriz de mezclas original (A) y la
estimada (Â). En la Tabla I se puede observar el ECM obtenido
tanto por el algoritmo LOST como por la aproximación basada
en el histograma, para un número de muestras de las mezclas
Ns= 50, 100, 200, 500, 1000, 2000 y 5000. Respecto a la
aproximación basada en el histograma, se ha incluido los
resultados para diferente números de lı́neas candidatas, NL=
8, 16, 32 y 64, con el objetivo de ver cual es el que ofrece
mejores resultados.


Ns Lost Hist8 Hist16 Hist32 Hist64
50 0.104 0.107 0.110 0.117 0.135
100 0.090 0.095 0.085 0.091 0.104
200 0.073 0.088 0.062 0.068 0.079
500 0.055 0.082 0.048 0.050 0.058


1000 0.038 0.081 0.040 0.042 0.049
2000 0.028 0.080 0.037 0.038 0.042
5000 0.021 0.080 0.033 0.032 0.035


TABLE I
ERROR CUADRÁTICO MEDIO CALCULADO PARA LOST Y LA


APROXIMACIÓN BASADA EN EL HISTOGRAMA CON DIFERENTE NÚMERO


DE MUESTRAS (N = 3 FUENTES Y M=2 MEZCLAS).


Primero, respecto al algoritmo basado en el histograma, los
mejores resultados se consiguen para NL= 16 lı́neas, tal y
como se deduce de los datos reflejados en la Tabla I, ya que
para 8 lı́neas se obtienen resultados significativamente peores,
y para 32 y 64 lı́neas, cuando el número de muestras es mayor
de 1000, el resultado es parecido al de 16, pero para menos de
1000 muestras, con 16 lı́neas se consiguen mejores resultados.


Por tanto, se concluye que a pesar de ser una herramienta
muy potente el algoritmo LOST, para número de muestras bajo


(en concreto, para Ns < 1000), se consigue mejores resultados
con la aproximación basada en el histograma, con la ventaja
añadida de requerir una menor complejidad computacional.


IV. CONCLUSIONES


Este trabajo se ha centrado en la comparación de dos
métodos que estiman la matriz de mezclas, (cuyas columnas
se corresponden con los subespacios en BSS), en función del
número de muestras disponibles (Ns). Para ver la bondad
de los métodos, se ha utilizado el error en la estimación de
la matriz de mezclas. Los dos métodos expuestos consisten
en: 1) el algoritmo LOST, propuesto en la literatura y 2)
aproximación basada en el histograma. Ambos separan un
número arbitrario de fuentes, de un número arbitrario de
mezclas por medio de la identificación de lı́neas en el scatter
plot. La mayor diferencia, es que LOST muestra una gran
robustez en el caso en que el número de fuentes es mayor que
el de mezclas a expensas de una alta carga computacional.


Los experimentos aquı́ desarrollados se han hecho para
tres fuentes (N = 3) y dos mezclas (M = 2). En este
caso, hemos podido constatar que la aproximación basada en
el histograma obtiene resultados mejores que el LOST para
un número de muestras de las mezclas bajo (Ns < 1000).
Esto cabe ser destacado, pues esta aproximación requiere
menor complejidad que LOST. Decir que, cuando el número
de muestras es alto, LOST muestra una clara superioridad.
Destacar que se realiza con mezclas instantáneas, pensado en
separación en aplicaciones musicales para extraer instrumentos
y voz de mezclas estéreo, que será parte de futura lı́nea de
trabajo, al igual que el caso en el que hay ruido añadido, donde
cabe esperar que para el histograma el resultado empeore
considerablemente, debido a la dispersión que se producirá
de las muestras de las mezclas.
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Resumen—In this paper the design of parallel-coupled line
bandpass filters (BPFs) is investigated from an energetic coupling
theory approach. The proposed filter design process allows the
design of BPFs with improved characteristics. In particular, it
is possible to implement filters with reduced occupation area,
larger passband bandwidth and improved rejection performance.
This is accomplished by controlling the coupling coefficient
between resonators by means of the coupling section length.
The suggested design technique is validated through the design,
fabrication and measurement of several coupled line microstrip
BPFs centered at 2.0 GHz.


I. I NTRODUCCIÓN


Debido al uso extendido de las aplicaciones de microondas,
tales como comunicaciones vı́a sat́elite o wireless, existe un
inteŕes creciente en el desarrollo de filtros de microondas.
En tecnoloǵıa planar, el disẽno de filtros de ĺıneas acopladas
est́a ampliamente extendido. Uno de los métodos de disẽno
más comunes está basado en secciones de lı́neas acopladas
de cuarto de onda funcionando como inversores de admi-
tancia [1]. Aunque estos filtros son fáciles de disẽnar, no
son muy compactos, y si son implementados sobre medios
inhomoǵeneos presentan una respuesta pobre en la banda de
atenuacíon. Para mejorar el tamaño y la banda de atenuación
de estos filtros, se han propuesto distintas técnicas [2]–[5].


En los filtros paso banda (FPB) basados en resonadores
de ĺıneas acopladas, el factor de acoplo entre resonadores es
un paŕametro clave de diseño. T́ıpicamente este coeficiente
se obtiene mediante simulación electromagńetica encontrando
las frecuencias de resonancia. Como alternativa, se puede
utilizar un enfoque energético para hallar el acoplo entre
resonadores [6]. Usando este enfoque se obtiene un control
completo del acoplo entre resonadores. Ello permite obtener
caracteŕısticas mejoradas con respecto al método convencional
sin utilizar un disẽno complejo o una difı́cil implementacíon.
En particular, como se describe en este trabajo, controlando
el acoplo a trav́es de la longitud de la sección de acoplo, se
puede conseguir reducir elárea de ocupación, aumentar el
máximo ancho de banda posible para una separación ḿınima
entre resonadores y mejorar la banda de atenuación.


II. A NÁLISIS DEL COEFICIENTE DEACOPLO USANDO UN


ENFOQUE DEACOPLOENERGÉTICO


La Fig. 1 muestra la configuración cĺasica de acoplamiento
en tecnoloǵıa planar, formada por dos resonadores de lı́neas
acopladas, cuya longitud esλ/2 a la frecuencia de diseño


Fig. 1. Configuracíon de acoplo convencional.


f0. La longitud de la sección de acoplolc, t́ıpicamente es de
λ/4. Los paŕametros de disẽno en esta configuración son el
factor de acoplok y la impedancia de la sección de acoploZc.
Ambos paŕametros están relacionados con las impedancias de
los modos par (Zcp) e impar (Zci) de la seccíon de acoplo a
través de


k =
Zcp − Zci


Zcp + Zci
Zc =


√


ZcpZci . (1)


Las dimensioness y w se seleccionan para obtener los
paŕametrosk y Zc requeridos.


Por otro lado, el coeficiente de acoplo entre dos resonado-
res, se puede calcular utilizando [7]


K =
f2


p1 − f2
p2


f2
p1 + f2


p2


(2)


dondefp1 y fp2 son las frecuencias naturales de oscilación
de la configuracíon de acoplo. Estas frecuencias se pueden
calcular haciendo uso de un análisis par/impar, o bien medi-
ante simulacíon electromagńetica, encontrando los picos de
la respuesta en resonancia. Una alternativa es calcularK
utilizando un enfoque energético, hallando la energı́a almace-
nada en los resonadores y la energı́a acoplada. Este enfoque,
nos da un control completo de la naturaleza del acoplo
(si es eĺectrico, magńetico o mixto) y lleva a expresiones
anaĺıticas que facilitan el disẽno de filtros y permiten obtener
caracteŕısticas avanzadas.


Los coeficientes de acoplo eléctrico y magńeticoKE y KM


pueden ser calculados como [6]


KE =
WCm


2
√


WC1WC2


KM =
WLm


2
√


WL1WL2


(3)


dondeWCm y WLm son las enerǵıas eĺectrica y magńetica
acopladas entre resonadores yWC1, WC2, WL1 y WL2 son
las enerǵıas eĺectrica y magńetica almacenas en cada uno de
los resonadores. El coeficiente de acoploK est́a relacionado







Fig. 2. Distribucíon de voltaje y corriente en los resonadores en torno a la
frecuencia de resonancia.


con KE y KM a trav́es de


K =
KE + KM


1 + KEKM
. (4)


Asumiendo condiciones de acoplo débil, las distribuciones
de tensíon y corriente en un resonador en torno a la frecuencia
de resonancia se pueden expresar como ondas estacionarias
de la forma


V (z) = V0 cos(βz) I(z) =
V0


Z
sin(βz) z ∈ [0, λ/2] (5)


donde V0 es una amplitud de voltaje arbitrario,β es la
constante de fase, yZ es la impedancia de onda. Para el
caso de ĺıneas siḿetricas, el coeficiente de acoplo magnético
se puede calcular como


KM = kL


∫


lc
I1I2 dz


∫ λ/2


0
I2 dz


(6)


donde I1 e I2 son las distribuciones de corriente de los
resonadores 1 y 2 en la sección de acoplo. Como se puede
ver en la Fig. 2, en la sección de acoplo ambas distribuciones
est́an desfasadasπ − θc, dondeθc es la longitud eĺectrica de
la seccíon de acoplo. En esta expresión kL es el factor de
acoplo entre lı́neas definido como


kL =
Zcp


√
ǫep − Zci


√
ǫei


Zcp
√


ǫep + Zci
√


ǫei
. (7)


Resolviendo (6) se obtiene


KM =
kL


π
[sin θc − θc cos θc] . (8)


De una manera similar, la energı́a eĺectrica almacenada en los
resonadores se calcula como


KE = −kC


∫


lc
V1V2 dz


∫ λ/2


0
V 2 dz


(9)


dondekC se define como el factor de acoplo capacitivo entre
lı́neas


kC =
Zcp/


√
ǫep − Zci/


√
ǫei


Zce/
√


ǫep + Zci/
√


ǫei
. (10)


Despúes de resolver (9) se obtiene


KE =
kC


π
[sin θc + θc cos θc] . (11)


A continuacíon se van a estudiar dos situaciones: propa-
gacíon TEM en la sección de acoplo y propagación quasi-
TEM.
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Fig. 3. Coeficientes de acoplo eléctrico, magńetico y total. En este ejemplo,
k = 0,2.


A. Coeficiente de acoplo para propagación TEM


Cuando la propagación en la configuración de acoplo es
puramente TEM, las permitividades efectivas de los modos
par e impar son iguales. Ello lleva a quekL = kC = k. En
esta situacíon y asumiendo acoplo débil (KEKM ≪ 1), el
coeficiente de acoplo se determina como


K = KE + KM =
2k


π
sin θc . (12)


La Fig. 3 muestra el acoplo eléctrico, magńetico y el total
parak = 0,2. Para valores bajos deK el acoplo es esencial-
mente eĺectrico, resultado esperado ya que los resonadores
presentan los ḿaximos de campo eléctrico en los extremos.
Seǵun θc aumenta,K aumenta siguiendo una curva sinusoidal
alcanzando el ḿaximo valor paraθc = π/2, donde el acoplo
magńetico y eĺectrico son iguales. Cuandoθc = π, los dos
resonadores están perfectamente alineados y se produce una
cancelacíon entre el acoplo magnético y eĺectrico.


B. Coeficiente de acoplo para propagación quasi-TEM


Cuando la propagación es quasi-TEM, como en el caso de
la tecnoloǵıa microstrip,ǫep 6= ǫei (ǫep > ǫei para microstrip).
En este caso,kL 6= kC , y por tanto,K(θc) sigue un patŕon
distinto al caso de propagación TEM. En esta situación, θc =
(θcp +θci)/2, dondeθcp y θci son las longitudes eléctricas de
lc para los modos par e impar. En la Fig. 4 se puede ver un
ejemplo de los coeficientes de acoplo en función deθc para
propagacíon quasi-TEM. Paraθc = π/2,


K|
θc=


π


2


=
kL + kC


π
≈ 2k


π
, (13)


que es igual al ḿaximo coeficiente de acoplo que puede ser
obtenido con propagación TEM. Adeḿas, es el valor tı́pico
usado en el disẽno de filtros tanto con propagación TEM
como quasi-TEM. Sin embargo, el máximoK en propagación
quasi-TEM se obtiene conθc > π/2. Esto es una propiedad
interesante ya que permite diseñar filtros con un ancho de
banda superior que usando un enfoque convencional donde
se fija θc a π/2. Adeḿas, el área de ocupación tambíen se
ve reducida al ser mayor la sección de acoplo. Otro hecho
destacable es que no hay cancelación entre el acoplo eléctrico
y magńetico para ningunaθc. En la siguiente sección, se van
a usar estas propiedades para la implementación de filtros con
prestaciones avanzadas.
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Fig. 4. Coeficientes de acoplo eléctrico, magńetico y total para propagación
quasi-TEM. En este ejemplo,ǫep = 4,80, ǫei = 3,82, k = 0,2, kL = 0,25
y kC = 0,14.


III. D ISEÑO DE FILTROS


El enfoque propuesto para controlar el acoplo entre re-
sonadores se ha usado para implementar varios filtros con
caracteŕısticas avanzadas. Todos los filtros se han fabricado
en tecnoloǵıa microstrip sobre el sustrato de Taconic RF-60A
(ǫr = 6,17, espesorh = 790 µm y tan δ = 0,003). En todos
los disẽnos los resonadores tienen una anchuraw = 1100 µm,
correspondíendose a una lı́nea de 50Ω.


A. Filtro con área de ocupación reducida


En este ejemplo, se ha diseñado un filtro paso banda
Chebyshev de tercer orden con un ancho de banda frac-
cional (FBW) de rizado 0.1 dB del 10 %. A partir de los
coeficientes del prototipo paso bajo (gi), los paŕametros de
disẽno se pueden calcular comoQei = Qeo = g0g1/FBW y
Ki,i+1 = FBW/


√
gigi+1, llevando a los siguientes valores:


Qei = Qeo = 10,316 y K12 = K23 = 0,092, dondeQei y
Qeo son los factores de calidad externos a la entrada y a la
salida del filtro, yKi,i+1 es el coeficiente de acoplo entre los
resonadoresi y i+1. El Qe requerido se obtiene controlando
la posicíon de alimentación sobre el primer/último resonador.


Para conseguir una reducción considerable en eĺarea del
filtro, el K requerido se debe obtener con unθc cerca deπ.
En la Fig. 5 se muestran distintas curvas deK en funcíon
de θc para distintas separaciones entre resonadoress. Para
s = 1000 µm, el K requerido se obtiene conθc = 0,97π.
Las Fig. 6(a) muestra ellayout del filtro implementado, con
w = 1100 µm. Las respuestas simulada (simulador de onda
completa) y medida se pueden apreciar en la Fig. 6(b), ha-
biendo buena concordancia entre respuestas. Las pérdidas de
insercíon medidas (incluyendo las pérdidas por los conectores
SMA) en la banda de paso son inferiores a 1.3 dB, mientras
que las ṕerdidas de retorno son superiores a 17 dB. Sobre la
banda de paso, se pueden observar dos ceros de transmisión,
dando lugar a una respuesta muy selectiva. El primero de
ellos es producido por el efecto de acoplamiento cruzado
entre el primer y tercer resonador (K13 ≈ 0,03), mientras
que el segundo se debe al corto-circuito virtual producido por
la posicíon de alimentación a esa frecuencia. El filtro presenta
un tamãno compacto de 0.52λg × 0.07λg.


A efectos de comparación, un filtro disẽnado sobre el
mismo sustrato y utilizando un enfoque tradicional (secciones
de acoplo deπ/2 funcionando como inversores de admitancia)
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Fig. 6. FPB conárea de ocupación reducida. a)Layout. b) Respuestas
simulada y medida.


presentaŕıa unaárea de ocupación unas tres veces superior al
filtro aqúı disẽnado.


B. Filtro con ḿaximo ancho de banda


En el disẽno de un filtro paso banda, el máximo ancho de
banda se consigue con el máximo acoplo entre resonadores
que es posible obtener, dado por la mı́nima separación entre
resonadores fabricable. Para una separación ḿınima de 200
µm, el ḿaximo K es 0.21, obteniéndose conθc = 0,66π, tal
y como se puede observar en la Fig. 5. Con este coeficiente de
acoplo es posible diseñar un filtro tipo Chebyshev de orden 3
con FBW=23 %. Los parámetros de disẽno en este caso son:
Qei = Qeo = 4,53 y K12 = K23 = 0,21.


Realizando otra comparación, un filtro convencional con
estas especificaciones requerirı́a una separación ḿınima de
127 µm y una anchura de lı́nea de 534µm en el mismo
sustrato. En las Figs. 7(a) y (b) se puede observar ellayout
y las respuestas simuladas y medidas del filtro fabricado. Las
pérdidas de inserción medidas en la banda de paso han sido
inferiores a 1.1 dB. El cero de transmisión por encima de la
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Fig. 7. FPB con ḿaximo ancho de banda. a)Layout. b) Respuestas simulada
y medida.


banda de paso es producido por la posición de alimentación.
En este caso el acoplamiento cruzado es débil y su efecto no
es importante.


C. Filtro con la banda de rechazo mejorada


Un resonador de media onda resuena a las frecuencias en la
que su longitud esnλ/2, donden es un entero. Por lo tanto,
en este tipo de filtros, aparecen bandas espurias en múltiplos
de la frecuencia fundamental, como se puede observar en
los filtros previos. Para mejorar la banda de atenuación es
esencial eliminar la primera banda espuria. Esta tarea se
puede conseguir controlando el acoplo a 2f0, sin necesidad
de ãnadir circuiteŕıa adicional o sin usar un diseño complejo.
Los coeficientes de acoplo a 2f0 se pueden calcular de
manera id́entica a como se ha mostrado en la sección anterior,
obteníendose las siguientes curvas para distintas separaciones
entre resonadores (Fig. 8). En propagación quasi-TEM, para
un w dado, el objetivo es hallar los parámetross y lc que nos
den el acoplo requerido af0 y K ≈ 0 a 2f0. Como ejemplo,
se ha disẽnado un FPB con las caracterı́sticas del filtro de
la seccíon A pero con la banda de atenuación mejorada. En
este caso, elK requerido (0.092) se obtiene cons = 1000
µm pero conθc = 0,69π a f0 (en vez de0,97π). Para esta
seccíon de acoplo, el acoplo a 2f0 es casi nulo, como se ve
en la Fig. 7. El esqueḿatico y las respuestas se muestran en
la Fig. 9. Tal y como se ve en esta imagen, la banda espuria
a 2f0 se ha visto reducida hasta -17 dB. Nótese que se ha
fijado la anchura de los resonadores. Este grado de libertad
podŕıa ser utilizado para obtener un mayor rechazo.


IV. CONCLUSIONES


En esta comunicación se ha presentado un método de
disẽno de filtros de ĺıneas acopladas desde un enfoque en-
erǵetico. Usando este enfoque, se han obtenido expresiones
del coeficiente de acoplo que permiten un control completo
del acoplo entre resonadores. Variando la sección de acoplo
tal y como aqúı se indica, es posible obtener filtros con
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Fig. 9. FPB con banda de atenuación mejorada. a)Layout. b) Respuestas
simulada y medida.


caracteŕısticas mejoradas con respecto al diseño de filtros
convencionales. Para demostrar el método de disẽno, se han
disẽnado e implementado distintos filtros en tecnologı́a mi-
crostrip centrados en 2 GHz.
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Resumen—Quality control systems in industry can benefit 


from the new possibilities offered by THz frequency range. THz 
imaging systems can complement actual quality control systems 
and at the same time offer new information about products, 


improving quality and reducing costs. 
In this case, an imaging system to control the evolution of 


water content in leaves is presented. In this paper THz images 


of a leaf in a 48hours time period are presented. The evolution 
of the water content in the leaf can be clearly seen in THz while 
in the visible region the leaf has no change. The imaging system 


and techniques based on time and frequency domains for 
transmission and reflection will be commented 


Furthermore, images in visible spectrum are presented to 


compare them with the THz images. 


INTRODUCCIÓN 


El rango de los Terahercios abre un gran abanico de 
posibilidades para los sistemas de control de calidad en la 
industria. Los sistemas de imagen en Terahercios pueden 
complementar a los actuales sistemas de control y, al mismo 
tiempo, ofrecer nueva información sobre los productos, 
mejorar la calidad y reducir costes. 


 
En este caso, se ha implementado un sistema de imagen 


para controlar la evolución del contenido en agua en hojas. 
Las frecuencias de Terahercios son sensibles al contenido en 
agua de las hojas [1]. Por esto, las imágenes en Terahercios 
de las hojas varían, en función del contenido en agua de las 
hojas[2-3]. La industria vinícola se puede beneficiar 
directamente de esta nueva tecnología [4]. Los costes de 
riego pueden reducirse con una medida precisa del contenido 
en agua de la planta. En este trabajo, se presentan imágenes 
en Terahercios de una hoja, durante un período de tiempo de 
48 horas. La evolución del contenido en agua de la hoja se 
puede apreciar claramente en el rango de los Terahercios 
mientras que en el visible la hoja no cambia. Además, se 
comentarán técnicas de media en el dominio del tiempo y de 
la frecuencia, así como en transmisión y reflexión. 


SISTEMA DE MEDIDA 


El sistema de imagen se basa en dos módulos de alta 
frecuencia, un módulo T/R (transmisión/reflexión) y un 
módulo R (recepción) que trabajan de 0.14 a 0.22THz y están 


conectados a un Analizador de Redes E8361C. Para medir 
conjuntamente los parámetros de transmisión y reflexión se 
coloca la hoja en el punto medio de los dos cabezales, entre 
dos planchas de material dieléctrico, que evitan que esta se 
mueva a la vez que le dan consistencia al sistema, como se 
observa en la Fig. 1.  


El sistema de posicionamiento en tres dimensiones se 
mueve en el plano xz, plano vertical, con un paso mínimo de 
6.25 µm para poder muestrear la hoja completa. Cada punto 
de medida se corresponde con un pixel en la imagen final en 
Terahercios. El movimiento del sistema en tres dimensiones y 
la adquisición de datos se controlan desde un programa 
propio, implementado en LabView. El tiempo de medida 
viene limitado por la velocidad de los motores del sistema de 
posicionamiento, así como por el filtro de IF del analizador. 
En función de la calidad de medida que se desea obtener, la 
frecuencia de corte de este filtro puede variar, con lo que el 
tiempo de medida puede ser menor.  


Para focalizar el haz de Terahercios, se han colocado dos 
pares de lentes a cada lado de la muestra, de distancia focal 
50mm y 100mm, tal y como se observa en la Fig. 2. Este 
sistema se basa en el utilizado en [1] 


 
 


Fig. 1. Sistema de imagen con el Analizador de Redes E8361C y el 
sistema de posicionamiento 







  


 


 


Fig. 2. Sistema Cuasi Óptico, con los dos pares de lentes y los dos 
cabezales de alta frecuencia. 


 
Con esta configuración, se han tomado diferentes 


imágenes, a lo largo de 48 horas, de la misma hoja para medir 
la evolución del contenido en agua en la misma. Se han 
medido los parámetros en transmisión y reflexión tanto en el 
dominio del tiempo como en el de la frecuencia. 


Para medir en el dominio de la frecuencia, la muestra se 
coloca entre los dos cabezales, como se aprecia en la Fig. 2.  
A continuación, el software hace un barrido en el plazo XZ, 
tomando una medida de los parámetros S11 y S21 (magnitud 
y fase) en cada punto. 


Las medidas en el dominio del tiempo se basan en un 
esquema similar. Se mide el parámetro S11 en frecuencia en 
todo el ancho de banda. Posteriormente, a estos datos se les 
aplica una transformada de Fourier, y se obtienen los datos 
en dominio temporal. 


La evolución de la hoja a lo largo de un período de 48 
horas, medida en transmisión, se muestra en las figuras 3 a 5, 
junto con las imágenes en el visible, antes y después de las 
48 horas de medida. Como se puede observar, la hoja en el 
espectro visible continúa siendo verde, después de 48 horas 
de ser cortada. Sin embargo, en la imagen en Terahercios se 
aprecian más de 5dB de variación, debidos a la pérdida de 
agua de la hoja. 


Se presentarán más imágenes en reflexión, tanto en el 
dominio del tiempo como de la frecuencia, en la conferencia 


 


 
 


a) b) 
Fig 3. a) Imagen en el visible y b) Imagen en transmisión de una hoja a 


0.22THz, en el día de corte 


 


 


Fig 4. Imagen en transmisión de una hoja a 0.22THz, 24 horas después. 


 


 
 


a) b) 
Fig 5.a) Imagen en transmisión de una hoja a 0.22THz y b) Imagen en el 


visible, 48 horas después 
 


CONCLUSIONES 


Las imágenes obtenidas en el rango de terahercios de 
hojas tanto en reflexión como en transmisión aportan 
información sobre el contenido de agua de las mismas, 
siendo capaces de ver la evolución de la humedad en la hoja 
aun cuando en el rango visible la variación es inapreciable ya 
que continúan de color verde. Por lo tanto, la tecnología de 
imágenes activas en Terahercios puede ser usada para medir 
el contenido en agua de las hojas y ser utilizada como base 
para sistemas de control de calidad en la industria 
agroalimentaria. 


El tiempo de toma de la imagen viene determinado por 
diferentes parámetros del sistema. En función de la calidad y 
resolución de la imagen deseada, se pueden ajustar dichos 
parámetros para reducir el tiempo de medida. 
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Resumen- This paper presents a numerical method to analyze 
the Doppler shift introduced by the rotation of an object or some 
part of the object. Two different situations have been 
considered. The first one consist on a simple geometry composed 
by five cubes located over an axis. The whole geometry rotates 
around the same axis. In the second case the Doppler shift of a 
wind turbine has been analyzed considering the rotation of its 
blades. Both cases have been analyzed applying asymptotic 
techniques and rigorous methods. The results of the simulations 
have been obtained with the modules FASANT, POGCROS and 
MONURBS of the new computer tool NEWFASANT. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


 
Los sistemas de radio localización y navegación se pueden 


ver seriamente afectados por el desplazamiento Doppler 
debido al movimiento rotatorio de determinados objetos, 
como pueden ser las palas  de los aerogeneradores. Además 
de esto, también puede resultar interesante tener conocimiento 
de la frecuencia Doppler, ya que puede proporcionar 
información sobre la estructura del objeto y de sus partes 
rotatorias. Este tipo de información es muy demandada por las 
aplicaciones de identificación [1]-[3].  


 
Para estudiar el efecto Doppler de cualquier tipo de 


geometría se han aplicado técnicas asintóticas de alta 
frecuencia [4]-[5] y técnicas rigurosas como el Moment 
Method (MoM) [6]. En anteriores trabajos [7], ya se habían 
aplicado estas técnicas para el análisis del campo scattering de 
aerogeneradores. 


 
Ambas técnicas están incluidas en la herramienta software 


NEWFASANT [8] a través de distintos módulos. El módulo 
FASANT está basado en la Uniform Theory of Diffraction 
(UTD) permitiendo el análisis del diagrama de radiación de 
antenas, antenas embarcadas y el campo scattering de 
estructuras eléctricamente grandes. El módulo POGCROS, 
basado en Physical Optics (PO), Equivalent Current Method 
(ECP) y Geometrical Optics (GO), permite analizar la sección 
radar de blancos complejos tanto mediante un barrido 
monoestático como mediante un barrido biestático. Ambos 
poseen un algoritmo basado en las técnicas de aceleración de 
trazado de rayos Angular Z-Buffer (AZB) y Space Volumetric 
Partitioning (SVP) junto con el método de búsqueda A* 


Heuristic. Por último, el módulo MONURBS está basado en 
la combinación de Moment Method (MoM), Multilevel Fast 
Multipole Method y Characteristic Basis Functions, todos 
ellos paralelizados. 
 


II. ALGORITMO PARA EL ANÁLISIS DEL DESPLAZAMIENTO 


DOPPLER. 


 
A continuación se presenta un nuevo algoritmo para 


efectuar el análisis del efecto Doppler producido bien por el 
desplazamiento de un objeto o por el movimiento de alguna 
de sus partes. En la figura 1 se muestra de forma esquemática 
los pasos que implementa el algoritmo: 


 


Lectura datos entrada


Cálculo velocidad lineal


Cálculo de la frecuencia
Doppler


FIN


Algoritmo de Ray-tracing


 
Fig 1. Pasos a implementar para obtener la frecuencia Doppler. 


 
En primer lugar, se aplica la técnica de ray-tracing con 


objeto de obtener las coordenadas de los puntos en los que se 
produce una reflexión o difracción. Este proceso ha sido 
previamente acelerado gracias a la combinación del algoritmo 
AZB y SVP junto con el método de búsqueda A* Heuristic 
[4-5]. 


 







  


 


Una vez que se tienen estos puntos en las partes del objeto 
que se están moviendo, el algoritmo procede a obtener la 
velocidad lineal de acuerdo a la siguiente expresión: 


 


linealv rω= ×rr r


         (1)
 


 


donde  es la velocidad angular de giro y es un vector 
perpendicular al eje de rotación que une éste con el punto de 
reflexión tal y como se muestra en la figura 2. 
 


 


Fig 2. r
r


 es un vector perpendicular al eje de rotación. 


 
Finalmente, se realiza el cálculo del desplazamiento 


Doppler de acuerdo a las siguientes expresiones: 
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 donde f0 es la frecuencia de simulación, c es la velocidad de la 
luz, n es el número de efectos que se consideren, di es el 
camino que sigue el rayo desde que sale de la fuente de 
iluminación hasta que alcanza el punto o dirección de 
observación, y vt es la suma de todas las velocidades lineales. 
Es decir, en el caso de tener una simple reflexión, di será la 
suma del módulo del vector que une la fuente de iluminación 
con el punto de reflexión y el módulo del vector que une este 
punto con el punto/dirección de observación.  
 


En este tipo de análisis es posible considerar el 
movimiento de distintas partes de la geometría respecto a 
diferentes ejes de rotación. Además, cada conjunto formado 
por un eje de rotación y las superficies que se mueven 
respecto a él, lo pueden hacer con una velocidad angular 
distinta. 


 


III. PROCEMIENTO PARA CALCULAR EL EFECTO DOPPLER. 


 
Antes de analizar el efecto Doppler en un determinado 


escenario, es necesario determinar una serie de parámetros. La 
figura 3 muestra los datos que se deben introducir para poder 
realizar este tipo de estudios con la herramienta software 
NEWFASANT: número de ejes de rotación, punto inicial y 
final de cada uno de ellos, el conjunto de superficies que van 
a rotar respecto a ese eje, su velocidad de rotación y las 
velocidades de la fuente y puntos de observación. 


 


 
Fig 3. Introducción de los parámetros Doppler: número de ejes a considerar, 
puntos inicial y final de cada eje, velocidad angular asociada a cada eje, 
superficies de la geometría que van a girar en torno a cada eje, velocidad 


lineal de la fuente y del punto de observación y frecuencia del bin. 
 


Cada uno de los ejes de rotación que se tengan en cuenta 
deberán ser definidos a través de su punto inicial y final. Un 
determinado número de superficies de la geometría rotarán 
respecto a cada uno de los ejes, de manera que el movimiento 
de estas superficies se asignará con ese eje. Además, cada 
conjunto formado por eje de rotación y superficies de la 
geometría que se mueven respecto a ese eje, lo pueden hacer 
con una velocidad angular distinta o se puede asignar la 
misma velocidad angular a todos las rotaciones que se deseen 
analizar. También es posible tener en cuenta el movimiento de 
la fuente de iluminación y de los puntos de observación. 
 


IV. RESULTADOS. 


 
Con objeto de validar el nuevo método, a continuación se 


presentan varios casos de estudio. 
 


A. Modelo geométrico sencillo: 


 
En primer lugar se ha considerado el modelo geométrico 


mostrado en la figura 4 formado por cinco cubos. La fuente de 
iluminación y el punto de observación se han colocado en 
(1000.0 m., 0.0 m., 0.0 m.). Se considera el movimiento 







  


 


rotatorio del conjunto de la geometría al rededor del eje y con 
una velocidad angular de 15.0 rad/s.  


 


 
Fig.4.  Modelo geométrico formado por 5 cubos colocados en el eje 


z los cuales rotan en torno al eje y. 


 
Los resultados que se muestran en la figura 5 se han 


obtenido con el módulo FASANT, aplicando la técnica de alta 
frecuencia GTD y con un ancho de bin de 1 Hz. 
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Fig.5. Desplazamiento Doppler obtenido aplicando GTD 


(FASANT). 


 
Los resultados que se muestran en la figura 6 se han 


obtenido con el módulo POGCROS, aplicando PO. 
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Fig.6. Desplazamiento Doppler obtenido aplicando PO 


(POGCROS). 


 
En ambas gráficas se pueden observar frecuencias 


Doppler positivas y negativas dependiendo de la velocidad 
del objeto y de las direcciones de incidencia y de observación. 
 


B.  Desplazamiento Doppler de un aerogenerador: 


 
Como segundo caso de estudio se muestra el modelo 


geométrico del aerogenerador de la figura 7 formado por 221 
superficies curvas y 7 superficies planas. Solo se ha 
considerado el movimiento rotatorio de las aspas con una 
velocidad angular de 2.0 rad/s. El análisis se ha realizado 
teniendo en cuenta los efectos de simple reflexión y 
difracción.  
 


 
Figure. 7. Modelo geométrico de un aerogenerador para el studio del 


efecto Doppler generado por el movimiento de sus palas. 


 







  


 


Si se coloca la fuente de iluminación y el punto de 
observación sobre el eje de rotación de las palas, no se 
obtendrá desplazamiento Doppler (línea rosa) ya que ni los 
puntos de reflexión ni de difracción se mueven respecto a la 
fuente o el punto de observación. Sin embargo, si la fuente y 
el punto de observación se colocan juntos en el plano de 
rotación, por ejemplo en (-163.5 m., 0.0 m., 94.3 m.), se 
obtendrá el desplazamiento Doppler que se muestra en la 
figura 8 (línea azul).  


 


Doppler Shift


-130


-110


-90


-70


-50


-30


-10


10


-39.00 -26.00 -13.00 0.00 13.10 26.10 39.00


frequency  doppler(Hz)


d
B


Doppler Shift


No doppler shift


 
Fig. 8. Estudio del efecto Doppler de un aerogenerador. 


 
Estos resultados se han obtenido en un ordenador Intel 


core 2 duo (usando solo uno de sus procesadores) y 
consumiendo tan solo 1min. de tiempo de CPU aplicando 
GTD. 


 
Considerando el caso de estudio mostrado en la figura 7, 


rotando las palas del aerogenerador a una velocidad angular 
de 2.0 rad/s. en torno al eje definido por los puntos (7.27 m., 
0.0 m., 79.38 m.) y (-21.193 m., 0.0 m., 81.87 m.), en la 
figura 9 se muestra la comparación de los resultados 
obtenidos aplicando la aproximación de PO y MoM. 
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Fig.. 9. Comparación de los resultados obtenidos aplicando la 


aproximación de PO y MoM. 


 


V. CONCLUSIONES. 


 
En este trabajo se ha presentado el estudio del 


desplazamiento Doppler en diversas situaciones. En la 
primera de ellas se ha considerado el movimiento de rotación 


de un objeto, caso del modelo geométrico formado por los 
cinco cubos. Mientras que en la segunda situación sólo se ha 
tenido en cuenta el movimiento de determinadas partes de un 
aerogenerador. Para realizar estos análisis se han aplicado 
tanto técnicas de alta frecuencia como métodos rigurosos. Sin 
embargo, en este caso, los resultados obtenidos aplicando el 
Método de los Momentos son más fiables que los obtenidos 
aplicando GTD.  
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DE MODO COMÚN USANDO TECNOLOGÍA
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Resumen—A novel microstrip differential transmission line
for broadband common-mode rejection is proposed. The basic
unit cell of the artificial transmission line consists of a pair
of coupled lines with a slot in the ground plane in which a
conductor patch has been etched. This patch is symmetrically
series connected to the ground plane by means of high impedance
lines that act as inductors. The structure exhibits all-pass
behavior under differential-mode operation because the etched
pattern in the ground plane side is a virtual ground. This is
because the symmetry plane is an electric wall. However, under
common-mode operation the symmetry plane acts as a magnetic
wall and the structure exhibits elliptic low pass characteristics.
Therefore, the structure prevents common-mode propagation
above a specified frequency that can be easily controlled by
adjusting the length of the high impedance lines. The common-
mode rejection level can be increased by cascading unit cells of
this type. As an example of practical application, the structure is
combined with a simple balanced bandpass filter based on folded
stepped impedance resonators. The introduction of the proposed
differential lines in the I/O sections significantly improves the
common-mode rejection level of the conventional filter. Measured
results are provided for both the differential lines and the filter.


I. INTRODUCCIÓN


Los circuitos analógicos y digitales de alta velocidad
requieren elevada inmunidad al ruido, a las interferencias
electromagnéticas (EMI) y al crosstalk El uso de señales
diferenciales ha mostrado ser una forma apropiada de abordar
esos problemas. Idealmente, las señales diferenciales incor-
poran esas caracterı́sticas de inmunidad a la interferencia
pero, desafortunadamente, cualquier señal diferencial viene
acompañada por la presencia de algún nivel de señal en
modo común, principalmente debido a una falta de balance
en amplitud o desfase temporal en las señales diferenciales.
Esta señal en modo común puede dar lugar a problemas de
EMI y radiación espuria, por ejemplo. Por tanto es importante
desarrollar circuitos diferenciales con una buen nivel de
supresión del modo común mientras las señales diferenciales
permanecen ı́ntegras sin ser afectadas.


Diversas técnicas han sido usadas para la supresión del
ruido de modo común de señales diferenciales en la banda
de los GHz. Ası́, por ejemplo, en [1] se usa un filtro de
supresión de modo común miniaturizado basado en el uso
de una estructura periódica compuesta por el par de tiras
conductoras diferenciales impresa sobre una estructura pe-
riódica del tipo mushroom. La estructura periódica subyacente


a las tiras conductoras se comporta como un substrato con
permitividad negativa efectiva para los campos del modo
común en un cierto rango de frecuencias, creando una banda
de rechazo sin afectar sensiblemente al modo diferencial.
Aunque este método produce un diseño compacto y un buen
nivel de rechazo de modo común en una amplia banda de
frecuencias, el uso de estructuras multicapa y vias metalizadas
complica el proceso de fabricación. Recientemente, algunos
autores han propuesto lı́neas diferenciales con supresión de
modo común incorporada haciendo uso de defected ground
structures (DGS). En [2] los autores proponen el uso de
ranuras en forma de UH grabadas en el plano de masa debajo
de las lı́neas diferenciales y en [3] ranuras de tipo mancuernas
(dumbbells). Estas ranuras tiene un plano de simetrı́a que las
hace interactuar fuertemente con las tiras impresas en el modo
que se quiere rechazar, pues para ese modo actúan como un
circuito resonante LC, mientras que para el modo diferencial
se comportan casi como un cortocircuito, esto es, como si el
plano de masa no hubiera sido modificado. El resultado es
la obtención de una amplia banda de frecuencias donde el
modo común es fuertemente rechazado. Sin embargo, estas
estructuras con ventanas en el plano de masa introducen una
cierta perturbación apreciable en el modo diferencial también.
Puede decirse que la impedancia del modo diferencial se ve
algo afectada por la presencia de las DGS, dando lugar a
pérdidas por desadaptación también para la señal diferencial.
En este trabajo proponemos un nuevo filtro de modo común
de banda ancha usando una implementación en tecnologı́a
microstrip de doble cara [4], [5]. Como se muestra en la
Fig. 1, la estructura sugerida está basada en una pareja
de lı́neas microtira acopladas impresas en la cara superior
de un substrato en cuya otra cara se imprime un patrón
periódico de parches conductores conectados a masa a través
de secciones de lı́nea de alta impedancia que se comportan
básicamente como inductores. Podemos subrayar dos ventajas
de esta estructura cuando se la compara con otras soluciones
disponibles. En primer lugar, como se demostrará en la
próxima sección, la estructura se comporta casi como un filtro
elı́ptico pasa bajo cuando opera en modo común, esto es, el
modo común puede ser rechazado fuertemente por encima
de una frecuencia controlable y a lo largo de un rango sólo
limitado por el comportamiento distribuido de las secciones
de alta impedancia. En segundo lugar, es posible considerar







explı́citamente la geometrı́a de las dos caras para mantener
una impedancia de modo diferencial muy próxima a los 100 Ω
nominales (las dimensiones se obtienen usando un programa
de rápida ejecución basado en el trabajo descrito en [6]).
Esto minimiza la desadaptación de la señal diferencial. En
este trabajo hemos estudiado el comportamiento del sistema
mediante simulaciones numéricas, modelos circuitales y de
forma experimental. Como un ejemplo de aplicación las
nuevas lı́neas diferenciales se han usado en las secciones de
entrada y salida de un filtro paso banda balanceado basado
en un par de SIR’s plegados [7], [8]. El efecto sobre la señal
diferencial y común ha sido estudiado tanto numérica como
experimentalmente.


Bottom plane metallization


Top plane metallization


Fig. 1. Estructura propuesta para suprimir el modo común.


II. ESTRUCTURA PROPUESTA Y MODELADO DEL MODO
COMÚN


La Fig. 1 muestra la estructura que se propone para la
supresión del modo común. Como se ha mencionado ante-
riormente, la estructura se fabrica grabando periódicamente
resonadores LC serie en derivación en el plano de masa
ranurado debajo de la pareja de lı́neas diferenciales. Como
puede verse en el detalle de la celda unidad dibujada en la
Fig. 2(a), los resonadores LC se han implementado por medio
de parches conductores que están conectados en serie con el
plano de masa mediante secciones microstrip estrechas que se
comportan como inductores. La capacidad, C, corresponde al
acoplamiento eléctrico entre los microstrips y los parches. La
operación del modo común se corresponde con el modo par de
propagación en la estructura (en este caso el plano de simetrı́a
AA’ es una pared magnética). En esta situación la corriente
se ve forzada a fluir hacia el plano de masa a través de los
inductores. La misma corriente fluye entre los microstrips y
los parches en forma de corriente de desplazamiento. Esto
significa que, para excitación en modo par (modo común), el
patrón impreso en la ranura del plano de masa constituye
una parte esencial del sistema de transmisión. Si usamos
el lenguaje de la teorı́a de circuitos, se puede decir que
el circuito equivalente para la celda unidad (operación en
modo común) is el mostrado en la Fig. 2(b). Este circuito
(dos inductancias en la rama serie Ls1 y un circuito LC,
Lp2 and Cp2, en la rama paralelo) presenta una respuesta
de filtro elı́ptico pasa bajo. Por lo tanto, esperamos que la
estructura impida la propagación del modo común por encima
de una cierta frecuencia (la frecuencia de resonancia del
circuito serie LC de la rama paralelo). La operación en modo


diferencial se corresponde con el modo impar de la estructura,
en cuyo caso el plano de simetrı́a AA’ se comporta como una
pared eléctrica. Desde el punto de vista electromagnético, la
corriente que fluye a través de las lı́neas de meandros debe
ser despreciable de modo que la corriente de retorno y de ida
fluye casi exclusivamente a o largo de las lı́neas acopladas
y los parches conductores. En otras palabras, los parches
están cortocircuitados de modo que las lı́neas de meandros
están prácticamente cortocircuitadas en sus dos extremos. La
consecuencia es que en operación en modo diferencial la
geometrı́a del par diferencial y los parches conductores en
el plano de masa puede ajustarse de manera que presenten un
comportamiento pasa todo perfecto.


Con el objeto de verificar las consideraciones cualitativas
anteriores, la celda unidad ha sido implementada sobre un
substrato de espesor t = 0,5mm and εr = 3. Usando
la notación de la Fig. 2, las dimensiones geométricas son:
w = 1,26mm, s = 0,8mm, l = 5mm, wc = 3,24mm,
lc = 4,7mm, wL = 0,2mm, lL = 10,4mm, wr = 13mm.
Estas dimensiones fueron obtenidas usando el programa 2D
cuasiestático basado en el método mostrado en [6] para anali-
zar estructuras strip/slot. Las dimensiones han sido elegidas de
modo que la impedancia caracterı́stica del modo diferencial
sea 100Ω (la impedancia caracterı́stica del modo impar, en
operación single-end, es entonces 50 Ω). Debe tenerse en
cuenta que este nivel de impedancia puede alcanzarse usando
muchas diferentes combinaciones de parámetros dimensio-
nales (los parámetros relevantes son w, s, wc y wr). La
anchura, w, de las microtiras ha sido elegida de modo que se
corresponda con la anchura de la microtira de 50 Ω sobre el
substrato seleccionado. De este modo también minimizamos
la desadaptación potencial procedente de cambios geométricos
abruptos en el punto de unión entre la estructura propuesta y
las lı́neas de ataque usadas en las medidas. Las pérdidas
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Fig. 2. (a) Vistas superior e inferior de la celda unidad propuesta. (b) Circuito
equivalente para operación en modo común.


de inserción y de retorno simuladas para los modos común
y diferencial para la celda unidad se muestran en la Fig. 3.
Como se esperaba, tenemos un muy buen comportamiento







0 1 2 3 4 5 6 7 8


-60


-50


-40


-30


-20


-10


0


10


frequency (GHz)


S
cc


2
1


,
(d


B
)


S
S


S
cc


11
d
d


2
1


d
d
11


,
,


Sdd11


Sdd21


Scc21


Scc11


Fig. 3. Respuesta simulada (ADS Momentum) para la celda unidad propuesta
(dimensiones en el texto). Las lı́neas grises corresponden al modo diferencial
y las negras al modo común. La respuesta del circuito equivalente para el
modo común se ha incluido para comparar (lı́neas a trazos).


para el modo diferencial (all pass). El modo común presenta
una tı́pica respuesta elı́ptica pasa bajo y |Scc21| permanece por
debajo de 10 dB desde aproximadamente 3 GHz (localización
del cero de transmisión, controlado mediante lL). En contraste
con trabajos previos [1], [2], [3], donde se obtiene una
respuesta stop band para el ruido de modo común, nuestra
estructura exhibe una amplia banda de rechazo. Si los efectos
distribuidos no aparecieran, la estructura se comportarı́a como
un filtro pasa bajo con fuerte rechazo fuera de banda. Una vi-
sión alternativa consiste en decir que la estructura se comporta
como una lı́nea de transmisión artificial con impedancia ca-
racterı́stica y constante de propagación imaginarias puras por
encima del zero de transmisión. El modelo circuital captura
razonablemente el comportamiento básico (Fig. 3). El valor de
Cp2 ha sido aproximado como la capacidad de un condensador
plano (l×w); Lp2 ha sido ajustada de modo que proporcione el
cero de transmisión a 3 GHz; finalmente Ls1 se ajustó para dar
cuenta del nivel de transmisión en la banda de paso del modo
común. Los valores definitivos de los parámetros de circuito
han sido: Ls1 = 3,94 nH, Cp2 = 0,35 pF and Lp2 = 8,04 nH.
Como es de esperar, las respuestas circuital y electromagnética
difieren cuando la frecuencia supera unos 5 GHz debido a los
efectos distribuidos. Para aumentar el nivel de rechazo del
modo común hemos conectado celdas en cascada (Fig. 4(a)).
El circuito equivalente asociado es el de la Fig. 4(b). Se ha
añadido una capacidad de acoplamiento entre celdas, CM, ya
que los parches están muy próximos entre sı́. Esta capacidad
ha sido calculada usando un programa basado en [9]. Para
nuestro caso este valor era CM = 12,0 fF. Las pérdidas de
inserción obtenidas con el circuito equivalente, simulaciones
numéricas y medidas se muestran en la Fig. 5 para dos celdas.
La capacidad CM explica el desdoblamiento del cero único de
la Fig. 3 (ahora tenemos dos ceros a 2.75 GHz y 3.25 GHz).
Por encima de 3.25 GHz la estructura presenta un nivel de
rechazo mejor que 25 dB para el modo común, mientras que
el diferencial no se ve afectado. El circuito equivalente da
muy buenos resultados hasta unos 6 GHz. El acuerdo entre
medidas y simulaciones es razonable, pudiéndose achacar las
diferencias a problemas de tolerancia de fabricación.


III. FILTRO PASO BANDA BALANCEADO


En esta sección combinamos la estructura propuesta con un
nuevo filtro balanceado paso banda. La Fig. 6(a) muestra el
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Fig. 4. (a) Two cascaded unit-cells of the proposed structure. (b) Equivalent
circuit for common-mode operation.
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Fig. 5. Comparación entre simulación de onda completa (lı́neas continuas),
medidas (lı́neas de puntos) para las pérdidas de inserción de los modos común
y diferencial de dos celdas en cascada. La predicción del modelo circuital de
la Fig. reffig:4(b) ha sido incluida para comparar (lı́nea de trazos).


layout del filtro propuesto. El filtro está basado en una pareja
de SIR’s plegados con las estructuras de rechazo de modo
común en la entrada y la salida. Las especificaciones del filtro
son: frecuencia central fc = 3,75GHz, rizado rp = 0,1 dB
y ancho de banda fraccional FWB=6 %. El diseño se basa
en técnicas estándar descritas en [10]. Ası́, la geometrı́a de
los SIR se ha elegido en función del valor de fc, y las
distancias sM y t (Fig. 6(b)) se han calculado para satisfacer,
respectivamente, los valores requeridos para el coeficiente
de acoplamiento (M = 0,083) y factor de calidad externo
(Q = 14,05). La Fig. 7 muestra las respuestas simulada y
medida del filtro propuesto trabajando en modo diferencial.
El comportamiento del filtro sin las secciones de entrada y
salida se muestra para comparar. La introducción de las etapas
de rechazo de modo común apenas afecta la operación del
diferencial. Las pérdidas de inserción para el modo común
se muestran en la Fig. 8 para la estructura con y sin las
secciones de rechazo. Aunque el filtro convencional tiene
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Fig. 6. (a) Layout del filtro propuesto y (b) dimensiones de los SIR: s = 0,3
mm, sM = 0,3 mm, t = 3 mm, w1 = 1,97 mm, w2 = 3,1 mm, l1 = 8,47
mm, l2 = 8,56 mm, l3 = 4,08 mm.


un buen nivel de rechazo de modo común (alrededor de 25
dB por debajo de la frecuencia central de la banda de paso
diferencial), la introducción de los tramos de rechazo mejora
significativamente el nivel de éste. Esto es importante porque
cualquier asimetrı́a podrı́a acoplar energı́a del modo común
al diferencial dando lugar a una significativa perturbación
dentro de la banda de paso del filtro (véanse los resultados
experimentales en la Fig. 8).
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Fig. 7. Simulaciones EM de la respuesta de modo diferencial del filtro
propuesto con (lı́nea continua) y sin (lı́nea a trazos) supresión de modo
común. Las lı́neas de puntos son datos medidos.


IV. CONCLUSIONS


En este trabajo se presenta una nueva y prometedora
solución para el diseño de lı́neas diferenciales con supresión
de modo común. Las lı́neas diferenciales artificiales hacen
uso de las dos caras del substrato para combinar un filtro all-
pass (modo diferencial) combinado con un low-pass (modo
común). La estructura en conjunto se comporta como una
lı́nea de transmisión con 100 Ω de impedancia caracterı́stica
en modo diferencial mientras que para el modo común se
aproxima a un filtro elı́ptico pasa bajo. Un nivel de rechazo
teórico mejor que 20 dB se puede conseguir con tan sólo dos
celdas, pudiéndose aumentar este rechazo añadiendo celdas
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Fig. 8. Pérdidas de inserción simuladas para operación en modo común. Las
lı́neas continuas corresponden al uso de las etapas de rechazo de modo común
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datos medidos.


a espensas de mayores pérdidas de inserción. La estructura
propuesta se ha usado junto con un sencillo filtro paso banda
balanceado para mostrar las mejoras introducidas con su uso.
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Resumen- The requirements of an antenna that must be used 
to communicate two picosatellites are analyzed, pointing out 
those that are critical. After describing the constraints the use of 
a patch antenna array has been selected, continuing this article 
with de design process of the antenna. At the end of the article 
there is a section with conclusions and further tasks to do. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


En el espacio, al igual que ha ocurrido con anterioridad en 
muchos otros sectores, se está tendiendo a la miniaturización. 
En concreto en la industria espacial esto significa que cada 
vez hay más interés puesto en los satélites pequeños como los 
cubesats. Un cubesat es un picosatélite cuyo peso no debe 
superar el kilogramo de masa y tiene forma de cubo con 
10cm de arista que suelen orbitar en órbitas bajas (LEO) a 
unos 900km (con una velocidad de 7km/s).  


Con el fin de aumentar sus capacidades sin incrementar su 
tamaño se habla también de temas como vuelos en formación 
(formation flying) o constelaciones; es decir, incrementar el 
número de satélites que participan en una misión concreta. 


Para llevar a cabo tal hazaña se podrían utilizar canales de 
subida y bajada para cada satélite y centralizar el control en 
tierra, pero parece más inteligente y eficaz utilizar enlaces 
directamente entre los satélites; para lo cual es imprescindible 
el uso de antenas. 


II. REVISIÓN DE LAS PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS DE LA 
ANTENA 


Los cubesats son pequeños satélites en los que el control 
de actitud, en el caso de que exista, es bastante limitado por 
lo que los satélites se moverán y giraran unos respecto de 
otros mientras estén orbitando, por ello necesitaremos utilizar 
un array de antenas para poder apuntar el haz del mismo en 
función de las necesidades concretas del momento. 


Como es para una aplicación de espacio la antena deberá 
ser suficientemente robusta para soportar las vibraciones 
producidas durante el lanzamiento. Atendiendo a la 
geometría de la plataforma donde será instalada se ha 
seleccionado que los elementos radiantes del array sean 
parches alimentados por ranuras para conseguir una 
estructura compacta y que tan sólo los parches estén 
expuestos al ambiente exterior, mientras que la red de 
alimentación estará situada en el interior del satélite, aislada 
de posibles agresiones externas. 


Otro requisito que impone la falta de control de actitud es 
que será necesaria una polarización circular. Existe la 


posibilidad de obtener dicha polarización con un único 
parche, pero eso suele requerir usar parches cuadrados con 
dos alimentaciones ortogonales en cuadratura, cortar sus 
esquinas o modificar de alguna otra forma la forma del 
parche con la intención de excitar dos modos ortogonales en 
cuadratura dentro de la cavidad. Sin embargo, al centrarse en 
modificar la forma del parche para obtener la polarización 
deseada no es posible centrarse en obtener un parche 
realmente eficiente, y es por eso que en este diseño 
utilizaremos parches optimizados para obtener polarización 
lineal, pero los situaremos y alimentaremos de una manera 
adecuada que nos permita obtener la citada polarización 
circular. 


Otro aspecto importante de un cubesat es su reducido 
tamaño, por lo que con el fin de poder introducir varios 
parches dentro de una superficie de 10x10cm tenemos que 
utilizar frecuencias elevadas. El problema viene al analizar el 
alcance, pues al aumentar la frecuencia disminuye el máximo 
alcance y la potencia disponible en un cubesat está muy 
limitada dada su escasa superficie. Por ello la frecuencia es 
un compromiso de diseño y se ha seleccionado una 
frecuencia de 5.8GHz, que además es una banda libre (ISM). 


 


 
Fig. 1. Vista del diseño de la antena integrada en un cubesat 


 


III. DISEÑO 


Como ya se ha indicado antes los parches serán 
alimentados por ranuras y tendrán polarización lineal; pero 
estarán dispuestos formando un subarray que tenga 







  


 


polarización circular. Estos subarrays constituirán los 
elementos radiantes del array completo. 


A.  Parches 


.Los parches tendrán una forma rectangular de 10.4mm 
por 8mm y estarán metalizados sobre un substrato de FR-4 
(ε=4.9) de espesor 1.6mm; lo que los hace resonantes a la 
frecuencia de diseño, 5.8GHz. 


La ranura tendrá forma rectangular pues es con la que 
mejor acoplo se consigue [1][2]. La posición de la ranura a lo 
largo del eje X (ver figura 2) no altera significativamente el 
acoplo sierre y cuando la ranura siga dentro de la cavidad 
definida por el parche, al contrario de lo que ocurre con la 
posición de la ranura a lo largo de eje Y. Variando la 
posición de la ranura a lo largo de dicho eje se consigue que 
el acoplo sea mediante dipolo eléctrico o magnético [1][2], 
siendo el eléctrico máximo en los extremos y el centro del 
parche mientras que el magnético es máximo en los puntos 
intermedios de la estructura. Dado que el acoplo magnético 
es mayor que el eléctrico la posición de la ranura estará 
situada en la posición que maximice este tal y como se 
muestra en la figura 2.  


Los otros dos parámetros de diseño de la ranura son sus 
dimensiones. Su ancho (dimensión X) controla la frecuencia 
a la cual se produce el máximo acoplo, mientras que su 
longitud (dimensión Y) modula el acoplo; cuanto mayor sea 
esta mayor es el acoplo hasta que llega a un máximo en el 
que decae pues la ranura es demasiado grande y distorsiona 
demasiado el plano de masa que debería haber debajo del 
parche para que este radiase. 


Finalmente la pista por la que se alimenta la ranura está 
terminada en un circuito abierto, por lo que idealmente es 
recomendable terminarla a una distancia de λ/4 de la ranura 
para que la onda estacionaria que se forme presente un 
máximo a la altura de la ranura. En la realidad es mejor que 
dicha distancia sea un poco menor; en torno a 0.22λ debido a 
que por los efectos de borde la longitud eléctrica de la línea 
será mayor. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 2. Esquema de la alimentación por ranura 


El substrato que se utilizará para la pista es RT6010 que 
tiene una constante dieléctrica de 10.9, con ello conseguimos 
dos cosas: por un lado reducimos el tamaño de la red de 
distribución que habrá debajo de los parches y por otro se 
mejora el acoplo a través de la ranura al utilizar un substrato 
de alta constante dieléctrica para la pista y otro de menor 
constante dieléctrica para el substrato del parche [1][2]. 


Con todo lo anterior conseguimos un parche con una 
ganancia cercana a los 6dBi y con polarización lineal 
(relación axial de 40dB en el eje Z y en los planos 
principales). 


B.  Subarray de cuatro parches 


Con el fin de poder diseñar parches acoplados por ranuras 
eficientes la polarización deseada será obtenida con una 
configuración de cuatro parches colocados ortogonalmente 
dos a dos para conseguir dos polarizaciones lineales 
ortogonales entre sí y alimentados con los desfases necesarios 
para conseguir la polarización circular como suma de dos 
polarizaciones lineales ortogonales y desfasadas 90º [3]. En 
la siguiente figura se puede observar cómo es esta 
configuración: 


 
Fig. 3. Configuración del subarray 


El número corresponde a la fase relativa de la señal con 
que se alimenta y el punto corresponde al punto en el que se 
introduciría la alimentación. Los parches de las diagonales 
están alimentados en oposición de fase, pero ésta es 
compensada por el cambio en el punto de alimentación por lo 
que al final se suman en fase, mientras que algunos modos 
superiores no sufren este cambio de fase producido por el 
punto de alimentación con lo que se cancelan unos con otros 
aumentando el margen en el que la relación axial se mantiene 
cercana a la unidad [1]. Además el acoplo entre elementos es 
bajo ya que el elemento más próximo a un parche es otro 
parche situado de forma ortogonal a él mismo. 


La red de distribución de distribución del subarray es 
alimentada por el centro y presenta a su entrada una 
impedancia de 50Ω. Los parches son alimentados por pistas 
cuya impedancia característica es de 50Ω y se unen dos a dos 
dando como resultado una impedancia de 25Ω (50Ω//50Ω) y 
por medio de un transformador en λ/4 de 50Ω obtenemos una 
impedancia de 100Ω que, unida a la rama opuesta en paralelo 
da la impedancia de entrada deseada de 50Ω (100Ω//100Ω). 
Para conseguir el desfase pertinente los caminos a cada 
parche tendrán la longitud adecuada. 
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Fig. 4. Red de distribución del subarray 


Este bloque de cuatro parches constituye el elemento 
radiante del array y ocupa una superficie de 3x3cm de forma 
que se puede situar un array cuadrado de nueve elementos 
(3x3) en una cara de un cubesat, dejando medio centímetro 
de superficie a cada lado para la estructura. 
 Con la red de distribución arriba descrita se consigue una 
ganancia también de 6dBi y una relación axial de 1.036 (sin 
unidades). 


C.  Diseño del Array 


El array será un array plano de 3x3 elementos con 
alimentación uniforme. Con el fin de poder apuntar el haz en 
las distintas direcciones se situará un desfasador variable 
controlado digitalmente con tres bits. El desfasador estará 
compuesto por conmutadores y varios posibles caminos de 
forma que se podrán elegir desfases múltiplos de 45º. 


La elección de tan sólo tres bits es un compromiso entre 
la complejidad del sistema y la pérdida de ganancia en la 
dirección a la que queremos apuntar. En la siguiente gráfica 
está representada la variación de la ganancia máxima posible 
en función del número de bits del desfasador y se puede 
observar que pasar de 2 a 3 bits supone una gran mejor 
mientras que pasar de 3 a 4 bits no compensa el incremento 
de complejidad.  


 
Fig. 5. Tanto por ciento de la máxima ganancia disponible en función del 


número de bits de los desfasadores. 


Con un array como el definido previamente y apuntando 
en la dirección broadside se obtienen unos diagramas como 
los siguientes: 


 


 
Fig. 6. Diagrama de radiación del array. RHCP 


 
Fig. 7. Diagrama de radiación del array. LHCP 


Donde la ganancia de la radiación copolar es de 15dBi y 
la ganancia de la contrapolar de 0dBi apuntando hacia atrás. 


Los ángulos de apuntamiento alcanzan hasta los 30º-40º 
fuera de la dirección broadside; ángulos más alejados 
reducen la ganancia, aumentan considerablemente los lóbulos 
secundarios y reducen la relación axial. 


IV. CONCLUSIONES 


A lo largo de este artículo se han analizado las diversas 
características que una antena para comunicar dos cubesats 
debe cumplir y cómo cumplirlas diseñando entonces un array 
de parches robusto, que cabe en una única cara de un cubesat 
y con una ganancia de 15dBi que permite un alcance en 
condiciones de espacio libre a 5.8GHz de varios centenares 
de kilómetros si la potencia transmitida son 50mW y la 
sensibilidad del receptor es -80dBm (10pW). Asimismo esta 
antena podría ser utilizada también para comunicar el satélite 
con tierra sustituyendo las antenas que se han utilizado hasta 
ahora, que consistían en la mayoría de los casos en dos 
dipolos cruzados (para obtener nuevamente la polarización 
circular) evitando el riesgo de algún fallo en el despliegue de 
los dipolos (pues estos son mucho mayores de 10cm) que 
podría aislar al satélite de forma irremediable. 
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Resumen—Dual mode filters are widely used in satellite
communication payloads, due to its small size and weight in
comparison to other configurations. In this paper, an automatic
design method for this type of filters is proposed. The methodis
based on a distributed model, which means a half-way point bet-
ween the lumped elements model and the real implementation.
The distributed model takes into account the dispersive behavior
of the waveguides, and therefore it is a very good starting point
for finding out the final physical dimensions. A description of
the method is provided, and two design examples are shown, one
of them corresponds to a dual-mode filter with square cavities
coupled through rectangular irises, and the other one is based
on circular cavities and cross-shaped irises.


I. I NTRODUCCIÓN


Los filtros de microondas de modo dual son filtros amplia-
mente utilizados en las comunicaciones por satélite debido
principalmente a su masa y peso reducidos, en comparación
con otras topologı́as de filtros en guı́a de ondas [1]–[3]. Por
ello, es de vital importancia contar con herramientas que
permitan llevar a cabo el diseño de este tipo de filtros, de
forma precisa y eficiente.


El proceso de diseño que aquı́ se presenta comienza con el
cálculo de la matriz de acoplo a partir de las especificaciones
eléctricas del filtro. A partir de dicha matriz se puede obtener
un modelo formado por inversores ideales y lı́neas de transmi-
sión (modelo de elementos distribuidos). Este modelo supone
un punto intermedio entre los comúnmente utilizados modelos
de elementos concentrados y la estructura fı́sica real del filtro,
ya que tiene en cuenta su comportamiento dispersivo. El
modelo de elementos distribuidos constituye por tanto un muy
buen punto de partida para obtener las dimensiones fı́sicas
finales de las diversas partes del filtro.


A continuación se va a proceder a presentar con detalle
el proceso de diseño para filtros de microondas de modo
dual. Posteriormente se presentarán dos ejemplos, uno de
ellos basado en cavidades cuadradas acopladas mediante irises
rectangulares y el otro basado en cavidades circulares e irises
en forma de cruz.


II. OBTENCIÓN DE UN MODELO DE ELEMENTOS


DISTRIBUIDOS


Para presentar el modelo propuesto y la técnica de diseño
asociada, se considerarán filtros de orden 4 por lo que, debido


a su carácter dual, cada uno de ellos estará compuesto por
dos cavidades. Ambos poseerán dos ceros de transmisión. El
diagrama de enrutado correspondiente se muestra en la Fig. 1.


Fig. 1. Diagrama de enrutado de un filtro de modo dual de orden 4.


El primer paso en el proceso de diseño es calcular la
matriz de acoplo a partir de las especificaciones de diseño,
siguiendo para ello el procedimiento descrito en [4]. Dicha
matriz será de ordenN + 2, dondeN es el orden del filtro,
y tendrá la siguiente forma:


























0 MS1 0 0 0 0
MS1 0 M12 0 M14 0
0 M12 0 M23 0 0
0 0 M23 0 M12 0
0 M14 0 M12 0 MS1


0 0 0 0 MS1 0


























A continuación se debe obtener el modelo de elementos
distribuidos. La estructura de dicho modelo se muestra en la
Fig. 2.
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Fig. 2. Modelo de elementos distribuidos de un filtro de orden4.


Del modelo anterior, los únicos elementos desconocidos
son los valores de los inversores. El procedimiento para
calcular dichos valores consiste en simplificar el modelo de







elementos distribuidos mediante la sustitución de las lı́neas
de transmisión por sus circuitos equivalentes hasta conseguir
un modelo formado únicamente por elementos concentrados,
cuyos inversores puedan ser identificados directamente con
los elementos de la matriz de acoplamientos. La descripción
detallada de este proceso puede consultarse en [5]. Procedien-
do de este modo, los valores de los inversores se obtienen
finalmente como:


K̄S1 = MS1


√


3π


2
Wλ; K̄4L = M4L


√


3π


2
Wλ (1a)


J̄12 = M12
3π


2
Wλ; J̄34 = M34


3π


2
Wλ (1b)


K̄14 = M14
3π


2
Wλ; K̄23 = M23


3π


2
Wλ (1c)


dondeMij es el elemento(i, j) de la matriz de acopla-
mientos yWλ = ∆λg/λg0 es el ancho de banda fraccional
en términos de la longitud de onda en la guı́a.


III. O BTENCIÓN DE LAS DIMENSIONES F́ISICAS


Una vez obtenido el modelo de elementos distribuidos,
el paso siguiente es obtener las dimensiones fı́sicas de la
estructura del filtro. Dado que cada uno de los inversores
del modelo se corresponde con el acoplamiento entre cada
una de las parejas de modos, el valor de dicho inversor se
podrá emplear para obtener las dimensiones del elemento de
la estructura encargado de conectar dicho par de modos.


Para el caso de los irises, se utilizará un modelo que permite
obtener la constante de inversión equivalente de dicho iris a
partir de sus parámetros S. Una vez conocidas las dimensiones
de los irises, se calcularán las penetraciones de los tornillos,
en este caso mediante ajuste de curvas. Dicho ajuste hace
uso de nuevo del modelo de elementos distribuidos, de forma
que compara la respuesta de dicho modelo con la del modelo
electromagnético. Esta tarea se ejecuta de un modo bastante
eficiente, puesto que divide el circuito en etapas, de manera
que en cada paso el número de parámetros a ajustar es
pequeño y las simulaciones son más sencillas.


Para llevar a cabo el diseño se hará uso del simulador
electromagnético FEST3D (Full-wave Electromagnetic Simu-
lation Tool) [6]. Esta herramienta está basada en la técnica
de la ecuación integral [7] y hace uso de métodos modales.
Dicha estrategia de análisis resulta altamente eficiente para
estructuras basadas en guı́as de onda. Además, para realizar
el análisis de la sección de los tornillos y de la cruz (con-
sideradas formas no canónicas) se hace uso del método BI-
RME (Boundary Integral - Resonant Mode Expansion) [7].
Este método está basado en la resolución de una ecuación
integral mediante la combinación del método de los momentos
con una expansión de modos resonantes, que conduce a
un problema de autovalores lineal de tamaño moderado, lo
cual implica menores requerimientos de almacenamiento y
procesado en comparación con otros métodos tradicionales.
Haciendo uso de este método, se obtienen los números de
onda de corte de un número elevado de modos de las guı́as de
onda de sección transversal arbitraria, ası́ como las integrales
de acoplo entre dichas guı́as y otras de sección transversal
estándar (ya sean rectangulares o circulares).


Dado que la estrategia de sı́ntesis que aquı́ se expone
hace uso de algoritmos iterativos, en los cuales se realizan
multiples simulaciones electromagnéticas, la gran eficiencia
de la herramienta de análisis empleada repercute directamente
en un menor tiempo de ejecución necesario para llevar a cabo
la sı́ntesis. Finalmente, hay que destacar que el proceso de
diseño aquı́ presentado ha sido automatizado por completo.


IV. EJEMPLO DE DISẼNO DE UN FILTRO DE MODO DUAL


EN GUÍA CUADRADA CON IRIS RECTANGULAR


A continuación se va a presentar un ejemplo de diseño.
En este caso la estructura del filtro está compuesta por
dos cavidades en guı́a cuadrada interconectadas por un iris
rectangular. Dicha estructura se muestra en la Fig. 3.


Fig. 3. Estructura del filtro de modo dual en guı́a cuadrada.


Las especificaciones de diseño del filtro son:


• Frecuencia central:f0 = 12 (GHz)
• Ancho de banda:∆f = 27 (MHz)
• Pérdidas de retorno:RL = 20 (dB)
• Posiciones de los ceros de transmisión:ftz1 = 11,68 y


ftz2 = 12,32 (GHz)


Se ha utilizado una guı́a cuadrada de lado 19.05 mm.
Con dichas especificaciones se obtiene la siguiente matriz de
acoplo:























0 1,0270 0 0 0 0


1,0270 0 0,8851 0 −0,1158 0


0 0,8851 0 0,7460 0 0


0 0 0,7460 0 0,8851 0


0 −0,1158 0 0,8851 0 1,0270


0 0 0 0 1,0270 0























Como se puede observar, el elementoM14 tiene valor
negativo. El signo negativo se consigue introduciendo una
diferencia de 90o entre las posiciones de los tornillos oblicuos
existentes en ambas cavidades, tal y como se muestra en la
Fig. 3.


El ancho de banda fraccional que se obtiene esWλ =
0,3947%, por lo que los valores de los inversores quedan
como sigue:


K̄S1 = K̄4L = MS1


√


3π


2
Wλ = 0,1401


J̄12 = J̄34 = M12
3π


2
Wλ = 0,0165


K̄14 = M14
3π


2
Wλ = −0,0022


K̄23 = M23
3π


2
Wλ = 0,0139







IRIS Dimensiones (mm)


Iris de entrada A = 9,2116
B = 2,0000


Iris entre
cavidades 1 y 2


A = 2,5086
B = 5,2752


Iris de salida
A = 9,2116
B = 2,0000


Tabla I. Ejemplo en guı́a cuadrada. Dimensiones irises.


i Longitud de la cavidadi Penetración de los tornillos


dV = 1,0000
1 L1 = 49,0140 dH = 2,0390


d45◦ = 3,0000
dV = 1,0000


2 L2 = 49,0380 dH = 1,9860
d
−45◦ = 3,4200


Tabla II. Ejemplo en guı́a cuadrada. Dimensiones cavidadesy tornillos.


A partir del modelo de elementos distribuidos obtenemos
las dimensiones de los irises, la penetracion de los tornillos
y la longitud de las cavidades, las cuales se muestran en las
tablas I y II.


En la tabla I, A hace referencia a la dimensión segúnx u
horizontal, y B a la dimensión segúny o vertical. El grosor
de todos los irises (dimensión segúnz) es igual a 1 mm.
En la tabla II, los subı́ndicesV se refieren a los tornillos
orientados verticalmente, los subı́ndicesH a los orientados
horizontalmente y los subı́ndices±45 a los tornillos oblicuos.


Por simplicidad en las simulaciones, se han sustituido los
tornillos por inserciones metálicas cuadradas de lado igual a
2 mm. Como guı́a de entrada/salida se ha escogido la estándar
WR-75 (a = 19,05 mm y b = 9,525 mm). Los esquemas de
los irises y los tornillos se pueden observar en las Fig. 4 y 5.


En la Fig. 6 se muestran los resultados obtenidos. Se ha
representado la respuesta electromagnética de la estructura
fı́sica diseñada frente a la respuesta del modelo de elementos
distribuidos.
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Fig. 4. Ejemplo en guı́a cuadrada. Irises.
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Fig. 5. Ejemplo en guı́a cuadrada. Tornillos.


Fig. 6. Resultados del filtro de modo dual en guı́a cuadrada.


V. EJEMPLO DE DISẼNO DE UN FILTRO DE MODO DUAL EN


GUÍA CIRCULAR CON IRIS EN CRUZ


En el siguiente ejemplo se va a abordar el diseño de un filtro
de modo dual compuesto por cavidades circulares conectadas
entre sı́ mediante un iris en forma de cruz. La estructura de
dicho filtro se puede observar en la Fig. 7.


Fig. 7. Estructura del filtro de modo dual en guı́a circular.


Con el objetivo de poder comparar resultados, las especi-
ficaciones para este diseño van a ser las mismas que para el
ejemplo anterior, y por tanto, la matriz de acoplo también
será idéntica.


En este caso se ha elegido una guı́a circular de radio
11.7 mm. Con esta guı́a, el ancho de banda fraccional es
Wλ = 0,3698%, por lo que los valores obtenidos para los
inversores son:


K̄S1 = K̄4L = MS1


√


3π


2
Wλ = 0,1356


J̄12 = J̄34 = M12
3π


2
Wλ = 0,0154


K̄14 = M14
3π


2
Wλ = −0,0020


K̄23 = M23
3π


2
Wλ = 0,0130


Dichos inversores determinan el modelo de elementos dis-
tribuidos necesario para obtener las dimensiones fı́sicasdel
filtro, las cuales se muestran en las tablas III y IV. En la
tabla III, los subı́ndicesH hacen referencia al iris horizontal







IRIS Dimensiones (mm)


Iris de entrada A = 9,1500
B = 2,0000


Iris en cruz


LH = 3,807
WH = 1,0000
LV = 6,4767
WV = 1,0000


Iris de salida A = 9,1500
B = 2,0000


Tabla III. Ejemplo en guı́a circular. Dimensiones irises.


i Longitud de la cavidadi Penetración de los tornillos


dV = 1,0000
1 L1 = 47,4850 dH = 2,4329


d45◦ = 1,5635
dV = 1,0000


2 L2 = 47,4904 dH = 2,4271
d
−45◦ = 1,4245


Tabla IV. Ejemplo en guı́a circular. Dimensiones cavidadesy tornillos.


de la cruz, mientras que los subı́ndicesV corresponden al
iris vertical. De nuevo, la guı́a elegida para los puertos de
entrada/salida es la WR-75, el grosor de los irises es de 1 mm,
y la sección de los tornillos es idéntica a la del ejemplo
anterior. En las Fig. 8 y 9 se muestran los esquemas de los
irises y los tornillos correspondientes a este ejemplo.


Los resultados obtenidos en este ejemplo se muestran en la
Fig. 10.


Es importante destacar que en ninguno de los dos ejem-
plos aquı́ expuestos se ha realizado ningún tipo de post-
optimización.


Comparando ambos ejemplos se puede apreciar que el
resultado obtenido para el filtro en guı́a circular con iris en
cruz es mejor que el que se obtuvo para el filtro en guı́a
cuadrada con iris rectangular. Esto se debe principalmente
a la forma del iris que interconecta ambas cavidades. En
el caso del iris en forma de cruz, éste permite seleccionar
individualmente cada uno de los modos ortogonales, evitando
en gran medida la existencia de acoplamientos cruzados,
cosa que no ocurre con el iris rectangular. Sin embargo,
la fabricación de un iris rectangular suele ser más sencilla,
por lo que dicha opción puede ser interesante para algunas
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Fig. 8. Ejemplo en guı́a circular. Irises.
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Fig. 9. Ejemplo en guı́a circular. Tornillos.


Fig. 10. Resultados del filtro de modo dual en guı́a circular.


aplicaciones prácticas menos exigentes.
En cuanto a los tiempos de ejecución, en ambos ejemplos


el proceso completo de diseño se ha llevado a cabo en
aproximadamente 12 minutos, ejecutando el algoritmo en una
CPU a 2.2GHz con 3.25GB de RAM sobre Windows XP de
32 bits.


VI. CONCLUSIONES


En esta contribución se ha presentado un método de diseño
para filtros de microondas de modo dual. Dicho método hace
uso de un modelo de elementos distribuidos que permite tener
en cuenta su comportamiento dispersivo, suponiendo por ello
un buen punto de partida para hallar las dimensiones fı́sicas de
la estructura final. Se han presentado dos ejemplos de diseño,
mostrando en cada uno de ellos los resultados obtenidos,
comprobando que en ambos la respuesta obtenida se acerca
bastante a la requerida, y demostrando ası́ la eficacia del
algoritmo. En cuanto a su eficiencia, ésta ha sido probada
mediante los datos referentes al tiempo de ejecución, que
muestran que el algoritmo es capaz de llevar a cabo el diseño
de un filtro de modo dual en tan solo unos minutos, en un
ordenador estándar.
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Abstract- This paper presents a general
systems that can be taken into account to control 
between elements in an antenna array. Because the digital phase 
shifter devices have become a strategic element and also some 
steps have been taken for their export by U.S. Government, this 
element has increased its price to the low supply in the market. 
Therefore, it is necessary to adopt some solutions that allow us 
to deal with the design and construction of antenna arrays. 
system based on a group of a staggered phase shift with external 
switching is shown, which is extrapolated
array. 


I. INTRODUCCIÓN


Este documento muestra cómo diseñar un sistema de 
desfase para un array de antena con haz orientable. 
obstante, este estudio es generalista y por tanto válido para 
cualquier estructura de array y en cualquier frecuencia, 
teniendo en cuenta las posibles variaciones de diseño según 
qué frecuencias y componentes empleemos.


El sistema bajo estudio será diseñar un
de microondas tanto en transmisión como en recepción 
tenga una estructura como la que se puede
Fig.1. Las especificaciones básicas se muestran en la 


 


Fig. 1. Array de Antena 


 
Especificación 


Número de elementos en horizontal 
Número de elementos en vertical 
Distancia eléctrica entre elementos 
Margen de barrido en horizontal 
Margen de barrido en vertical 


Pérdidas máximas desapuntamiento 


Tabla 1. Especificaciones de la antena
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diseñar un sistema de 
ray de antena con haz orientable. No 


generalista y por tanto válido para 
cualquier estructura de array y en cualquier frecuencia, 
teniendo en cuenta las posibles variaciones de diseño según 
qué frecuencias y componentes empleemos. 


El sistema bajo estudio será diseñar un array de antena  
tanto en transmisión como en recepción y 


se puede observar en la 
se muestran en la Tabla 1. 


 
 


Valor 


 6 
6 


0.5 λ 
±50º 


0 a 40º 
 0.5dB 


abla 1. Especificaciones de la antena 


La antena consiste en un array 
elementos radiantes que se dividen
es relevante cómo son los elementos radiantes ni los tamaños 
ya que nos ocuparemos del sistema de desfasaje.


Debido a que la antena se emplea para transmitir y recibir 
el módulo T/R puede ser como el que 
dispone de una rama de transmisión con un desfasador y un 
amplificador de potencia, mientras que en recepción el 
amplificador será de bajo ruido segu


Para separar las ramas de recepción y transmisión se 
puede emplear un conmutador 
división en tiempo y  se dispone
modo de operación. 


 


Fig. 2. Módulo T/R


II. DESFASADORES DISCRETOS


Hasta este último año el uso de desfasadores discretos era 
el más extendido debido a la gran variedad que ofrec
mercado: alto número de bits con tamaño reducido y grandes 
anchos de banda de funcionamiento.
COM suministraba unos desfasadores que cubrían
de 360º con saltos de 22.5º o menores


Debido a que se ha convertido en un producto estratégico 
en el mercado, su acceso hoy en día es muy restringido por lo 
que una solución posible es crear 
discreto. Consistirá en un dispositivo de líneas conmutadas 
[1] que seleccione un camino de propagación en función de 
la posición de los Doble Port Double Thr
mostrado en Fig. 3. 


 


Fig. 3. Esquema de desfasador discreto de cuatro bits
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La antena consiste en un array de 6x6 de parches como 
se dividen en sub-arrays de 2x2. No 


es relevante cómo son los elementos radiantes ni los tamaños 
ya que nos ocuparemos del sistema de desfasaje. 


la antena se emplea para transmitir y recibir 
el módulo T/R puede ser como el que se observa en Fig.2. Se 


una rama de transmisión con un desfasador y un 
amplificador de potencia, mientras que en recepción el 
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Para separar las ramas de recepción y transmisión se 


puede emplear un conmutador dado que el sistema trabaja en 
se dispone de información asociada al 
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el más extendido debido a la gran variedad que ofrecía el 


alto número de bits con tamaño reducido y grandes 
anchos de banda de funcionamiento. Fabricantes como MA-


istraba unos desfasadores que cubrían un desfase 
o menores. 


Debido a que se ha convertido en un producto estratégico 
su acceso hoy en día es muy restringido por lo 


que una solución posible es crear un propio desfasador 
. Consistirá en un dispositivo de líneas conmutadas 


[1] que seleccione un camino de propagación en función de 
Doble Port Double Throw (2P2T) como el 


 
Esquema de desfasador discreto de cuatro bits 







  


 


El número de bits se corresponde con el número de 
conmutadores 2P2T que se empleen  y dependerá del tamaño 
del array y de la atenuación por errores de fase en el proceso 
de apuntamiento. En general el error máximo de fase se 
puede establecer como el salto mínimo del desfasador 
(∆φ=π/N) que depende del número de bits disponibles. 


Si se supone que en el array el error de fase de los 
elementos radiantes es aleatorio y uniforme con un margen 
dos veces el salto mínimo de fase alrededor del valor 
nominal, se puede hacer una estimación de la pérdida por 
ganancia [2]. 


La media de la pérdida por ganancia viene dada en (1) 


teniendo en cuenta que iφ  error de fase del cada uno de los 


elementos. 


( )( ) ( )( )*2


0 0


2 2


max


exp, i k i k


i k


i


i


E aa jE F


F
a


φ φθ φ
 − 
 =
∑∑


∑
       


(1) 


Si la iluminación es uniforme, es decir, todos los valores 
de ai son la unidad obtenemos (2). 
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Como el error de fase sigue una distribución uniforme, la 


función de probabilidad seguirá una distribución triangular 
(3) por lo que la estimación de la pérdida de ganancia nos 
queda (4) dependiente del número de bits como se puede 
observar en la Tabla 2.  
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Bits Error de fase 


máximo 


Perdida de 


ganancia (dB) 


3 π/4 1.6 
4 π/8 0.34 
5 π/16 0.07 
6 π/32 0.02 


Tabla 2. Pérdida de ganancia en función del número de bits 


Se puede apreciar que con un desfasador de cuatro bits se 
satisface la condición de pérdida por ganancia menor de 0.5 
dB.  


III. ESQUEMA CON REDES MULTIHAZ CONMUTADA 


Un segundo esquema de antena se basa en utilizar redes 
multihaz de forma que cada uno de los terminales de entrada 
a la red corresponde a una dirección de apuntamiento del 
diagrama de radiación. Para conseguir que el error de 
apuntamiento no supere los 0.5 dB de la especificación, es 
necesario que los haces sean muy próximos en dirección, lo 


que impide que cumplan la condición de ortogonalidad, 
necesaria para que las redes multihaz sean sin pérdidas, al 
menos en teoría [3]. 


Se puede aproximar el diagrama de radiación del haz 
principal por el Factor de Array (5) ya que el número de 
elementos radiantes es elevado. El margen visible viene 
especificado en (6) donde las fases αx y αy corresponden a la 
diferencia de fase entre elementos consecutivos en cada plano 
y determinan la dirección de apuntamiento (θ0, φ0). 
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Atendiendo a los resultados obtenidos en la Tabla 3 se 


necesitarían 14 haces para abarcar el margen de ±50º con 
unos saltos de fase en torno a 22º. 


 
Apunt. 


(º) 


Alimen. 


(º) 
θθθθ1 


(º) 


θθθθ2 


(º) 


Ancho 


3 dB 


(º) 


θθθθ3 


(º) 


θθθθ4 


(º) 


Ancho 


0.5 dB 


(º) 


Error 


(º) 


0 0 -8.4 8.4 16.8 -3.5 3.5 7.0 0 
7 -21.9 -1.7 15.3 17.0 3.1 10.3 7.2 0.3 


14.2 -44.1 5.1 22.4 17.3 9.9 17.3 7.4 0.6 
21.5 -66.0 11.8 29.7 17.9 16.6 24.3 7.7 1.0 
29.3 -88.1 17.8 37.6 18.9 23.4 31.9 8.5 1.6 
37.7 110,0 25.6 46 20.4 30.3 40 9.7 2.6 
47.2 132.0 32.6 55.3 22.7 36.9 49.2 12.3 4.1 


Tabla 3. Parámetros de haz progresivo 


Para simplificar el esquema de la red se toma una 
potencia de 2, en este caso de 16 haces. Por tanto, la fase 
progresiva entre elementos toma valores discretos en saltos 
de 2π/16, que equivale a 22.5º, aproximadamente lo que se 
necesita para formar los haces previstos. En este caso se 
puede trabajar con una red de Butler de 16x16 en la que, de 
las 16 salidas sólo tomamos 6 hacia los elementos de antena 
y cargamos el resto con cargas adaptadas. 


Se muestra el esquema de una red de Butler de 16 
entradas (Fig. 4) tal como lo describe H.J.Moody [4], en la 
que se utilizan híbridos de 90º (en azul) y desfasadores cuyo 
retardo de fase se indica en grados. A la derecha quedan los 
elementos de antena que forman el array lineal. 


 


 
Fig. 4. Red de Butler de 16 haces 
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Se puede apreciar que con esta estructura se consigue que 
los cruces estén en -0.5 dB (Fig. 5) al igual que se obtiene la 
cobertura esperada con 14 haces, pudiéndose despreciar los 
correspondientes a los extremos (-8, -7, 7, 8). En realidad no 
es necesario que se disponga de todos los elementos ya que 
se trabaja con una antena de seis elementos, por lo que el 
esquema horizontal tiene una estructura representada en la 
Fig. 6. 


Para el diagrama vertical se puede obtener una estructura 
similar pero el número de haces disminuye ya que la 
cobertura será de 0º a 40º (Fig. 7) por lo que serán suficientes 
cinco haces positivos. 


 


 


Fig. 5. Diagrama de una red de 16 haces y 6 antenas 


 


 


Fig. 6. Diagrama de la red horizontal 


 


 
Fig. 7. Diagrama de la red vertical 


IV. ESQUEMA CON REDES DE CONTROL ESCALONADAS 


Como norma general, las redes con desfasadores 
concentran el control cerca del elemento radiante mientras 
que las redes de Butler tienen el control antes de las redes 
divisoras. 


Se propone un esquema combinado que puede ofrecer 
mayor versatilidad dado que se puede adaptar a la estructura 
de la antena. Para ello, se toma la estructura modular de 
nueve paneles o subarrays que contienen 2x2 elementos 
radiantes. La solución es realizar primero un proceso de 
desfase dentro de cada uno de los subarrays para después 
hacer la combinación adecuada de las señales obtenidas en 
cada uno de los subarrays de cuatro elementos. 


Atendiendo a la estructura del subarray y para poder 
realizar una síntesis similar a los 16 haces con el punto de 
cruce a -0.5 dB que se ha analizado en el punto III, es 
necesario que la diferencia de fase sean: ±π/16, ±3π/16, 
±5π/16, ±7π/16, ±9π/16, ±11π/16, ±13π/16  y ±15π/16. 


Con el esquema de la Fig. 8 se puede obtener esos saltos 
de fase. El esquema para el subarray consiste en emplear tres 
sistemas como el anterior de forma que controlará la 
conmutación entre filas y columnas (Fig. 9) 
 


 
Fig. 8. Conmutación entre dos elementos consecutivos 


 


 
Fig. 9. Conmutación entre los elementos del subarray  


Para trabajar con el array completo se ha de alimentar las 
tres filas restantes con tres subarrays cada fila, con lo que es 
necesario tener un nuevo sistema con una entrada y tres 
salidas y desfases progresivos de ±2π/16, ±6π/16, ±10π/16, 
±14π/16, ±18π/16, ±22π/16, ±26π/16  y ±30π/16, que 
corresponde a los haces asociados a las 16 direcciones de 
apuntamiento (Fig. 10). 


 
Fig. 10. Conmutación entre subarrays de una fila 


Se puede simplificar el esquema anterior teniendo en 
cuenta que los desfases correspondientes a 30π/16 y -2π/16 
son los mismos. Si se desea una antena de banda ancha con 
retardos reales en el tiempo hay que asegurar todas las fases, 
en caso contrario puede ahorrarse uno de los conmutadores 
que corresponde a la separación de las fases π y -π. En cuanto 
a los retardos de fase asociados a fases positivas, todo 
depende de la fase de referencia, que puede hacerse igual a la 
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suma de todas las fases asegurando así una construcción con 
líneas de retardo (Fig. 11) 


 
Fig. 11. Conmutación entre subarrays para banda estrecha 


V. DISEÑO IMPLEMENTADO 


Se ha diseñado la solución descrita durante el punto IV 
empleando elementos comerciales. 


A.  Híbridos de 3 dB y 90º 


Se ha empleado en el diseño los híbridos de la casa 
Minicircuits, que tienen un tamaño reducido, bajas pérdidas 
de inserción de 0.5 dB, aislamiento entre puertas de 26 dB y 
un buen comportamiento en un amplio ancho de banda, tanto 
en equilibrio de amplitud (0.5 dB) como equilibrio de fase 
(±2º). 


B.  Conmutadores 2P2T 


El modelo empleado de la casa MA-COM que funciona 
en un margen de frecuencias del diseño. Tiene unas pérdidas 
medias de inserción de 0.4 dB y un aislamiento típico entre 
puertas de 20 dB.  


Se necesitan dos bits para controlar este dispositivo con 
lo que a la hora de implementar el desfasador se duplicarán 
los bits de control respecto al esquema visto en II. 


C.  Diseño del desfasador de elementos de subarray 


El esquema del sistema de desfasaje para los elementos 
de subarray visto en la Fig. 8 combina un híbrido a la entrada 
con cuatro conmutadores y líneas de retardo. (Fig. 12)  


 


 
Fig. 12. Diseño de conmutación entre dos elementos consecutivos 


D.  Diseño del desfasador entre subarrays 


En este caso el esquema de desfasajes entre subarrays 
tiene tres híbridos para el desfase de 180º, tres conmutadores 
y líneas de retardo que implementan los desfases descritos 
anteriormente (Fig. 13). 


 


 
Fig. 13. Diseño de conmutación entre los subarrays 


E.  Ventajas e inconvenientes 


Con el diseño presentado se ha conseguido una estructura 
de desfase escalonada que permite realizar estructuras 
bastante compactas y de bajo precio.   


El inconveniente de la solución es que el número de bits 
de control aumenta considerablemente, con lo que si la 
antena necesita bastantes desfasadores el sistema de control 
de la antena será más complejo. 


VI. CONCLUSIONES 


Se han estudiado tres posibles soluciones para realizar el 
desfase en un array de antena con apuntamiento variable. Se 
ha analizado una solución con redes de Butler y otra con 
desfasadores discretos llegando a un último sistema que 
combina ambos planteamientos.  


Si se compara este último esquema con los desfasadores 
individuales asociados a cada parche, el número de 
conmutadores se reduce. El mayor inconveniente del sistema 
de Butler es la cantidad de híbridos necesarios, así como la 
dependencia con la estructura de la antena, que  puede llevar 
a cruces entre líneas haciendo de ésta una solución más 
compleja. 
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Abstract—A compact array of monopoles with a slotted ground
plane is analyzed for being used in MIMO systems. Compact
arrays suffer usually from high coupling which degrades sig-
nificantly MIMO benefits. Through a matching network, main
drawbacks can be solved, although it tends to provide a low
bandwidth. The studied design is an array of monopoles with
a slot in the ground plane. The slot shape is optimized with a
Genetic Algorithm and an own electromagnetic software based on
MoM in order to fulfill main figures of merit within a significant
bandwidth.


I. INTRODUCCIÓN


La aparición de nuevas tecnologías y servicios de comuni-
caciones inalámbricas en los últimos tiempos ha propiciado
un aumento de las necesidades de capacidad y por tanto
también de ancho de banda. Los sistemas MIMO (Multiple-
Input Multiple-Output) han cobrado gran relevancia porque
permiten incrementar la tasa de transmisión sin requerimientos
adicionales de ancho de banda mediante el uso por ejemplo
de la diversidad espacial o de polarización. Las estructuras
radiantes de estos sistemas son generalmente eléctricamente
grandes porque constan de varios elementos. Luego el aumento
de capacidad conlleva un aumento de las dimensiones de
la antena. Las limitaciones en el tamaño de los terminales
portátiles y consecuentemente también en el de la antena han
restringido en parte el empleo de tecnología MIMO.


El diseño de antenas compactas aptas sistemas MIMO tiene
entonces gran interés. Las soluciones expuestas en la literatura
son fundamentalmente de dos tipos: estructuras con sólo un
elemento radiante multimodo y arrays compactos compuestos
por varios elementos. Las antenas con un elemento radiante
se sirven de los diferentes modos radiantes para establecer
diferentes canales asociados a cada uno de los modos. Por
ejemplo, en [1], se estudia una antena espiral de 4 brazos y 2
modos de trabajo; cada uno de los modos presenta diferente
diagrama de radiación y polarización. Las antenas basadas
en arrays compactos presentan en general un acoplamiento
elevado entre sus elementos. Esto influye en el diagrama de
radiación y empeora la correlación [2]. Asimismo varían las
impedancias de entrada y esto afecta a la adaptación [3].
Aunque estos defectos pueden solventarse con una red de
adaptación [4], [5], la implementación de ésta es compleja
y su ancho de banda reducido [6].


El empleo de ranuras en el plano de tierra permite controlar
el acoplamiento entre los elementos del array. En [7], se estu-
dia la influencia de las dimensiones de una ranura rectangular
y el plano de tierra en el acoplamiento entre los monopolos de
un array. [8] propone un array de 2 PIFAs separadas 0, 0147λ0
y con una ranura de longitud λ0/2. Se consigue así un S21 de
hasta -36,5 dB, aunque su ancho de banda es limitado.


En este artículo, se estudia un array compacto de 2 monopo-
los λ0/4 con un plano de tierra ranurado conformado para un
sistema MIMO 2 × 2. Las prestaciones del diseño propuesto
mejoran sensiblemente las obtenidas mediante el empleo de
una red de adaptación óptima en términos de ancho de banda.
La Sección II describe las figuras de mérito consideradas en
el proceso de diseño. En la Sección III, se presenta un diseño
basado en una de las soluciones de la literatura, consistente
en una red de adaptación. Finalmente, en la Sección IV, se
explica la metodología empleada en el diseño propuesto y se
muestran los resultados obtenidos con éste en cuanto a las
figuras de mérito y capacidad de canal.


II. FIGURAS DE MÉRITO EN ANTENAS MIMO
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Figura 1. Diagrama de bloques del transmisor en el que las fuentes se
conectan al array a través de una red de adaptación.


Se asume un canal sin línea de visión directa entre transmi-
sor y receptor y con densidad angular uniforme de la potencia.
En estas condiciones, el transmisor y el receptor se puede
modelar mediante los parámetros S [4]. Se considera por
ejemplo la antena transmisora tal como se indica en la Fig. 1.







La red de adaptación es un dispositivo de 4 puertas. Su
matriz SM puede expresarse1 con matrices bloque 2 × 2 [4]
como


SM =


(
S11 S12


S21 S22


)
, (1)


donde S11 es la matriz de parámetros S de las puertas
conectadas a la fuente y S22 la matriz de las puertas conectadas
al array. La unión en cascada de SM y STT se denota mediante
la matriz Γin [4] dada por


Γin =


(
r11 r12
r21 r22


)
= S11+S12(I−STTS22)−1STTS21. (2)


A. Coeficiente de correlación
Esta figura de mérito es la correlación entre las señales


radiadas o recibidas por la antena. Con las hipótesis del canal,
el módulo del coeficiente de correlación ρ puede calcularse
mediante los parámetros S como |ρ| ≈ √ρe, con ρe calculado
como [9]


ρe =
|r11r∗12 + r21r


∗
22|2


(1− |r11|2 − |r21|2)(1− |r22|2 − |r12|2)
. (3)


B. Eficiencia de adaptación
En la Fig. 1, se puede calcular la señal reflejada bT en


función de la señal incidente aT y la matriz de parámetros S
en las puertas de entrada Γin dada por (2) como


bT = ΓinaT . (4)


Si las pérdidas en el conductor se admiten despreciables, la
potencia instantánea Pinst entregada al array es [5]


Pinst = aHT aT − bHT bT = aHT (I − ΓHinΓin)aT . (5)


Con señales de valor medio nulo, la potencia media entregada
PT resulta [5]


PT = E{Pinst} = tr{RaT (I − ΓHinΓin)}, (6)


donde RaT = E{aTaHT } es la matriz de correlación de la
señal incidente. Se puede evaluar la eficiencia ηT de la antena
MIMO del transmisor a partir de (6) como [6]


ηT =
tr{RaT (I − ΓHinΓin)}


tr{RaT }
, (7)


que representa la relación entre la potencia entregada al array
y la proporcionada por las fuentes. Si aT1 y aT2 tienen la
misma potencia media, (7) se puede desarrollar como


ηT =
(2− |r11|2 − |r12|2 − |r21|2 − |r22|2)


tr{RaT }
−


2Re[E{aT1a
∗
T2}(r∗11r12 + r∗21r22)]


tr{RaT }
. (8)


Y si además se supone que aT1 y aT2 están incorreladas2


ηT = 1− γT =
(2− |r11|2 − |r12|2 − |r21|2 − |r22|2)


2
. (9)


1En los casos en que las fuentes se conectaran directamente al array, la
matriz SM es la matriz identidad.


2En el resto del artículo, para referirse a esta figura de mérito, se utilizará
la eficiencia de adaptación ηT o las pérdidas por desadaptación γT .


III. DISEÑO CON RED DE ADAPTACIÓN


La antena de referencia es un array de 2 monopolos planos
λ0/4 de anchura 0, 04λ0 y separados 0, 1λ0 con un plano
de tierra 0, 5λ0 × 0, 5λ0. Para el análisis electromagnético
del sistema radiante, se ha desarrollado un software propio
basado en MoM (Method of Moments) [10]. Se realiza una
mallado triangular de Delaunay [11], [12] de la superficie de
la estructura sobre el que se definen las funciones base tipo
RWG (Rao-Wilton-Glisson) [13] entre triángulos adyacentes.
Con el fin de reducir el tiempo de simulación, se utiliza un
esquema de integración numérica-analítica [14], [15] para el
cálculo de los elementos de la matriz de impedancias.
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Figura 2. Red de adaptación MC con líneas de transmisión.


La adaptación MC (Multiport Conjugate) [5] permite ob-
tener simultáneamente valores óptimos de correlación y efi-
ciencia [6] con el canal considerado. La Fig. 2 muestra una
implementación de una red de adaptación MC con líneas de
transmisión [16]. Esta red está formada por 7 líneas de trans-
misión y 4 stubs en circuito abierto. Si se asume que la red es
simétrica respecto al eje de la Fig. 2, la matriz de parámetros S
de esta red puede obtenerse analíticamente mediante el método
de descomposición en modo par e impar. Se puede así calcular
las longitudes de las líneas y sus impedancias características
para obtener correlación y eficiencia de adaptación óptimas en
f0 con el array de referencia.


Elemento Tipo Zo (Ω) l (λ0)
1, 2 Stubs en circuito abierto 50 0,373
3, 4 Líneas de transmisión 50 1,022


5 Línea de transmisión 111,6 0,483
6, 7 Líneas de transmisión 50 0,815
8, 9 Stubs en circuito abierto 50 1,520


10, 11 Líneas de transmisión 50 1,026


Cuadro I
VALORES DE LOS PARÁMETROS DE LAS LÍNEAS DE TRANSMISIÓN DE LA


RED DE ADAPTACIÓN MC.


La Fig. 3 muestra la correlación y la correlación del array
de referencia con y sin red de adaptación MC entre 0, 4f0 y
1, 6f0. El ancho de banda en pérdidas por desadaptación a -6
dB (γT≈0, 25) es del 13 %. La correlación tiene un ancho de
banda a -3 dB (|ρe| ≈ 0, 5) del 6 %.
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Figura 3. Correlación y pérdidas por desadaptación del array de referencia
con y sin red de adaptación MC.


IV. DISEÑO CON PLANO DE TIERRA RANURADO


La antena bajo estudio consiste en el array de referencia
descrito en la Sección III con una ranura conformada entre
los monopolos planos tal como se ilustra en la Fig. 5. Se
utiliza una retícula formada por casillas rectangulares. Las
dimensiones de una casilla de la retícula son 9


500λ0 de ancho
y 1


16λ0 de largo. Cada uno de estos rectángulos puede ser
metálico (1) o no (0). El conjunto de bits determina una
variable de diseño binaria.


Para determinar la posición óptima de los dipolos parásitos,
se ha utilizado un AG (Algoritmo Genético) con una población
de 200 individuos, método de selección por torneo, probabi-
lidad de cruce 0,5 y probabilidad de mutación 0,01 [17]. La
función de adaptación g a minimizar en el algoritmo considera
la correlación y la eficiencia de adaptación medias en una
banda en torno a f0 y se obtiene como


g = αρ
1


N


N∑
i=1


ρe(fi) + αη
1


N


N∑
i=1


[1− ηT (fi)], (10)


con ρe y ηT dados respectivamente por (3) y (9). Se evalúa el
valor de 1−ηT y ρe en N frecuencias en 0, 9f0 ≤ f ≤ 1, 1f0.
Los valores promediados están ponderados por los pesos αρ
y αη .


Durante la ejecución del AG, es preciso determinar si la
forma obtenida para la ranura puede construirse o no. Para que
esto sea posible, ha de poder realizarse a partir de una sola
lámina, sin que hayan elementos aislados en la retícula. Se
puede analizar la retícula desde la Teoría de grafos, de forma
que cada casilla corresponde a un nodo de un grafo no dirigido
con diferente grado de conectividad con los otros nodos del
grafo (las otras casillas). Un nodo de este grafo está conectado
con otro nodo cuando la casilla correspondiente tiene un lado
en común con la casilla del otro nodo. Para poder asegurar
que la forma pueda construirse, el grafo así definido ha de ser
fuertemente conexo3.


3Un grafo es fuertemente conexo si para cualquier par de nodos u y v del
mismo, existe un camino de u a v.
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Figura 4. Correlación y pérdidas por desadaptación del diseño optimizado.


La Fig. 4 muestra la eficiencia de adaptación y la correlación
con el diseño optimizado comparadas con las obtenidas con
la red MC. El ancho de banda de correlación a -3 dB es del
141 %, de 0,26f0 a 1,67f0. En pérdidas por desadaptación,
se obtiene un ancho de banda a -6 dB del 43 %, de 0,78f0 a
1,23f0.
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Figura 5. Vista en planta del plano de tierra optimizado.


Para evaluar la antena propuesta en términos de capacidad,
se considera un canal MIMO 2 × 2 con las características
descritas en la Sección II, desvanecimiento plano en frecuencia
y ruido aditivo Gaussiano. Se asume que la matriz de canal
H puede caracterizarse de acuerdo al modelo de Kronecker.
Si se elude la influencia del acoplamiento en las pérdidas por
desadaptación, H se calcula entonces como


H = R
1/2
T HwR


1/2
R , (11)


donde RT y RR son respectivamente la matrices de covarianza
en transmisión y recepción, que pueden estimarse a partir de
la correlación [18], y Hw,ij ∼ CN (0, 1).


Para tener en cuenta completamente los efectos del acopla-
miento mutuo en la eficiencia de adaptación, se ha utilizado un
modelo de canal complementario con el modelo de Kronecker
basado en los parámetros Z [19]. Otra opción es emplear un
modelo de canal basado en los parámetros S [4], [5]. La capa-
cidad del canal MIMO, obtenida a partir de la matriz de canal







Hmc (considera completamente los efectos del acoplamiento
mutuo) está dada por


Cmc = log2 det(I2 +
ρ


2
HmcH


H
mc) bps/Hz, (12)


donde ρ es la SNR (Signal-to-Noise Ratio).
En la simulación, se considera un canal con un ancho de


banda del 20 % y una SNR de 20 dB. El array propuesto
funciona como antena transmisora y como antena receptora
se emplea un array ideal de 2 elementos (perfectamente
adaptado y desacoplado). La Fig. 6 muestra la CDF (Capacity
Distribution Function) en la banda de trabajo de la antena
propuesta y la del array de referencia con la red de adaptación
MC. El array con plano de tierra ranurado proporciona una
capacidad 39 % mayor que la que se obtiene con la red MC.
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Figura 6. CDF del array propuesto y el de referencia con la red de adaptación
MC.


V. CONCLUSIONES


Los arrays compactos exhiben un acoplamiento elevado
entre sus elementos, lo que reduce las prestaciones de los
sistemas MIMO por el empeoramiento de la correlación y
también de la adaptación. Estas deficiencias pueden corregirse
mediante una red de adaptación MC pero su ancho de banda
es reducido. Se ha estudiado un array plano de monopolos
planos con una ranura conformada en el plano de tierra para
un sistema MIMO 2×2. El diseño propuesto tiene un ancho de
banda en correlación a -3 dB del 141 % y un ancho de banda
en pérdidas por desadaptación a -6 dB del 43 %. En términos
de tasa binaria, en un canal MIMO con un ancho de banda del
10 % y una SNR de 20 dB, la antena propuesta proporciona
una capacidad media 39 % superior que la obtenida con el
empleo de una red de adaptación MC.


Como próximo paso, se pretende evaluar sus prestaciones
en un canal MIMO real con los prototipos que se están
construyendo actualmente.
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Resumen—This paper introduces a color segmentation algo-
rithm adapted to human perception. The proposed method is
based on the Normalized Cut segmentation algorithm (Ncut)
proposed by Shi and Malik. The key contribution is the adaption
of Ncut to human color perception. The human visual system
(HVS) is emulated in the following senses: the use of a per-
ceptually uniform color space (CIE L*a*b*) and color distance
formulae correlated with the visually perceived color differences
(CIE94); the weighting matrix in a graph-cut-based segmentation
algorithm is derived according to a perceptual color difference;
the recursive bipartition is automatically stopped according
to a perceptual criterion; and finally a merging step based
on perceptual color differences is performed. An exhaustive
evaluation has been carried on, incorporating perceptual related
measures (S-CIELAB) and general metrics applied to Berkeley
segmentation database. Results show a good performance of the
proposed algorithm compared to the original Ncut algorithm.


I. INTRODUCCIÓN


La segmentación de imágenes es un proceso por el que
se agrupan pı́xeles que presentan una caracterı́stica similar
desde el punto de vista de la percepción visual humana.
Desafortunadamente, no es fácil crear algoritmos artificiales
cuyo funcionamiento sea comparable con el del Sistema
Visual Humano [1].


Las imágenes en color contienen mucha más información
que aquellas en escala de grises [2]. En reconocimiento de
patrones y aplicaciones de visión por computador, la infor-
mación de color, en muchos casos, mejora el análisis de la
imagen comparado con los resultados obtenidos en niveles de
gris. Por ello, en los últimos años se ha realizado una extensa
investigación en la segmentación de imágenes en color.


Existen muchas técnicas de segmentación de imágenes en
color ya que, debido a la complejidad de esta tarea, no hay
ninguna que produzca resultados satisfactorios para todo tipo
de imágenes. En 1997 Shi y Malik [3] propusieron una técnica
basada en la Teorı́a de grafos llamada Corte Normalizado
(Normalized Cut, Ncut) para segmentación de imágenes. Las
técnicas basadas en grafos realizan una agrupación basándose
en la información espacial y las caracterı́sticas de la imagen.
El objetivo es maximizar tanto la disimilitud entre grupos
diferentes como la similitud dentro de los grupos. La idea
es la formación de un grafo ponderado, donde cada vértice
corresponda con los pı́xeles de la imagen y el peso de
las ramas que conectan dos pı́xeles represente la similitud
entre ellos. Los pesos están generalmente relacionados con
caracterı́sticas de intensidad, color y textura. En la literatura
existen muchos ejemplos de ello [4],[5] sin embargo, los
espacios de color que emplean no son uniformes, desde el


punto de vista de la percepción, tales como RGB o HSV.
Tao [6] y Asghar [7] sı́ que utilizan los sistema de color
uniforme L∗u∗v∗ y L∗a∗b∗, respectivamente, pero en ambos
artı́culos la medida de similitud se calcula empleando la
distancia Euclı́dea. En 1976, la Comisión Internacional de
Iluminación (CIE) estandarizó los espacios uniformes de color
L∗u∗v∗ y L∗a∗b∗, entendiendo como uniforme que distancias
Euclı́deas dentro de estos espacios están correlacionadas con
diferencias de color percibidas. Sin embargo, se demostró que
esta uniformidad no era tal, lo que llevó a desarrollar nuevas
fórmulas de diferencia color. En este sentido, en 1994 CIE
propuso la fórmula no euclidiana CIE94 [8], también definida
en el espacio CIE L∗a∗b∗.


En la literatura existen muchas variantes del algoritmo de
Corte Normalizado [9],[10], pero ninguna de ellas emplea
medidas correlacionadas con la percepción del Sistema Visual
Humano. En este artı́culo, se propone un nuevo método donde
el algoritmo de Ncut se aplica en el espacio CIE L∗a∗b∗


empleando la fórmula de diferencia de color perceptiva antes
mencionada, CIE94. Además, se incluye un preprocesamiento
y un paso de fusión posterior. Una extensa evaluación en la
que se emplean distintas medidas y dos bases de datos de
imágenes (una del instituto Weizman y otra la conocida base
de datos de Berkeley) demuestran su superioridad frente al
algoritmo de Corte Normalizado tradicional.


II. REVISIÓN DEL ALGORITMO DE CORTE NORMALIZADO


El algoritmo de Corte Normalizado formula la seg-
mentación como un problema de división de grafos en el que
se busca maximizar tanto la disimilitud entre grupos diferentes
como la similitud dentro de los grupos.


Una imagen puede ser representada por un grafo ponderado
G = (V,E), donde V es un conjunto de nodos, uno por cada
pı́xel, y E es un conjunto de ramas con pesos que representan
la similitud entre los nodos que conectan. Un grafo G puede
ser dividido en dos conjuntos disjuntos, A, B, donde A∩B =
�, A∪B = G. El grado de disimilitud entre estos dos grupos
puede ser calculado como:


Cut(A,B) =
∑


u∈A,v∈B


w(u, v) (1)


donde w(u, v) es el peso de la rama que conecta los nodos u y
v. La bipartición óptima es aquella que minimiza este valor de
corte. Encontrar el corte mı́nimo es un problema ampliamente
estudiado y existen algoritmos que lo resuelven. Sin embargo,
el criterio de corte mı́nimo favorece cortes pequeños de nodos







aislados en el grafo, y da una mala bipartición en algunos
casos, sobretodo desde el punto de vista de la percepción. Shi
y Malik [3] propusieron una nueva medida que evitaba este
problema, denominada Corte Normalizado (Ncut):


Ncut(A,B) =
cut(A,B)
assoc(A, V )


+
cut(A,B)
assoc(B, V )


(2)


donde assoc(A, V ) = Σu∈A,t∈V w(u, t) indica la relación que
existe entre los nodos de A y todos los nodos del grafo (V).
El término assoc(B, V ) se define de igual manera.


Una ventaja clave en el uso del corte normalizado es que
puede ser calculada eficientemente una buena aproximación
de la partición óptima. Shi y Malik [3] demostraron que la
partición óptima podrı́a encontrarse calculando:


y = argminNcut = argminy
yT (D −W )y


yTDy
(3)


donde y es un vector binario indicador de la bipartición a
la que pertenece cada pı́xel. N es el número de pı́xeles. W
es la matriz de afinidad o similitud, compuesta por los pesos
entre nodos, es decir, w(u, v) es la medida de similitud entre
los nodos u y v del grafo. D es una matriz diagonal tal que
d(u) =


∑
v w(u, v), que define la similitud del nodo u con


todos los otros nodos.
El vector y solamente podrá tener dos valores discretos. Sin


embargo, si se relaja esta condición y se permite que y sea un
vector de números reales, el cociente de la ecuación (3) puede
ser minimizado resolviendo el siguiente sistema generalizado:


(D −W )y = λDy (4)


Mediante un cambio de variable y propiedades del cociente
de Rayleigh se demuestra que la solución es el autovec-
tor correspondiente al segundo menor autovalor del sistema
generalizado.


La calidad de la segmentación depende fundamentalmente
de los pesos (w(u, v)) de la matriz de afinidad. Shi y Malik
los definen como el producto de un término que contenga in-
formación de similitud y otro con información de proximidad
(espacial):


w(u, v)=exp


(
−‖F (u)−F (v)‖2


2


σ2
I


)
exp


(
−‖X(u)−X(v)‖2


2


σ2
x


)
,‖X(u)−X(v)‖2 < r


0,


(5)


donde X(u) es la localización espacial del nodo u, es decir,
la coordenadas en la imagen original I, y F (u) es el vector de
caracterı́sticas basado en intensidad, color o textura del nodo.
‖ • ‖2 es el operador norma. σI y σx son factores escalares
positivos que son elegidos cuidadosamente. El parámetro r
determina el vecindario alrededor del pı́xel donde se calcula
la similitud entre pı́xeles.


III. MÉTODO PROPUESTO


A. Preprocesamiento


El preprocesamiento realizado consiste en la transformación
del sistema de representación RGB al espacio de color CIE


L*a*b*, y un posterior filtrado de difusión anisotrópica [11]
aplicado a imágenes en color [12], en el que se realiza un
suavizado dentro de las regiones sin emborronar los bordes.
A priori, parece que no es obvio pensar que la difusión
sea una herramienta razonable para modelar el fenómeno
de la percepción humana. Sin embargo, procesos de tipo
difusivo se han utilizado para modelar cualitativamente y
cuantitativamente la percepción visual humana [13].


B. Matriz de similitud


Después del preprocesamiento, se construye la matriz de
similitud propuesta, W , empleando la ecuación (6).


w(u, v) =


exp
(
−[∆E94(F (u),F (v))]2


σ2
I


)
si‖X(u)−X(v)‖2 < r


0
(6)


donde F (u) = [L∗(u), a∗(u), b∗(u)], σI y r serán definidos
más adelante. Las tres coordenadas L∗, a∗ y b∗ representan la
luminosidad del color, la posición entre rojo/magenta y verde
y la posición entre amarillo y azul, respectivamente. Este espa-
cio se puede representar también en coordenadas cilı́ndricas,
mediante la luminosidad L∗, la croma Cab


∗ =
√
a∗2 + b∗2


y el tono hab = arctan
(


b∗2


a∗2


)
. ∆E94 es la ecuación de


diferencia de color CIE94 propuesta por CIE para corregir las
no uniformidades encontradas en el espacio L∗, a∗, b∗, queda
definida como:


∆E94
∗ =


√(
∆L∗


kLSL


)2


+
(


∆C∗ab


kCSC


)2


+
(


∆H∗ab


kHSH


)2


(7)


donde ∆L∗, ∆C∗ab, ∆H∗ab son las diferencias de luminosidad,
croma y tono del par de nodos (u y v), respectivamente, SL =
1, SC = 1 + 0,045C∗ab , SH = 1 + 0,015C∗ab, y los factores
kL, kC y kH se incluyen para adaptar la percepción de color
en diferentes condiciones. Esta fórmula permite conseguir un
número representativo de la diferencia de color percibida entre
dos estı́mulos.


Además de esta matriz, se construye, la matriz diagonal
N×N, D, cuya diagonal son las conexiones totales (d(u)) del
nodo u a todos los otros nodos d(u) =


∑
v w(u, v).


σI es un factor positivo y r define el radio de la región
donde se mide la similitud. Ambos parámetros son fijados de
forma experimental para cada imagen por Shi y Malik [3]
y otros autores [14]. En cambio, en el método propuesto se
calculan automáticamente:


r = 10 % (minimo(R,C)) (8)


donde R y C son el número de filas y de columnas de la
imagen, respectivamente. σI se determina de tal forma que
el valor de los pesos sean aproximadamente cero cuando la
diferencia de color medida entre los pı́xeles sea mayor que
un umbral.


exp


(
−[Umbral]2


σ2
I


)
' 0 (9)


El umbral varı́a dependiendo de si en la imagen se dan
muchos colores diferentes o por el contrario permanencen los







colores más bien constantes. El proceso para calcularlo es el
siguiente:
• Se establece un vecindario, definido por r, alrededor de


cada pı́xel (i,j).
• Se calculan las distancias CIE94, entre el pı́xel (i,j) en


cuestión, y todos los pı́xeles que pertenecen al vecindario
definido anteriormente.


• Se calcula la varianza σp(i, j) de las distancias obtenidas
por cada vecindario. Por tanto, tendremos tantas varian-
zas como pı́xeles.


• Se elige el umbral como dos veces la media de todas
las varianzas calculadas en el paso anterior Umbral =
2


RC Σi=1
RΣj=1


Cσp(i, j).


C. Sistema de autovalores


La solución que minimiza el cociente (3) es el autovec-
tor correspondiente al segundo menor autovalor del sistema
generalizado (4). El autovector y se emplea para dividir el
grafo en dos partes. En el caso ideal, el autovector deberı́a
tomar solo dos valores discretos. Sin embargo, y se ha relajado
para tomar valores reales, por tanto, es necesario elegir un
punto de división. En el método propuesto elegimos aquel
punto que minimiza el valor Ncut(A,B).


D. División iterativa


La división del grafo en dos regiones se repite iterativa-
mente. Esta iteración termina cuando se cumple una condición
de parada. En el artı́culo de Shi y Malik [3], esta iteración
se detiene cuando el valor de Ncut supera un umbral fijado
experimentalemente. En [4] la bipartición para cuando el
número de nodos en la partición es más pequeño que un
umbral, también fijado experimentalmente. Sin embargo, estos
umbrales, que son fijados diferentes para cada imagen, no
tienen en cuenta las diferencias percibidas por el Sistema
Visual Humano. En este proyecto proponemos una nueva
condición de parada. Una región segmentada se vuelve a
dividir si la media de las distancias CIE94 entre los pı́xeles
pertenecientes a esta región y la media del color de la región
(centroide), en el espacio CIE L∗a∗b∗, superan el umbral de
aceptabilidad del Sistema Visual Humano [15] ( τacc = 3,9,
en unidades ∆E94).


E. Fusión de regiones


A pesar de que los resultados al finalizar el paso anterior
son generalmente buenos, algunas veces se produce una so-
bresegmentación. Se propone unir aquellos pares de regiones
cuya diferencia de color es inferior al umbral de aceptabilidad
(τacc), creando una nueva región.


IV. EVALUACIÓN


A. SCIELAB


S-CIELAB es un método construido por Zhang y Wandell
[16] para determinar las diferencias de color percibidas entre
dos imágenes digitales. El método lleva a cabo un preproce-
samiento mediante un filtrado espacial realizado en el espacio
de colores oponentes. Estos filtros aproximan las funciones de
sensibilidad al contraste (CSFs) del Sistema Visual Humano.


En este artı́culo, empleamos S-CIELAB para medir el error
entre una imagen de prueba y su versión segmentada. Para
poder realizar una comparación, S-CIELAB se calcula tanto


para el método propuesto como para el algoritmo de Ncut
original en el espacio RGB. Las componentes principales de
esta medida son la transformación del espacio de color a
una representación de colores oponentes y el paso de filtrado
espacial antes de calcular la distancia euclı́dea. En nuestro
caso, esta distancia se reemplaza por la distancia CIE94
(∆E94).


El método propuesto se ha aplicado a un conjunto de
100 imágenes con escenas naturales pertenecientes a la base
de datos del Weizmann Institute of Science. Se realiza una
comparación del algoritmo propuesto con el Ncut tradicional
calculado en RGB y empleando distancia Euclı́dea. En la
figura 1 se puede ver un ejemplo de ambas segmentaciones,
y en la tabla I, se muestran los valores S-CIELAB obtenidos.
Podemos observar que el método propuesto obtiene una menor
puntuación, dato que refleja una mejor segmentación en el
sentido de la percepción, ya que indica que existe una menor
diferencia de color entre la imagen segmentada y la original.
Además del valor S-CIELAB se muestra el número medio
de regiones en las que se divide una imagen. Es importante
destacar que el valor de SCIELAB mejora cuanto mayor sea
el número de regiones en una imagen. Se puede observar,
por tanto, que a pesar de que el algoritmo propuesto divide
una imagen en una media de 11 regiones, frente a las 15 del
algoritmo Ncut tradicional, el valor S-CIELAB sigue siendo
menor, lo que implica una menor diferencia de color percibida
entre la imagen segmentada y la original.


Método propuesto 2 Ncut tradicional
S-CIELAB 5227 8396
N regiones 11 15


Tabla I. Valores S-CIELAB y número medio de regiones en las que se
divide una imagen.


(a) (b) (c)


Fig. 1. (a) Imagen test. (b) Ncut tradicional en RGB y distancia euclı́dea.
(c) Método propuesto. Cada región detectada se representa con la media en
RGB de los pı́xeles que la componen.


B. Base de datos Berkeley
En esta sección, se evalúa el algoritmo propuesto


empleando la base de datos de segmentación de Berkeley
(BSDS). Esta base de datos consta de imágenes naturales, seg-
mantadas manualmente por un número diferente de sujetos. El
ground truth (segmentaciones de referencia) de esta colección
de imágenes muestra la gran diversidad de la segmentación
humana.


Para evaluar la calidad de la segmentación se usan cuatro
medidas diferentes de calidad: el ı́ndice Probabilı́stico de Rand
(PRI) [17], la Variación de Información (VI) [18], el Error de
Coherencia Global (GCE) [19] y el Error de Desplazamiento
de Fronteras (BDE) [20].


Estas cuatro medidas se pueden calcular mediante una
implementación pública del departamento de ingenierı́a
Eléctrica y Ciencias de la universidad de Berkeley [21].







El método propuesto se ha aplicado a 100 imágenes natu-
rales. En la tabla II se muestra los resultados obtenidos con
el método propuesto comparándolos con los obtenidos en el
algoritmo Ncut tradicional. Los mejores resultados obtendrán
un valor de PRI alto y valores bajos de VI, GCE y BDE. Por
tanto, se puede comprobar que nuestro algoritmo mejora al
Ncut tradicional en tres de las cuatro medidas existentes.


PRI VI GCE BDE
MÉTODO PROPUESTO 0.7429 2.1556 0.2373 14.23


NCUTS 0.7242 2.9061 0.2232 17.51


Tabla II. Comparación del método propuesto con el NCut tradicional


En la figura 2, se muestran algunos ejemplos de las
imágenes segmentadas con el método propuesto. En la
primera fila se presenta la imagen que se desea segmentar,
en la segunda fila una segmentación manual y en la tercera,
la imagen segmentada con el método propuesto.


(a) (b)


(c) (d)


(e) (f)


Fig. 2. (a),(b) Imágenes originales. (c),(d) Segmentaciones
manuales. (e),(f) Método propuesto. Cada región detectada se representa con
la media en RGB de los pı́xeles que la componen.


V. CONCLUSIONES


Se ha propuesto un algoritmo perceptivo de segmentación
de imágenes en color. Este algoritmo se basa en el algoritmo
de Corte Normalizado propuesto por Shi y Malik [3]. Sin
embargo, el algoritmo propuesto se ha definido para estar
adaptado a la percepción humana del color. Con este objetivo,
distintos estudios de la Ciencia del Color se han aplicado
en este algoritmo. Para demostrar su buen funcionamiento
y su adaptación a la percepción humana, se han realizado
dos experimientos. En el primero, se ha aplicado una medida
de diferencias de color perceptivas entre dos imágenes para
comparar una imagen original y su versión segmentada.
Los resultados evidencian que el algoritmo propuesto pro-
porciona unos resultados más aceptables para el observador
humano que el algoritmo de Corte Normalizado tradicional
en el espacio RGB. En el segundo experimento, se emplean


cuatro medidas de calidad de segmentación, que comparan
la segmentación del algoritmo con segmentaciones manuales.
La comparación de estas medidas obtenidas con el algoritmo
propuesto y las obtenidas con el algoritmo Ncut [3] muestran
la mejora del método cuando se aplican a 100 imágenes de
la base de datos de Berkeley.
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Resumen- In this work, a printed dipole antenna loaded with 
open complementary split ring resonators (OCSRRs) is 
proposed. The integration of these particles inside the dipole 
structure provides a dual-band performance. Furthermore, a 
dipolar-like radiation pattern is obtained at both working 
frequency bands. A prototype has been designed for operation 
in the L1-GPS frequency (1.575 GHz) and the WiFi band of 2.4-
2.48 GHz. The prototype has been fabricated and measured, 
achieving good results. The obtained results show the suitability 
of the proposed design for dual-band wireless terminals.  


I. INTRODUCCIÓN 
Durante los últimos años la demanda de antenas que 


funcionen en varias bandas de frecuencia ha aumentado 
considerablemente. La principal razón consiste en que 
empleando un único elemento radiante se pueden cubrir las 
necesidades de los terminales de usuario actuales que 
funcionan para diferentes servicios inalámbricos. Además, de 
esta forma se consiguen unas dimensiones reducidas, 
haciendo los terminales más atractivos para los 
consumidores. Una posible solución como elemento radiante 
para terminales de usuario tales como ordenadores portátiles 
o agendas electrónicas es el empleo de dipolos impresos de 
doble banda. 


Recientemente, se han propuesto varios paradigmas 
basados en el empleo de metamateriales para el diseño de 
antenas compactas de doble banda. Entre estas propuestas 
podemos mencionar algunas como las antenas basadas en 
líneas de transmisión artificiales o antenas inspiradas en 
metamateriales [1-3]. Dentro de estas propuestas también 
encontramos las denominadas antenas impresas cargadas con 
metamateriales [4-6]. La idea fundamental de este tipo de 
diseños consiste en cargar una antena impresa convencional 
(parche, dipolo impreso, etc.) con un conjunto de partículas 
resonantes. Por ejemplo, en [4] se demuestra que es posible 
obtener una antena impresa de doble banda acoplando un 
conjunto de resonadores de anillo abierto (SRRs, del inglés 
split ring resonators) a un dipolo impreso. De esta forma, se 
consigue una antena compacta de doble banda y con los 
beneficios de la tecnología impresa (bajo coste, antenas 
compactas y de bajo perfil, bajo peso, simplicidad para 
integrarlas con circuitería y como elementos en agrupaciones 
de antenas). Sin embargo, con el diseño presentado en [4] la 
banda de funcionamiento asociada a las partículas SRRs era 
muy estrecha. Como una primera solución, se propuso el 


empleo de partículas con distinta frecuencia de resonancia, 
pero aún así se consiguieron anchos de banda inferiores al 
5% [5]. Este valor de ancho de banda resulta insuficiente 
para la mayoría de las aplicaciones inalámbricas de la 
actualidad. 


El empleo de nuevas partículas como los OCSRRs (del 
inglés, open complementary split ring resonators) permite el 
desarrollo de aplicaciones de banda ancha, como ya se ha 
demostrado en la realización de filtros [7]. En este trabajo, se 
propone el empleo de OCSRRs para cargar un dipolo 
impreso. De esta forma, nos beneficiamos de la topología y 
las reducidas dimensiones eléctricas de los OCSRRs para 
integrarlos dentro de cada mitad del dipolo impreso. El 
resultado es una antena impresa con dos bandas de 
funcionamiento superiores al 5% sin aumentar las 
dimensiones del dipolo. Además, se consigue el diagrama de 
radiación típico dipolar en ambas bandas. Las simulaciones y 
resultados experimentales presentados en esta comunicación 
muestran el correcto funcionamiento de la antena propuesta. 


El esquema de la comunicación es el siguiente: en la 
Sección II se presenta la topología de la antena y se explica 
su comportamiento dual mediante el estudio de la 
impedancia de entrada de la antena. Además, se propone un 
diseño que funciona simultáneamente en la frecuencia L1 de 
GPS (1.575 GHz) y en la banda de 2.4 a 2.48 GHz de WiFi.  
En la Sección III se presentan las simulaciones y resultados 
experimentales, que verifican este comportamiento. 
Finalmente, las conclusiones de este trabajo se presentan en 
la Sección IV.  


II. ANTENA PROPUESTA 


A.  Diseño 
Los OCSRRs se obtienen abriendo los resonadores en 


anillo abierto complementarios (CSRRs, del inglés 
complementary split ring resonators). Por lo tanto, se pueden 
considerar como las partículas complementarias a los OSRRs 
(del inglés, open split ring resonators) [7]. Es importante 
resaltar que la frecuencia de resonancia de un OCSRR es 
aproximadamente la mitad de la frecuencia de resonancia del 
CSRR con las mismas dimensiones y empleando el mismo 
sustrato. De esta forma, los OCSRRs son partículas 
eléctricamente muy pequeñas. En este trabajo, hemos 
empleado una geometría cuadrada para implementar los 
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OCSRR, tal y como se muestra en la Fig. 1. Así, los 
parámetros de diseño del OCSRR son la longitud externa 
(lext), la anchura de los gaps (c) y la metalización existente 
entre los gaps (d).  


 
Fig. 1. Topología de una partícula OCSRR cuadrada. 


El esquema de la antena propuesta se muestra en la Fig. 
2. Dicha antena está basada en un dipolo antipodal impreso. 
En esta topología, cada mitad del dipolo se imprime sobre 
una de cara distinta de un sustrato dieléctrico de espesor h. 
Los parámetros de cada mitad del dipolo son la longitud L y 
la anchura W. Se ha escogido esta topología porque evita la 
necesidad de utilizar un balun para alimentar el dipolo. Esto 
es posible porque se alimenta el dipolo mediante una línea de 
transmisión formada por dos líneas impresas paralelas. De 
esta forma, es posible soldar un conector SMA al final de 
dicha línea de alimentación. Los parámetros de la línea de 
alimentación son la longitud Lf y la anchura Wf.  Para 
completar la geometría propuesta, se conecta un OCSRR en 
serie en cada mitad del dipolo a una distancia dOCSRR del 
centro. Así, es posible integrar las partículas dentro de la 
estructura de la antena gracias a sus reducidas dimensiones 
eléctricas y la posición de sus puertos. 


 
Fig. 2. Esquema de la antena propuesta.  


Las dimensiones de la antena propuesta se han 
optimizado para realizar un diseño que funciona 
simultáneamente a la frecuencia L1 de GPS (1.575 GHz) y 
en la banda WiFi de 2.4 a 2.48 GHz. Las dimensiones finales 
del diseño son L = 22.00 mm, W = 2.50 mm, Lf = 25.00 mm, 
Wf = 1.15 mm, dOCSRR = 17.00 mm, lext = 4.00 mm y c = d = 
0.30 mm. El sustrato empleado es Rogers 3010 con εr = 10.2 
y h = 1.27 mm. Se ha fabricado un prototipo de la antena 
propuesta mediante microfresado. Asimismo, también se ha 
fabricado un prototipo del dipolo impreso convencional sin 


partículas OCSRR para compararlo con el diseño propuesto. 
La Fig. 3 muestra una fotografía de los dos prototipos 
fabricados. 


 
Fig. 3. Fotografía de los prototipos fabricados: dipolo impreso convencional 


(parte superior) y dipolo impreso de doble banda (parte inferior). 


B.  Principio de funcionamiento 
El efecto de las partículas OCSRR se ha estudiado desde 


el punto de vista de la impedancia de entrada de la antena. 
Para ello, se ha calculado la impedancia de entrada del dipolo 
propuesto y el dipolo convencional mediante el software 
comercial CST Microwave Studio ®. Los resultados 
obtenidos se muestran en la Fig. 4. 


 
Fig. 4. Impedancia de entrada de la antena propuesta y el dipolo 


convencional. 


En el caso de la antena convencional, hay una única 
resonancia serie dentro de la banda de interés. Esta 
resonancia se encuentra en 2.2 GHz aproximadamente y 
corresponde con el modo fundamental del dipolo. Además, 
en las proximidades de dicha frecuencia, la parte real de la 
impedancia de entrada está cercana a 50 Ω, obteniendo buena 
adaptación con respecto a dicha impedancia como se observa 
en la Fig. 5. En cambio, en la antena propuesta podemos ver 
que el empleo de los OCSRRs introduce una resonancia 
paralelo en la impedancia de entrada de la antena. Como se 
demuestra en [7], los OCSRRs se pueden modelar como un 
resonador LC paralelo, lo que explica el comportamiento de 
esta resonancia adicional. Además, la frecuencia de 
resonancia teórica de los OCSRRs (1.75 GHz) coincide con 
la resonancia en paralelo adicional de la antena propuesta, lo 
que refuerza este razonamiento. La presencia de esta 
resonancia paralelo tiene un doble efecto en la impedancia de 







  


 


entrada de la antena propuesta. Por un lado, la resonancia del 
modo dipolar se desplaza ligeramente hacia frecuencias 
superiores, encontrándose en este caso en torno a 2.45 GHz. 
El segundo efecto es la aparición de una resonancia serie 
adicional por debajo de la resonancia paralelo introducida 
por los OCSRRs. Esta resonancia serie adicional se encuentra 
en 1.6 GHz. Se puede observar que la parte real de la 
impedancia de entrada de la antena propuesta se aproxima a 
50 Ω cerca de dicha frecuencia. De esta forma, se obtiene 
una banda de funcionamiento adicional con buena 
adaptación, tal y como se observa en la Fig. 5. Además, esta 
banda adicional se encuentra por debajo de la frecuencia 
fundamental de la antena dipolo convencional, con lo que se 
obtiene cierto grado de miniaturización. 


III. SIMULACIONES Y RESULTADOS EXPERIMENTALES 
La Fig. 5 muestra el coeficiente de reflexión simulado 


(obtenido con CST Microwave Studio ®) y medido para la 
antena propuesta. Se puede observar una gran similitud entre 
los resultados numéricos y los experimentales. Además, 
también se muestra el coeficiente de reflexión medido del 
dipolo convencional para compararlo con el de la antena 
propuesta. La antena convencional presenta una única banda 
de funcionamiento centrada en 2.1 GHz dentro del ancho de 
banda de interés, tal y como se esperaba. En cambio, la 
antena propuesta tiene dos bandas de funcionamiento. Si 
consideramos un coeficiente de reflexión por debajo de -10 
dB para medir el ancho de banda de la antena, la primera 
banda de funcionamiento del dipolo propuesto tiene un 5% 
de ancho de banda y está centrada en 1.56 GHz. La segunda 
banda está centrada en 2.46 GHz y tiene un 9% de ancho de 
banda, empleando el mismo criterio. Es importante resaltar 
que estos resultados resultan una mejora considerable 
respecto a otros trabajos en los que una de las bandas siempre 
presentaba anchos de banda muy estrechos (inferiores al 5%) 
[4-5]. Además, el diseño fabricado cubre el ancho de banda 
de las dos aplicaciones propuestas (GPS y WiFi). 


 
Fig. 5. Coeficiente de reflexión simulado y medido del dipolo propuesto y 


coeficiente de reflexión medido del dipolo convencional. 


Se ha estimado la ganancia de la antena propuesta en una 
celda TEM a partir de la medida de la potencia recibida por 
la antena y la medida del campo eléctrico mediante una 
sonda [8]. La ganancia medida de la antena propuesta es 0.85 
dB a la frecuencia de GPS (1.575 GHz) y 2 dB en la banda 
de WiFi (2.45 GHz). Estos resultados experimentales se 
encuentran bastante próximos a los resultados obtenidos 
mediante simulación: 0.9 dB en la primera banda y 2.2 dB en 
la segunda. 


 
(a) 


 
(b) 


 
(c) 


 
(d) 


Fig. 6. Diagramas de radiación simulado para la antena propuesta (línea 
contínua: componente copolar y línea discontinua: componente contrapolar). 
(a) Plano xz a 1.575 GHz. (b) Plano yz a 1.575 GHz. (c) Plano xz a 2.45 GHz. 


(d) Plano yz a 2.45 GHz. 







  


 


En la Fig. 6 se muestran los diagramas de radiación 
simulados para las dos bandas de funcionamiento. Se observa 
que se obtiene un diagrama de radiación dipolar en ambas 
bandas. Se consigue la típica figura de ocho en el plano xz y 
un diagrama omnidireccional en el plano yz para las dos 
frecuencias (1.575 y 2.45 GHz). La única diferencia entre las 
dos bandas es el nivel de la componente contrapolar que se 
encuentra en torno a -10 dB en la primera banda, mientras 
que está alrededor de -20 dB en la segunda. 


IV. CONCLUSIONES 
En esta comunicación se ha presentado una antena de tipo 


dipolo impreso cargada con OCSRRs. Se ha demostrado que 
al integrar dichas partículas dentro del dipolo se consiguen 
dos bandas de funcionamiento con un ancho de banda 
superior al 5%. Además, se obtiene un diagrama de radiación 
dipolar en ambas bandas. Se ha fabricado y medido un 
prototipo para comprobar su correcto funcionamiento. El 
diseño propuesto se ha optimizado para funcionar a la 
frecuencia L1 de GPS (1.575 GHz) y en la banda WiFi de 
2.4-2.48 GHz. Se ha medido un buen valor de adaptación 
(considerando -10 dB en el coeficiente de reflexión). 
Además, se han obtenido unos valores de ganancia 
razonables en ambas bandas (0.85 dB y 2 dB). Es importante 
destacar la reducida longitud eléctrica del dipolo (λ0/4.22 a 
1.575 GHz y λ0/2.71 a 2.45 GHz). Estos resultados sugieren 
que la antena propuesta se puede utilizar como elemento 
radiante de los terminales de usuario inalámbricos de doble 
banda.  
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Abstract—This paper presents a simulation-based study to
assess the performance of a biologically-inspired Turbo decoder
in a Direct Sequence (DS) CDMA channel-encoded system. In
such scenarios, the Multi User Detection (MUD) approach based
on the Maximum Likelihood (ML) criterium seeks the best
solution by performing an exhaustive search over the entire set of
possible sent sequences, which entails a computational complexity
exponentially increasing with the number of users. The present
contribution aims at reducing the computational load required by
these ML detectors by adopting a soft-output Genetic Algorithm
to the detection process, and by making such genetic detector
iteratively exchange soft information with the corresponding
channel decoder. On this purpose, three different schemes are
presented: 1) sequential detection and user-wise decoding based
on hard decided likelihoods; 2) sequential detection and decoding
with soft decision at both steps; and 3) iterative (Turbo) detection
and decoding using soft information. Simulation results show that
the proposed Turbo decoder permit to attain near-ML (single
user bound) performance at a reduced processing load. This
preliminary work pave the way for future research on extending
this bioinspired Turbo processing approach to more involved
setups, e.g. multiuser multihop networks.


I. INTRODUCCIÓN


En un sistema de acceso múltiple por división de código
en secuencia directa (DS-CDMA, Direct Sequence - Code
Division Multiple Access), la presencia de la interferencia de
acceso múltiple (MAI, Multiple Access Interference) es debida
a las propiedades de correlación cruzada entre los códigos
asociados a los diferentes usuarios. La presencia del MAI
limita el número de usuarios que, simultáneamente, pueden
establecer una comunicación fiable. El empleo de técnicas de
detección multiusuario (MUD, Multi User Detection) permite
mitigar el efecto del MAI, para ası́ mejorar el rendimiento del
sistema. Dicha mejora se produce a espensas de un incremento
considerable en la complejidad del detector. Ası́, el detector
óptimo ML (Maximum Likelihood) [1] supone la resolución
de un problema NP-hard cuya complejidad aumenta exponen-
cialmente con el número de usuarios, hecho que lo convierte
en no factible en un uso práctico debido a la exigencia en el
tiempo de respuesta de los dispositivos.


Sin renunciar a la considerable mejora en la calidad de
los resultados que proporcionan los detectores MUD, pero
tratando de reducir su complejidad computacional, surge una
lı́nea de investigación en los últimos años en base al diseño


de alternativas subóptimas de menor complejidad. Entre estas
técnicas subóptimas y, sabiendo que el detector ML trata
de resolver un problema NP-hard, se introducen las técnicas
heurı́sticas como detectores MUD subóptimos [2]–[4]. Uno de
los métodos heurı́sticos más extendidos debido a su sencilla
implementación y a la buena calidad de los resultados que
proporciona es el algoritmo genético (GA, Genetic Algorithm),
inspirado en el proceso natural de la evolución biológica [5].
Se han presentado numerosos trabajos que emplean GAs como
detectores MUD DS-CDMA [2], [4], sin embargo el empleo
conjunto de las citadas técnicas con códigos correctores de
errores (FEC, Forward Error Correction), en la mayorı́a de los
casos sólo se plantea como una decodificación secuencial de
ambas etapas.


En un sistema secuencial MUD-CDMA-FEC, el transmisor
puede verse como un sistema de codificación concatenada en
serie, donde el código externo lo constituyen el banco de
codificadores FEC empleados por los usuarios, y el código
interno queda representado por el DS-CDMA. Esta caracter-
ización y, en analogı́a con la decodificación de los Turbo
códigos serie [6], permite pensar en el empleo del principio
de procesamiento Turbo [7] en el diseño del receptor MUD-
CDMA-FEC. El receptor Turbo se compone en esencia de dos
etapas SISO (soft-input soft-output): un detector MUD y un
banco de decodificadores FEC, que intercambian información
soft de manera iterativa, de modo que la parte extrı́nseca de la
salida de una etapa pasa a la otra para ser usada como entrada
a priori y viceversa.


En este artı́culo se propone una versión SISO del detector
MUD basado en el GA diseñado a partir de [4], para su
empleo en el receptor Turbo MUD-CDMA-FEC. La presente
contribución presenta un estudio comparativo, basado en simu-
laciones de Montecarlo, de las diferentes formas de concebir el
proceso de detección en un sistema DS-CDMA-FEC. En estos
resultados preliminares se muestra que con el método Turbo
propuesto es posible llegar, en un sistema CDMA completo,
a los resultados del lı́mite mı́nimo del usuario simple.


II. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA


En el escenario de esta contribución se considera el enlace
ascendente sı́ncrono de un sistema en el que cada usuario
modulado BPSK es codificado, con tasa R, y modulado en







DS-CDMA para proporcionar el acceso al medio al conjunto
de N usuarios {Si}Ni=1 recibidos conjuntamente en un mismo
destino. En una representación temporal discreta, en un in-
stante de tiempo el bit de información del usuario n-ésimo
(n = 1, . . . , N ), modulado en BPSK es codificado con tasa
R, dk,n ∈ {-1,+1} con k = 1, . . . , 1/R. Posteriormente la
información codificada de cada usuario se multiplica por su
código de ensanchamiento asociado, de longitud L, al que de-
notaremos por cn , (cn,1, . . . , cn,L), donde cn,l ∈ {-1,+1},
con n = 1, . . . , N y l = 1, . . . , L. Asumiendo un canal de
ruido blanco gausiano y sincronismo en recepción, la señal
recibida se puede expresar en notación matricial y = Cd+n,
donde yk , (yk,1, . . . , yk,L) está dada por


yk,l =
N∑


n=1


L∑
l=1


cn,ldk,n + nk,l, (1)


siendo nk,l la contribución del ruido aditivo blanco gaussiano
de media cero y densidad espectral de potencia N0 = 2σ2.


Respecto al detector óptimo MUD-ML [1] realiza una
búsqueda exhaustiva de las secuencias de bits codificados
del conjunto de los usuarios (sobre el conjunto de las 2N


posibles secuencias por bit codificado). La solución es aque-
lla secuencia d̃k que maximiza la probabilidad condicional
Pr(dk,1, . . . , dk,N |yk), lo que se reduce, por la independencia
entre los datos de los diferentes usuarios en cada intsante k y
la suposición de canal AWGN a


d̃k = arg min
dk∈{-1,1}N


(
−||yk −Cdk||2


2σ2


)
, (2)


donde el vector yk denota el vector de sı́mbolos de usuario
recibidos en el instante k representado matemáticamente a
partir de la ecuación (1), y C la matriz de códigos CDMA
de los diferentes usuarios. El problema del detector ML es
que implica una complejidad que crece exponencialmente
con el número de usuarios y bits codificados, convirtiéndose
en un problema de optimización combinatoria o NP-hard.
Tratando de reducir la complejidad computacional de la
primera fase de detección, se emplean el algoritmo genético
descrito en [4] para estimar cada uno de los bits codificados
del conjunto de los usuarios. Posteriormente la información
extrı́nseca aportada por el detector MUD pasa a un banco
de N decodificadores de canal. En un esquema iterativo la
información aportada por éstos sobre los bits de información
de cada usuario es utilizada como información a priori en la
fase MUD. Teniendo en cuenta la independencia entre los bits
de los diferentes usuarios, la información soft extrı́nseca del
usuario n-ésimo se calcula a partir de la secuencia recibida yk


y la información a priori de los decodificadores de canal como
Le(dk) = L(dk) − La(dk), siendo L(dk) la información soft


a posteriori que siguiendo la notación de se escribe como:


L(dk,n) = ln
P [dk,n = +1|yk,La(dk)]
P [dk,n = −1|yk,La(dk)]


= ln


∑
∀d−k,n


P [dk,n = +1,d−k,n|yk, L
a(dk)]∑


∀d−k,nP [dk,n=−1,d−k,n
|yk, La(dk)]


,


(3)


donde d−k,n denota el vector de bits codificados en el instante
k-ésimo de todo el conjunto de usuarios donde el elemento n-
ésimo ha sido eliminado. Cada decodificador de canal SISO
proporciona como salida un LLR de cada bit de datos del
usuario k-ésimo correspondiente, a partir del cual se toma la
decisión soft sobre el bit de datos en la última iteración Turbo.


A. Adaptación del GA al Esquema Turbo de Decodificación


En la adaptación del algoritmo genético de [5] al esquema
Turbo decodificador, la información a priori proporcionada por
el decodificador de canal se utiliza con un doble sentido: 1)
que sirva para evaluar cada uno de los individuos que el GA
propone como posible solución a lo largo del proceso iterativo
de manera que no se tenga sólo en cuenta la información
de la secuencia recibida y; 2) que sirva para adaptar el
comportamiento del GA tratando de balancear su caracter
diversificativo e intensificativo en pro de lograr un sistema
más eficiente computacionalmente.


El detector ML en el esquema Turbo proporciona la función
de coste o métrica maximizando la probabilidad conjunta
a posteriori de la secuencia de bits codificados de los N
usuarios condicionada a la señal recibida y a la información
proporcionada por el decodificador de canal. Teniendo en-
cuenta un canal de ruido blanco y la independencia de los bits
de información de los diferentes usuarios, la nueva función
métrica toma la expresión:


FF (dk) = −||yk −Cdk||2


2σ2
+
∑
∀k


lnPa(dk), (4)


donde P a es la probabilidad a priori proporcionada por el
decodificador de canal obtenida a partir de los LLRs a priori.


En el caso de los GAs el caracter diversificativo e in-
tensificativo del algoritmo se controla fundamentalmente por
medio de dos parámetros: 1) probabilidad de selección; y 2)
probabilidad de mutación. Los LLRs a priori se incluyen en el
esquema de manera que cuando la información aportada por
esos LLRs sea muy fiable se prime el caracter intensificativo
del algoritmo, disminuyendo la probabilidad de mutación y
viceversa cuando la información de los LLRs a priori no sea
fiable. En este sentido y, siguiendo la propuesta de Hanzo y
col. [8], los LLRs que controlan el valor de la probabilidad
de mutación del algoritmo se obtienen


Lmut(dk,n) =
||yk −Cdk,n−||2 − ||y −Cdk,n+||2


2σ2
+La(dk,n),


(5)
donde dk,n+ denota el vector de sı́mbolos codificados en el
que la componente n-ésima toma valor +1 y dk,n− valor −1.







De esta manera el valor de la probabilidad de mutación de
cada entrada n-ésima es


Pmut(dk,n = +1) =
1


1 + e−Lmut
(6)


En un tercer punto para transformar el sistema secuen-
cial de decodificación en Turbo decodificación, el GA ha
de proporcionar a su salida información soft en forma de
LLRs extrı́nsecos al decodificador de canal. Para ello una
vez finalizado el proceso iterativo del GA y, basándose en
la información proporcionada por el conjunto de individuos
de la población, dicha información soft se calcula como


Le(dk,n)


= ln


∑
d−k,n∈Pob(GA) P [dk,n = +1,d−k,n|yk,La(dk)]∑
d−k,n∈Pob(GA) P [dk,n = −1,d−k,n|yk,La(dk)]


= ln
∑


d−k,n∈Pob(GA)


e(FF (dk,n+)−lnPa(dk,n))


− ln
∑


d−k,n∈Pob(GA)


e(FF (dk,n−)−lnPa(dk,n)),


(7)


siendo FF la función métrica o de evaluación definida en (4).
Con esta información extrı́nseca el decodificador de canal


proporciona información soft a partir de


La(dk) =
∑


Le(d−k). (8)


Tratando de limitar la complejidad computacional de la
realización Turbo, se establece un criterio de salida del GA
en función de los La aportado por el decodificador de canal.
En este caso cuando la suma de todos los La supera una cota
se asume cierta certeza sobre la solución planteada por el GA
y por ello se limita su actuación hasta dicho momento.


III. RESULTADOS DE SIMULACIÓN


El conjunto de resultados mostrado en la figura 1 se han
obtenido mediante simulaciones de montecarlo de un sistema
DS-CDMA-FEC. En ésta primera aproximación el código de
canal considerado es un simple código de repetición con tasa
R = 1/3. Mientras que el sistema DS-CDMA considera
diez usuarios (N = 10) transmitiendo en el enlace ascen-
dente sı́ncronamente a través de un canal de ruido blanco de
media nula y desviación estandar σ2 = No/2. Los códigos
CDMA considerados son pseudo-aleatorios con productos de
correlación cruzada de hasta un 60% el valor de la autocor-
relación. Los valores de error mostrados en la figura 1 asumen
una estadı́stica de un orden de magnitud mayor al valor del
BER considerado.


En esta contribución se realiza un estudio comparativo de las
diferentes formas de proceder en el proceso de decodificación
en el sistema DS-CDMA-FEC, esto es: 1) modo secuencial
tomando decisión hard en el GA y en el FEC (lı́nea de
trazos); 2) modo secuencial tomando decisión soft en el GA
(Le) mediante (7) y soft en el FEC (8) (lı́nea de puntos);
3) modo iterativo o Turbo empleando decisiones soft (lı́nea
de trazos y puntos) ; 4) lı́mite teórico mı́nimo de un sistema


de usuario simple (lı́nea continua). Tratando de realizar un
estudio comparativo justo se equiparan en todos los sistemas
tanto ritmo de transmisión como potencia. Como ya se ha
comentado anteriormente, el GA utilizado es el empleado en
[5] con las diferencias explicadas en la Sec. II-A para su
adaptación al esquema de Turbo decodificación. El tamaño
de población utilizado es de 128 individuos, Psel = 0.9;
Pmut = 0.2 (sólo empleada en los modos secuenciales) y
un número máximo de iteraciones de 100. En el modo Turbo
se emplean cuatro iteraciones entre la detección DS-CDMA
y FEC. El criterio de salida del GA en función de la certeza
que proporcionan los La sobre cada uno de los individuos de
la población limita considerablemente la acción del mismo a
partir de la segunda iteración Turbo, de manera que, y aun
en modo Turbo, reduce el tiempo de computación respecto al
resto de esquemas en un factor superior a dos.
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Fig. 1. Comparativa en términos de BER para los tres esquemas de recepción
propuestos.


Los resultados muestran cómo la decodificación secuencial
en modo de decisión hadr no logra mitigar los efectos del
MAI+AWGN quedándose claramente limitado en todo el
rango de EbNo mostrado. Al introducir la decisión soft en
ambas etapas en el modo secuencial se obtienen mejores
resultados pero todavı́a quedan lejos del lı́mite teórico del
usuario simple. El modo Turbo es el que mejores resultados
produce quedándose a tan sólo 1dB en EbNo=6dB de dicho
lı́mite teórico mı́nimo.


IV. CONCLUSIONES


En este artı́culo se han evaluado diferentes maneras de
decodificación de un sistema DS-CDMA-FEC empleando
códigos de repetición (FEC) y un algoritmo genético como
detector MUD del sistema DS-CDMA. Se han evaluado tres
esquemas de decodificación diferentes. Los dos primeras em-
plean una decodificación secuencial con la diferencia que en
uno de ellos se toman decisiones hard en cada una de las
etapas y en el otro el GA proporciona LLRs extrı́nsecos
al decodificador de canal para que éste tome una decisión







soft sobre los bits de información de usuarios. Por último
se presenta la adaptación del mismo algoritmo genético que
el empleado en los otros dos esquemas, para realizar una
decodificación Turbo. En dicho proceso de adaptación se
emplean los LLRs a priori proporcionados por el decodificador
de canal para establecer una probabilidad de mutación y un
criterio de salida dentro del proceso iterativo del GA. La
inserción de dicha información en el GA supone no sólo
obtener unos resultados a tan sólo 1dB del lı́mite teórico
mı́nimo (usuario simple) en EbNo=6 dB, sino también reducir
en más de un factor dos el tiempo de computación respecto al
resto de los esquemas. En trabajos futuros se extenderá este
estudio a un rango más amplio de relación Eb/N0 para realizar
un estudio comparativo con la única contribución conocida
en el estado de la técnica que emplea el principio de Turbo
decodificación en el mismo esquema aquı́ presentado.
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Resumen- This contribution presents the design of different 
subsystems developed for the back-end module under 
construction for the QUIJOTE project phase II. This module is 
divided into two blocks: one including the RF-gain and filtering 
stages, and the other with the correlation and detection 
components. This solution enables independent development 
and testing which facilitates the design process. Specifically, this 
document shows an ultra-wideband microstrip attenuator 
which can be easily modified to vary its attenuation value, a 
broadband E-plane waveguide power-splitter with excellent 
performance, two different waveguide architectures for 
achieving 90º phase shift covering the project bandwidth (26 – 
36 GHz), and a video amplifier with adjustable gain that keeps 
the 1/f noise below limits. The designed back-end module 
provides improved flexibility regarding last-time modifications 
that may appear during the project assembly stage. 


I. INTRODUCCIÓN 
El experimento QUIJOTE es un proyecto radio 


astronómico terrestre cuyo objetivo principal es la 
caracterización de la polarización teóricamente existente en 
el fondo cósmico de microondas [1]. La primera fase de este 
proyecto, actualmente en su etapa final de instalación en el 
observatorio del Teide (Tenerife), contempla la puesta en 
servicio de un instrumento compuesto por cinco receptores 
en distintas bandas de frecuencia, desde 10 GHz hasta 30 
GHz [2]. El objetivo de esta primera fase es tomar las 
primeras medidas del proyecto y servir de demostrador para 
los siguientes instrumentos, con mayor número de receptores 
y objetivos de sensibilidad más ambiciosos. 


La segunda fase del proyecto QUIJOTE prevé el diseño e 
instalación de un segundo instrumento compuesto por quince 
receptores trabajando todos ellos en banda Ka (26 – 36 
GHz), aprovechando los conocimientos adquiridos durante el 
desarrollo de la primera fase. Estos receptores deberían ser 
teóricamente copias del canal de la misma frecuencia 
desarrollado para la primera fase [3] pero, sin embargo, han 
sido ligeramente modificados para satisfacer nuevos 
requerimientos, además de incorporar mejoras desarrolladas 
tras la implementación del primer instrumento. La Fig. 1 
muestra el esquema del nuevo módulo posterior (BEM, 
Back-End Module) diseñado para la fase II. Como elementos 
estructurales diferenciadores del BEM desarrollado para la 
fase I, este módulo incorpora un circuito híbrido 180º 
desarrollado en tecnología microstrip, el cual fue añadido en 
la parte final de la fase I como módulo independiente [4], y 
además se ha incluido un circuito desfasador 90º que, junto 
con el híbrido 180º, permite realizar operaciones de 
correlación entre las diferentes señales existentes en el 
sistema para obtener los llamados parámetros de Stokes que 
definen la polarización de una señal. Finalmente se ha 
añadido la posibilidad de detectar cuatro señales de forma 
simultánea, para lo cual se han tenido que desarrollar 
divisores de potencia dentro de la estructura del modulo. 


Este artículo presenta el diseño, y medida en los 
elementos que ya han sido probados, de estos nuevos 
bloques incluidos en el módulo de la fase II, así como las 
mejoras realizadas a los bloques incorporados del módulo de 
la fase I. 
 


 
Fig. 1. Esquema del modulo posterior de QUIJOTE fase II. 


 


 







  


II. DISEÑO 
El diseño del módulo posterior se ha dividido en dos 


subbloques: el primero contiene la parte de amplificación y 
filtrado en RF, mientras que el segundo consta del resto de 
elementos. La razón de hacer esto es poder caracterizar la 
parte de amplificación de forma independiente, ya que es 
más propensa a problemas de estabilidad. 


Dentro de los problemas que se detectaron en la fase I del 
proyecto se vio que realizar un módulo posterior con una 
ganancia en RF de valor fijo hacía al diseño muy rígido 
frente a variaciones del receptor durante la fase de 
ensamblado. Por tanto, para esta nueva versión, se ha optado 
por utilizar dos amplificadores de bajo ruido, modelo 
AMMC-6241 de Avago Technologies, los cuales 
proporcionan una ganancia más que suficiente, e incluir un 
sencillo atenuador entre ambos chips, el cual permite ajustar 
de forma discreta la ganancia total del conjunto. 


A.  Atenuador microstrip 
Se han diseñado diferentes atenuadores basados en [5] 


con atenuaciones de 5 dB, 10 dB, 15 dB y 20 dB. Con esto se 
puede variar la ganancia del módulo posterior entre 20 dB y 
40 dB en pasos de 5 dB. Todos los atenuadores se basan en 
el diseño de una celda básica en T de 5 dB de atenuación, la 
cual es concatenada en caso de ser necesario. Dentro de esta 
celda básica, el elemento de la red en T conectado a masa es 
dividido en dos elementos conectados en paralelo, 
consiguiendo así reducir la inductancia parásita de los 
agujeros a masa a la mitad y por tanto aumentar el rango 
frecuencial de utilización del atenuador. El diseño ha sido 
realizado en el sustrato RT/Duroid 6020PR (εr = 2.9, h = 5 
mils) el cual cuenta con una capa resistiva de 50 Ω/  
adecuada para el diseño que se propone. La Fig. 2 muestra el 
layout del atenuador de 5 dB mientras que la Fig. 3 presenta 
la simulación electromagnética de la estructura en un 
simulador 3D (CST Microwave Studio). 


 
Fig. 2. Layout del atenuador microstrip de 5 dB. Dimensiones 10x2.5 mm2. 
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Fig. 3. Resultados de simulación electromagnética 3D del atenuador de 5 


dB; transmisión en línea sólida; adaptación en línea discontinua.  


B.  Divisor de potencia en WR-28 
El módulo posterior tiene dos entradas que corresponden 


a las componentes ortogonales (EX y EY) de la señal de 
entrada al sistema. Por otra parte, a la salida se requieren 
cuatro señales resultado de realizar operaciones matemáticas 
(correlaciones) entre estas señales. Por tanto, para poder 
hacer la transición entre dos entradas y cuatro salidas se han 
diseñado unos divisores de potencia que cubren toda la 
banda del receptor (26 – 36 GHz). Debido a la configuración 
del módulo posterior, el diseño se ha realizado en guía de 
onda (WR-28) con una estructura en plano-E, facilitando así 
la división de dicha estructura entre las dos tapas del módulo. 
La Fig. 4 muestra un esquema del diseño realizado. 
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Fig. 4. Divisor de potencia en banda-Ka; a = 7.1, b = 3.56, s = 4 mm. 


Este divisor de potencia ha sido mecanizado y medido en 
un bloque específico antes de ser integrado en el módulo 
posterior. De esta forma se comprueba su funcionamiento 
individual ya que una vez integrado no puede ser 
caracterizado. La Fig. 5 muestra los resultados de la medida  
junto con la simulación en un simulador electromagnético 
3D (CST Microwave Studio). 
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Fig. 5. Resultados del divisor de potencia en banda-Ka; simulación 


electromagnética 3D (línea discontinua), medida (línea sólida). 


 







  


C.  Desfasador 90º en WR-28 
El cálculo de los diferentes parámetros de Stokes que 


definen la polarización de una onda electromagnética 
requiere que se realicen diferentes correlaciones entre las 
señales de entrada del sistema. En concreto, en la 
configuración definida para el experimento QUIJOTE en su 
fase II, es necesario que una de las ramas del módulo 
posterior introduzca un desfase adicional de 90º respecto a 
otra de las ramas tal y como puede verse en la Fig. 1. 


Para conseguir realizar esta función se han diseñado dos 
desfasadores diferentes con el objetivo de ver cual ofrece 
mejores resultados tanto eléctricos como mecánicos, ya que 
estos diseños van a ser implementados en guía de onda. En el 
primer caso se trata de un desfasador realizado con 
corrugaciones o irises, el cual desfasa la señal respecto a una 
guía de onda recta de igual longitud física que el desfasador. 
En el segundo caso se ha diseñado un desfasador con stubs, 
el cual tiene como referencia una guía de onda recta de 
longitud ligeramente superior al desfasador. La Fig. 6 
muestra el esquema de una caja diseñada para implementar 
ambas estructuras y así poder caracterizarlas y elegir. 


 
Fig. 6. Módulo diseñado para caracterizar los desfasadores. 


En la Fig. 7 se muestran los resultados de simulación 
electromagnética 3D (CST Microwave Studio) de ambas 
estructuras desfasadoras. 
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Fig. 7. Resultados de simulación de ambas estructuras desfasadoras; 


desfasador basado en corrugaciones (línea sólida) y desfasador basado en 
stubs (línea discontinua). 


D.  Conversión RF a DC 
Finalmente, el módulo posterior ha de realizar la 


conversión de la potencia de la señal RF a tensión detectada 
en dc para posteriormente amplificar estas señales hasta los 
valores requeridos por el equipo de adquisición de datos. 
Esta conversión se realiza mediante un detector a diodo 
presentado anteriormente en [6]. 


En cuanto al amplificador de vídeo, se ha realizado 
mediante el circuito integrado OPA4227 el cual contiene 
cuatro amplificadores operacionales, siendo tres de ellos 
necesarios para implementar cada una de las cuatro salidas 
en forma diferencial tal y como se muestra en el esquema 
eléctrico de la Fig. 8. 


 
Fig. 8. Esquema eléctrico del amplificador de continua para cada una de las 


cuatro salidas del módulo posterior. La salida es en forma diferencia. 


El funcionamiento del circuito de la Fig. 8 viene 
determinado por (1) y (2). En la última versión desarrollada 
de este circuito se está implementando un potenciómetro en 
la posición de R4 para poder ajustar la ganancia total del 
circuito durante la fase final de ensamblado y calibración del 
instrumento. 
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Dados los problemas de ruido y oscilaciones detectados 
en circuitos similares en ocasiones anteriores, se ha 
caracterizado el ruido 1/f del circuito de la Fig. 8 para 
comprobar su buen funcionamiento. La Fig. 9 muestra el 
resultado de dicha caracterización en una de sus salidas. 


100 101 102 103 104 105 106 107-190


-180


-170


-160


-150


-140


-130


-120


Frecuencia (Hz)


dB
m


/H
z


 
Fig. 9. Ruido a la salida del amplificador de dc. El mayor nivel de ruido 


corresponde con la señal de la red a 50 Hz. 


 







  


III. INTEGRACIÓN 
La integración de todos los subsistemas diseñados en los 


módulos correspondientes ha comenzado por el mecanizado 
del bloque correspondiente a los amplificadores de RF y los 
filtros, mientras que el diseño final del bloque de correlación 
y detección depende de la decisión que se adopte respecto al 
desfasador 90º que está en fase de mecanizado. La Fig. 10 
muestra una imagen virtual del aspecto que tendrá el módulo 
de amplificación y filtrado una vez esté ensamblado (se 
requieren dos módulos de este tipo para cada receptor). 


 
Fig. 10. Módulo de amplificación y filtrado ensamblado. Dimensiones 


54x47x20 mm3 (incluida la tapa y excluidos los conectores) 


El módulo de la Fig. 10 está diseñado con entrada en 
coaxial para facilitar su conexión con el resto del receptor 
dentro del instrumento, mientras que la salida es en WR-28 
para su conexión directa con el divisor de potencia diseñado. 
Además, este módulo incluye un circuito de alimentación 
que permite proporcionar a los amplificadores de bajo ruido 
las tensiones de polarización adecuadas a partir de los +5 V 
disponibles en el instrumento. 


IV. CONCLUSIONES 
Se ha presentado el diseño de los diferentes subsistemas 


que componen el módulo posterior que se está desarrollando 
para el proyecto QUIJOTE en su segunda fase. Este nuevo 
módulo posterior presenta varias mejoras respecto al 
diseñado para la primera fase del proyecto. Estas mejoras 
incluyen la posibilidad de ajustar las ganancias del sistema 
tanto en RF como en dc y la obtención de cuatro salidas en 
vez de dos, lo cual redunda en una mayor información en 
cada instante temporal. 


Pese a que el módulo todavía no está integrado, los 
resultados que se van obteniendo de cada uno de sus 
subsistemas son prometedores y hacen aumentar la confianza 
en un buen comportamiento final respecto a las 
especificaciones del proyecto. 
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Abstract - This paper describes the research for a priority 
flow oriented design of the Ksensor architecture. Ksensor is a 
multiprocessor traffic capture and analysis system for high 
speed networks developed at kernel space. While the actual 
architecture permits the capture and analysis of data flows, 
there are several scenarios where it does not perform adequately 
to achieve this goal. For example, if a certain type of traffic is 
more valuable than others. Thus, this project pursues the design 
that allows Ksensor to provide data flow treatment to a larger 
extent. Allowing the new architecture to provide more reliability 
in data flow capture and processing. 


 
Los sistemas de detección de intrusión (IDS) y de medida 


de calidad de servicio (QoS) forman parte de las herramientas 
que utilizan habitualmente los gestores de red. Uno de los 
requisitos para conseguir un buen funcionamiento de estas 
aplicaciones es realizar una captura eficiente de los datos. 
Debido a las tasas de transmisión que actualmente se manejan 
(alrededor de 1 Gbps), capturar los datos de manera eficiente 
mientras se realizan los análisis pertinentes para dichas 
aplicaciones no es algo trivial. 


I. INTRODUCCIÓN 


El grupo de investigación Networking Quality and 
Security (en lo siguiente NQaS) dispone de un  prototipo de 
captura y análisis de tráfico para sistemas multiprocesador y 
redes de alta velocidad basado en el kernel de Linux (en lo 
siguiente kernel) [1]. Esta arquitectura denominada Ksensor 
se desarrolló para mejorar el rendimiento en la captura de un 
diseño previo del sensor que funcionaba a nivel de usuario. 
Consiste en una modificación del kernel que permite activar 
la monitorización del tráfico de la red cuando interese actuar 
como sensor. 


 
El proceso de captura de paquetes de Ksensor está 


pensado para capturar la mayor cantidad posible de paquetes  
utilizando los recursos del sistema de la manera más eficiente 
posible. El diseño preliminar está orientado a la optimización 
de la captura de los paquetes de forma individual. Sin 
embargo, en muchas aplicaciones, como es el caso de la QoS, 
es necesario trabajar con flujos de paquetes asociados a 
sesiones. 


 


En la sección II se analizará el sistema de captura actual y 
las repercusiones sobre el diseño que supone un tratamiento 
orientado a flujos de paquetes con prioridades. 
Posteriormente en la sección III se plantearán las 
especificaciones básicas del sistema propuesto y en la sección 
IV se desarrollará su diseño. Por último se presentarán las 
conclusiones en la sección V. 


II.  SISTEMA DE CAPTURA DE PAQUETES 


A.  El sistema de captura de paquetes actual en Ksensor 


La etapa de captura de Ksensor es una modificación de 
aquélla que emplea el kernel. El proceso de captura resumido 
se puede observar en la Figura 1. 


 
Cuando un paquete llega a la tarjeta de red, éste se 


almacena en la memoria de la tarjeta. Después se copia a un 
buffer mediante DMA sin involucrar a la CPU. Y finalmente, 
se deposita el paquete en una cola común, denominada cola 
de análisis, de la que se alimentan los hilos de análisis. Al 
tratarse de un diseño para un sistema multiprocesador, se ha 
activado un hilo de ejecución por CPU que se encarga de 
extraer los paquetes de la cola y de analizarlos. 


 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 


Fig. 1. Diagrama de captura actual. 


 







  


 


Sin embargo, tan solo una de las CPUs puede estar 
asociada a la tarjeta de red [2] y realizar el proceso de 
captura anteriormente descrito. Esto conlleva que uno de los 
procesadores del sistema deba repartir sus recursos entre 
tareas de captura y de análisis. En Ksensor dicha CPU es la 
denominada como CPU0. Mientras que el resto de 
procesadores, realizan tareas de análisis únicamente. 


 
Si la tasa de llegada de paquetes es elevada, Ksensor 


puede no ser capaz de procesarlos todos. En cuyo caso, 
cuando la cola de análisis se llena, los paquetes recibidos con 
posterioridad son descartados. 


 
Existe una opción de control de congestión pensada para 


mejorar las prestaciones del sistema en este caso. El 
mecanismo consiste en paralizar la captura cuando la cola 
esté llena. No se volverá a capturar tráfico de la red hasta que 
el número de paquetes en la cola alcance un valor umbral 
mínimo. 


 


B.  Problemática en el tratamiento de flujos de datos con 
prioridad en el sistema actual 


En muchas aplicaciones, como en sistemas de medida de 
calidad de servicio (QoS) o de detección de intrusión (IDS), 
es necesario realizar el seguimiento de sesiones. Por tanto, el 
sistema debe tener consciencia del concepto de flujo. 


 
Actualmente, los hilos de análisis procesan los paquetes 


en base a la lógica que se ha cargado durante la fase de 
configuración [3]. Dicha lógica se encuentra en una memoria 
compartida por todos los hilos y permite que un paquete 
pueda ser analizado indistintamente por cualquiera de las 
instancias de análisis. 


 
En condiciones de saturación, el descarte de paquetes no 


contempla si el paquete a descartar forma parte de un tipo de 
flujo prioritario. De forma que no hay manera de hacer 
prevalecer su captura, con lo que la eliminación de paquetes 
puede afectar al rendimiento en el análisis de dichos flujos.  


 
La Figura 2 presenta la pérdida de paquetes en la captura 


durante el transcurso de una prueba. Para su realización se 
han empleado distintas cargas de análisis por paquete. Las 
cargas son las que figuran en la leyenda y se miden en ciclos. 


 


 


Fig. 2.  Pérdida de paquetes en el sistema de captura actual para distintas 
cargas de análisis. 


Analizando la figura se observa que, dependiendo de la 
carga de análisis que requiera cada paquete y a tasas de 
inyección elevadas, el porcentaje de paquetes desechados 
resulta muy elevado. Por lo que en ese tipo de situaciones, es 
muy probable que se pierdan paquetes de flujos prioritarios y 
que se procesen paquetes menos relevantes. 


 
Para evitar esta situación, se requiere que la nueva 


aplicación de Ksensor disponga de una nueva funcionalidad 
que realice un control más exhaustivo sobre los paquetes 
recibidos. Gracias a dicha funcionalidad se consigue un 
tratamiento orientado a flujos adecuado a las necesidades de 
las aplicaciones de monitorización. 


III.  ESPECIFICACIONES DEL DISEÑO 


Para poder dotar a Ksensor de la capacidad de realizar un 
tratamiento de los paquetes orientado a flujos con prioridades 
se han tenido en cuenta las siguientes especificaciones. 


 
Se requiere que Ksensor sea capaz de tratar con la mayor 


efectividad posible distintos flujos de datos para su análisis. 
Para ello se crea un modo de ejecución Ksensor denominado 
“Flow_prio”, que sea seleccionable en el momento del 
arranque, al igual que el resto de modos disponibles. 


 
Asimismo, el sistema debe ser capaz de autorregularse en 


función de las condiciones a las que se vea sometido en cada 
momento. En el caso de que no se pueda atender de manera 
correcta a todos los flujos que se deban capturar, se 
desecharán los paquetes pertenecientes a los flujos menos 
prioritarios y se notificará tal evento. Análogamente, si existe 
capacidad de análisis no aprovechada se procederá a la 
captura de nuevos flujos por orden de prioridad. 


 
Por último, se busca cierta flexibilidad en la ejecución del 


sistema, permitiendo configurar el sistema para distintos 
escenarios diferenciados por su tipo de tráfico. 


IV.  PROPUESTA DE DISEÑO 


Para satisfacer los objetivos planteados, se realiza una 
modificación substancial de la arquitectura Ksensor. Se crean 
distintos sistemas que garanticen que los paquetes de los 
flujos más relevantes sean capturados y procesados 
minimizando las pérdidas que puedan existir. De igual 
manera, se posibilita indicar al sistema el comportamiento 
que debe tener en base a las necesidades de procesado 
existentes. 


 
Para ello se han de tomar las siguientes medidas. Por un 


lado, implementar un sistema que permita descartar paquetes 
de manera selectiva, primando aquellos flujos con mayor 
prioridad a la hora de ser procesados. Y por otro, un sistema 
de control inteligente que, en base al estado operacional de 
Ksensor, controle los diversos recursos y políticas del sistema 
para que los paquetes capturados reciban un tratamiento 
acorde a su prioridad. 


 
La arquitectura propuesta, que da solución a las 


necesidades planteadas, es la que se puede observar en la 
Figura 3 y cuyos nuevos elementos se describen a 
continuación. 







  


 


En la Figura 4 se representa el consumo de la CPU0 
realizado por los diversos procesos en medidas de ns/seg para 
las distintas cargas de análisis en un sistema de dos CPUs con 
el sistema actual. Como se puede observar, según aumenta la 
tasa de llegada de paquetes, la CPU tiende a saturarse 
rápidamente. 


 
El presente diseño se ha realizado externalizando parte 


del preprocesado de los paquetes, como es la selección de 
tráfico, a un Network Tap. Se trata de un sistema autónomo 
configurable remotamente que realiza funciones de filtrado 
de tráfico. Dicha decisión se encuentra motivada, 
principalmente, porque la carga computacional que supone 
realizar la selección de flujos a bajo nivel resta tiempo de 
análisis en un sistema que alcanza la saturación con facilidad 
como se observa en la Figura 4. Asimismo, el sistema de 
captura recibe entonces una menor cantidad de tráfico. 


 
La parte del preprocesado externalizada se puede integrar 


como un módulo más dentro del subsistema de captura de la 
arquitectura propuesta. En ese caso, la CPU deberá asumir 
esa carga computacional restando recursos a su capacidad de 
análisis. 


 
Las nuevas funcionalidades de control inteligente están 


vinculadas a la CPU que se encuentra asignada a labores de 
captura. Tanto con preprocesamiento interno como externo. 


A.  Packet Preprocessing System (PPS) 


Se propone un mecanismo de preprocesamiento de 
paquetes denominado Packet Preprocessing System (PPS). 
Este mecanismo permite principalmente desechar los 
paquetes que de antemano se ha decidido que no se van a 
procesar. En algunos casos concretos, además, se pueden 
realizar operaciones triviales sobre los paquetes. 


 
Este sistema trata los paquetes en base a la política Packet 


Preprocessing Policy (PPP) que se tenga cargada en memoria 
en cada instante. 


 


 


Fig. 3. Arquitectura propuesta para el tratamiento de flujos con prioridad en 
Ksensor. 


Fig. 4. Consumo de recursos de CPU en el sistema actual. 


Dentro del PPS, se denomina como Packet Discarding 
System (PDS) a la parte encargada del filtrado de tráfico. El 
módulo PDS, que en el diseño se ha ubicado en el Tap, se 
configura al inicio y se controla su comportamiento de forma 
remota. El PDS también puede ser ejecutado en la máquina 
Ksensor y así no tener que emplear ningún sistema externo. 
Sin embargo, y como ya se ha comentado, ello comportaría 
una pérdida de rendimiento en lo que al análisis se refiere. 


 
El PPS se ejecuta en la SoftIRQ de captura de paquetes 


de red y ejecutando las acciones a tomar para cada paquete 
que se indiquen en la política. Debido a lo delicado de dicho 
punto de ejecución, las acciones a realizar han de ser muy 
rápidas para no penalizar en demasía el tiempo de ejecución 
de SoftIRQ. 


B.  Packet Preprocessing Policy (PPP) 


Se denomina así a la lógica de decisión empleada por el 
PPS para llevar a cabo el preprocesamiento de paquetes. Se 
genera en el momento del arranque a partir de las prioridades 
asociadas a los flujos. A lo largo del tiempo, si las 
condiciones de ejecución varían, la política es susceptible de 
ser revisada y actualizada. 


 
La política se encuentra dividida en dos partes. Por un 


lado se encuentra la que se encarga de filtrar los flujos, 
llamada Packet Discarding Policy (PDP) y es empleada por el 
PDS. En base a ella, los paquetes pertenecientes a flujos con 
procesamiento permitido se despachan para su posterior 
análisis. Mientras que aquellos paquetes que no se desee 
analizar serán desechados. El módulo PDS se encuentra 
ubicado dentro del Tap en el diseño expuesto. Por otro lado, 
se encuentra el resto de acciones que se pueden realizar en el 
preprocesamiento. Estas acciones se realizarán en los casos 
que la inteligencia de control lo estime oportuno, ya que 
requiere rapidez para no alargar el tiempo de SoftIRQ [4]. 


C.  Flow_prio Performance Controller System (FPCS) 


Para solventar la necesidad de un sistema de control 
inteligente, se ha creado el Flow_prio Performance 
Controller System (FPCS) que se encarga de regular el 
funcionamiento de la captura y análisis de paquetes en base al 
estado del sistema. Se ejecuta periódicamente para verificar 
el estado en que se encuentra el sistema. Posteriormente, y en 
base a los datos recabados, modifica las políticas de trabajo 
de los distintos sistemas que controlan la captura y procesado 
de los flujos si procede. Entre la información reunida se 
encuentran estadísticas de rendimiento del análisis, flujos 
prioritarios activados, estado de la cola de análisis, etc. 







  


 


En el momento de su ejecución, el FPCS sigue una 
política asociada que se denomina Flow_prio Performance 
Controller Policy (FPCP). Dicha política es la que marca qué 
decisiones tomar para la regulación del sistema. 


 
Cuando la cantidad de paquetes pertenecientes a flujos 


prioritarios aumenta, Ksensor puede no ser capaz de 
procesarlos todos. Por tanto, el FPCS lo detecta y decide 
dejar de capturar el tipo de tráfico menos prioritario. 


 
Los flujos a procesar y su prioridad asociada se detallan 


en la configuración empleada para el arranque. En ella 
también se puede añadir el resto del tráfico para realizar un 
tratamiento no orientado a flujos. Este último tipo de tráfico 
es el primero en ser eliminado cuando no se pueda satisfacer 
el análisis de todo el tráfico capturado. 


 
Ante aumentos sucesivos en la cantidad de tráfico 


prioritario recibido, si el tráfico regular ya ha sido eliminado, 
se pasa a eliminar el flujo menos prioritario en cada 
momento. De manera análoga, cuando se detecta que existe 
capacidad para aceptar el procesado de un flujo que ha sido 
eliminado con anterioridad, se pasará a capturar y analizar el 
flujo más prioritario entre los eliminados. 


D.  Flow_prio Performance Controller Policy (FPCP) 


La política FPCP es la ejecutada por el FPCS para regular 
el funcionamiento del sistema. Se carga al arranque del 
sistema y es posible realizar una configuración a medida de 
igual manera que con los flujos y las prioridades. Esta 
política es la que marca cómo se calculan los casos en los que 
se requiere de actuación y la que estipula los cambios que se 
han de realizar en el resto de políticas como PPP o PDP. 


E.  Queue Monitoring System (QMS) 


Para que el sistema FPCS tenga constancia del estado de 
la cola de análisis se define el sistema Queue Monitoring 
System. Se trata de una rutina de servicio mediante la cual el 
FPCS obtiene el estado en el que se encuentra la cola de 
análisis. 


F.  Lógica de análisis y mapa de memoria 


Ksensor dispone de un mapa de memoria propio que se 
crea dentro de un segmento de memoria compartida 
reservado para su uso [5]. Dicho segmento de memoria 
dispone en la actualidad de varias zonas delimitadas para 
distintos usos. Entre ellas destaca la zona donde se almacena 
la lógica que emplean los hilos de análisis para el procesado 
de los paquetes. Dado que el segmento de memoria es 
compartido por todos los hilos de análisis, se pueden analizar 
paquetes de la misma sesión por diferentes hilos de manera 
indistinta. 


 
Para la aplicación aquí descrita se ha añadido una nueva 


zona de memoria para poder guardar tanto las políticas como 
variables asociadas al tratamiento de flujos con prioridad. 


V. CONCLUSIONES 


La arquitectura actual de Ksensor, si bien permite la 
captura y el análisis de paquetes, no tiene en cuenta el 
concepto de flujo que pueden tener asociado. Asimismo, 


tampoco reconoce la existencia de prioridades de procesado 
de unos paquetes u otros. 


 
La implementación de esta propuesta de diseño permite a 


Ksensor trabajar con garantías para el tratamiento de los 
flujos con distintas prioridades, priorizando el tratamiento de 
los flujos deseados en todo momento. Por tanto, se puede 
procesar la parte de tráfico deseada de una línea de alta 
velocidad. Además, ofrece la posibilidad de emplear una 
política personalizada adecuada al escenario de trabajo al que 
se vaya a enfrentar Ksensor. 


 
La introducción de un sistema de control inteligente, por 


su parte, permite controlar en todo momento qué flujos se 
procesan o son descartados en base a la disponibilidad de 
recursos en el sistema. 


 
La arquitectura propuesta introduce nuevas cargas 


computacionales en el sistema actual debido a las 
funcionalidades añadidas. Esto se traduce en una menor tasa 
de captura de paquetes. Sin embargo, el PDS garantiza que 
los paquetes capturados son aquellos que, en base al sistema 
de prioridades, tienen preferencia. Además el sistema de 
control inteligente asegura la existencia de recursos 
suficientes para realizar su análisis. 


 
Actualmente el diseño que se propone está en fase de 


desarrollo y se plantea poder afrontar su validación de forma 
experimental. Para ello, NQaS dispone de una infraestructura 
propia que le permite realizar las pruebas necesarias de 
laboratorio. La infraestructura disponible en la actualidad 
consiste en dos equipos que funcionan bajo Linux conectados 
mediante un switch gigabit ethernet. El primero se emplea 
como inyector de paquetes y el segundo ejecuta un prototipo 
de Ksensor que realiza la captura y el análisis de los 
paquetes. En ambos equipos se ejecuta una aplicación que se 
encarga de la gestión de las pruebas y de la recogida de 
estadísticas. 


 
Para finalizar, remarcar que algunos de los escenarios 


útiles  para la aplicación de estas funcionalidades nuevas son 
los sistemas de monitorización de QoS y los IDS. 
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Resumen- This work is focused on the analysis of cryogenic 
performance of diodes, for their use as switching devices in a 
wideband 180º phase switch circuit. Two kind of diodes, both 
with low equivalent series resistance and low capacitance, are 
characterized: a silicon p-i-n diode HPND-4005 and a gallium 
arsenide Schottky diode MA4E2037. The 180º phase switch is 
designed in hybrid technology working in the Ka-band. Their 
behaviour is described at room temperature and at cryogenics 
(15 K). Both diodes are assembled in the phase switch and 
cryogenic performance is described, showing a broadband 
response (more than 40% of relative bandwidth at 30 GHz) 
with low insertion loss for an error in phase of less than 2º. 


I. INTRODUCCIÓN 


Durante los últimos años se han ido desarrollando 
diversos proyectos de radioastronomía, con el objetivo de 
medir la radiación del fondo cósmico de microondas (CMB) 
para su caracterización, así como de otras emisiones 
existentes en la galaxia. El interés científico en conocer de 
manera más detallada el CMB es debido a que es 
considerado como una de las evidencias que sustenten la 
teoría del Big Bang del origen del Universo. Los receptores 
diseñados para las diferentes misiones, bien espaciales bien 
terrenas, responden a diversos esquemas [1]-[3], siendo los 
conmutadores de fase 180º elementos esenciales. La función 
de estos circuitos en el receptor es introducir un cambio 
preciso de fase de 180º en las señales con el objetivo de 
poder cancelar las fluctuaciones de baja frecuencia de 
ganancia y temperatura de ruido existentes en las cadenas de 
amplificación y, de esta manera, conseguir reducir el ruido 
1/f, que podría llegar a enmascarar la señal medida [4], [5]. 
Con el fin de conseguir dicha reducción del ruido 1/f, los 
conmutadores de fase suelen ir al principio de la cadena del 
receptor, como uno de los primeros subsistemas que 
conforman el mismo. 


Los receptores de radioastronomía suelen estar divididos 
en dos módulos, que se diferencian, entre otras 
características, por la temperatura a la que operan: el primero 
de ellos trabaja a temperatura criogénica, mientras que el 
segundo lo hace a temperatura ambiente. Esto afecta de 
manera directa al diseño del conmutador de fase, ya que al 
ser uno de los primeros dispositivos en la cadena del 
receptor, suele funcionar a temperatura criogénica. En 
función de la temperatura esperada de funcionamiento, las 
opciones tecnológicas para el diseño así como el 
comportamiento obtenido son diferentes.  


Uno de los condicionantes que debe tener el conmutador 
de fase es un bajo nivel de pérdidas de inserción para 


minimizar su contribución a la temperatura de ruido total del 
sistema. Por otra parte, y como es conocido, las 
características de los sustratos a temperaturas criogénicas 
cambian de forma sustancial respecto a temperatura ambiente 
[6], aumentando la conductividad de los materiales lo que 
reduce las pérdidas. De manera análoga, los dispositivos 
activos también se ven seriamente afectados bajo 
condiciones de criogenia, por lo que aparece la necesidad de 
caracterizarlos a estas temperaturas.  


El trabajo que aquí se presenta por tanto, realiza un 
estudio a temperaturas criogénicas de dos diodos 
comerciales, uno tipo p-i-n de silicio y otro Schottky de 
arseniuro de galio, para su inserción como elemento de 
conmutación en un circuito conmutador de fase, presentando 
el funcionamiento del circuito a temperatura criogénica con 
ambos dispositivos, así como la respuesta de los mismos. 


II. CONMUTADOR DE FASE 180º 


El diseño está basado en tecnología híbrida, con líneas 
coplanares de longitud finita en los planos de masa y sin 
metalización inferior (FGCPW), combinadas con líneas 
slotline. El diseño está realizado para que cubra la banda de 
26 a 36 GHz. En el circuito se insertarán los elementos de 
conmutación para obtener una diferencia de fase de 180º en 
función de la polarización de dichos dispositivos. Un mayor 
detalle del funcionamiento del circuito se encuentra en [7]. 
En la Fig. 1 se muestra un esquema del circuito y la situación 
de los elementos de conmutación, mientras que en la Tabla 1 
se definen los valores de impedancias implementadas.  


 
Fig. 1. Esquema del conmutador de fase 


Referencia Z (Ohm) Tecnología 


Zo-CPW 50 FGCPW 
ZS1 70 Slotline 
ZS2 85 Slotline 
ZS3 100 Slotline 


Tabla 1. Impedancias del circuito 







  


 


Dentro de los diferentes sustratos disponibles, y enfocado 
a su uso en criogenia, se debe escoger uno que presente una 
alta conductividad térmica. El sustrato utilizado es alúmina 
(h=10 mil, εr=9.9), que presenta una conductividad térmica 
de 7 W/(m·K) a 10 K [6]. La fina capa de metalización que 
presenta la alúmina (3 µm) también facilita la realización del 
circuito debido a las pequeñas dimensiones de las diferentes 
líneas de transmisión. En la Fig. 2 se puede ver una imagen 
del circuito en alúmina, diseñado para que trabaje en la 
banda Ka y, debido a los requerimientos que los receptores 
para radioastronomía poseen en cuanto a ancho de banda, 
con respuesta en banda ancha. 


 
Fig. 2. Vista artística del circuito 


III. ELEMENTOS DE CONMUTACIÓN EN CRIOGENIA 


Como elementos de conmutación para la consecución de 
un cambio de fase de 180º en la señal de microondas, se ha 
optado por la utilización de diodos. Dada la topología 
escogida para la realización del circuito, se facilita la 
inserción de los elementos de conmutación en el mismo. El 
estado del circuito estará modulado por una señal de DC que 
intercambiará el estado de los diodos, pasando de directa a 
inversa y viceversa. En la Fig. 3 se muestra el  montaje de los 
diodos en configuración antiparalela dos a dos, mientras que 
en la Tabla 2 se detalla el estado de los diodos que definen el 
camino de propagación. La señal de polarización se aplica en 
la pista común a todos los diodos. 


  


 
Fig. 3. Configuración diodos 


Vbias Estado diodos Transmisión 


V>0 D1, D2 off  
D3, D4 on 


Path 1 


V<0 D1, D2 on  
D3, D4 off 


Path 2 


Tabla 2. Definición del camino de propagación 


Para minimizar el efecto que puedan introducir en el 
circuito los diodos, deben cumplir ciertos requerimientos, 
como que presenten una baja resistencia serie equivalente en 
su estado en directa, mientas que en inversa deberán 
presentar una baja capacidad. De este modo, las pérdidas 
derivadas de la inserción de los diodos como conmutadores 
serán bajas. 


Se ha realizado el conmutador de fase con dos tipos de 
diodos diferentes, pero ambos cumpliendo las 
especificaciones anteriormente citadas. El primer tipo es un 
diodo p-i-n de silicio, mientras que el segundo es un diodo 
Schottky de arseniuro de galio. El primero de ellos es un tipo 
de diodo ampliamente utilizado para aplicaciones de 
conmutación, mientras que el segundo se utiliza como 
alternativa viable debido a las ventajas que presenta y que se 
explicarán más adelante.  


Otro aspecto a tener en cuenta es el nivel de potencia que 
se va a manejar. Al tratarse de un circuito que conforma un 
receptor para radioastronomía, el nivel de potencia va a ser 
muy bajo, con lo que ambos tipos de diodos son adecuados 
para esta aplicación. 


Al funcionar en un conmutador de fase, un factor 
importante es la máxima velocidad de conmutación, 
parámetro que viene marcado por su tiempo de recuperación 
en inversa (trr). Cuando el dispositivo pasa de estar 
polarizado en directa a inversa, la corriente que circula por el 
diodo no se puede anular de manera inmediata, debiendo 
esperar un tiempo para volver a tener la distribución de 
cargas en equilibrio. Este tiempo es el tiempo de 
recuperación en inversa. Este es otro motivo para la 
utilización de diodos Schottky como elemento de 
conmutación, debido a que las uniones Schottky presentan 
un tiempo de recuperación casi despreciable frente al de los 
diodos p-i-n, con lo que la velocidad de conmutación podría 
ser más elevada. 


Dada la utilización a temperaturas criogénicas, los 
dispositivos deben cumplir también el requisito de tener un 
bajo consumo de potencia en criogenia, ya que en caso 
contrario provocarían el calentamiento del receptor. 


A.  Diodo p-i-n HPND-4005 a temperatura criogénica 


Se ha escogido como diodo p-i-n el modelo HPND-4005 
de Agilent Technologies. Los valores típicos ofrecidos por el 
fabricante a temperatura ambiente son los siguientes: 
presenta una resistencia en directa de RS=4.7 Ω para una 
corriente de I=20 mA, mientras que en inversa una capacidad 
de C=0.017 pF. En la Fig. 4 se presenta la medida del diodo 
respecto a masa para diferentes consumos, en directa e 
inversa a una temperatura de 15 K, mientras que en la Tabla 
3 se muestran sus valores equivalentes. 


 
Fig. 4. Diodo HPND-4005 a 15 K en el rango 1 a 40 GHz 


Estado diodo Polarización R (Ω) C (pF) 


Directa 140 mA 
200 mA 


2.5 
2.3 


- 


Inversa -1.506 V - 0.05 


Tabla 3. Resistencia y condensador equivalente del diodo a 15 K 







  


 


B.  Diodos Schottky MA4E2037 a temperatura criogénica 


Se ha escogido como diodo Schottky el modelo 
MA4E2037 de MACOM. Los valores típicos ofrecidos por 
el fabricante son: una resistencia en directa de valor RS=4 Ω 
para una corriente de I=10 mA, mientras que en inversa una 
capacidad de C=0.05 pF. Estos valores también son descritos 
a temperatura ambiente. En la Fig. 5 se presenta la medida 
del diodo respecto a masa para diferentes consumos, en 
directa e inversa a 15 K, y en la Tabla 4 sus valores 
equivalentes. 


 
Fig. 5. Diodo MA4E2037 a 15 K en el rango 1 a 40 GHz 


Estado diodo Polarización R (Ω) C (pF) 


Directa 5 mA 
10 mA 
20 mA 


8 
5 
4 


- 


Inversa -1.506 V - 0.075 


Tabla 4. Resistencia y condensador equivalente del diodo a 15 K 


IV. MONTAJE DE LOS CONMUTADORES DE FASE 


Para el montaje de los conmutadores de fase se ha 
diseñado un chasis con acceso en conector coaxial para su 
interconexión con otros módulos. La caja se ha fabricado en 
latón, que presenta una conductividad térmica de 10 
W/(m·K) a 10 K, que hará que el gradiente de temperatura 
entre el módulo y la alúmina sea despreciable. De la misma 
manera, y aprovechando su alta conductividad térmica a 
temperaturas criogénicas, el circuito se ha pegado a la caja 
con una pasta de soldadura basada en indio [8], Indalloy 290 
(composición 97% In, 3% Ag) de Indium Corporation®. 
Asimismo, debido al proceso de enfriado, y con el fin de 
evitar cualquier tipo de fractura, se han utilizado ‘sliding 
contacts’ en la transición de coaxial a línea coplanar.  En la 
Fig. 6 se muestra el montaje en una de las cajas, en este caso 
con diodos p-i-n. 


 
Fig. 6. Montaje del circuito en la caja 


V. CARACTERIZACIÓN CRIOGÉNICA DEL CIRCUITO 


La medida del conmutador con ambos diodos como 
elemento de conmutación se ha realizado en un criostato. La 
obtención de una medida precisa de parámetros de Scattering 
en el interior de un criostato es complicado, ya que no hay 
acceso directo a los puertos del dispositivo a medir. La 
opción que se ha adoptado para realizar las medidas es fijar 
el plano de referencia en el exterior del criostato y, por 
medio de unos pasamuros en conector 2.4 mm, diseñados 
para trabajar en condiciones de vacío, obtener la respuesta 
del dispositivo. Este proceso nos va a permitir obtener la 
magnitud de las pérdidas de transmisión del circuito y su 
respuesta en diferencia de fase, sin más que substraer las 
pérdidas de los pasamuros, previamente caracterizados a 
temperaturas criogénicas. En la Fig. 7 se muestra el montaje 
de uno de los circuitos en el interior del criostato. 


 


 
Fig. 7. Montaje en el interior del criostato 


A.  Conmutador de fase a diodo PIN 


En las siguientes gráficas (Fig. 8 y Fig. 9) se muestran los 
resultados para una polarización total del circuito de Id=100 
mA. Las medidas están realizadas a una temperatura de 15 
K. Durante el proceso de medida se aprecia que para estos 
valores de consumo la temperatura en el interior del criostato 
comienza a incrementarse, lo que es no deseable en el ámbito 
de radioastronomía por el incremento de la temperatura total 
de ruido del sistema. 


 
Fig. 8. Pérdidas de transmisión para ambos estados 


 
Fig. 9. Desequilibrio de amplitud (eje izquierdo) y cambio de fase (eje 


derecho) 







  


 


B.  Conmutador de fase a diodo Schottky 


En el caso de diodos Schottky, se presentan los resultados 
para una polarización total del circuito de Id=40 mA, sin 
llegar a producir variación en la temperatura. En las Fig. 10 y 
Fig. 11 se muestran los resultados con este diodo como 
conmutador. Las medidas que se presentan están realizadas a 
una temperatura física de 15 K. 


 
Fig. 10. Pérdidas de transmisión para ambos estados 


 
Fig. 11. Desequilibrio de amplitud (eje izquierdo) y cambio de fase (eje 


derecho) 


C.  Comparación resultados 


En la siguiente tabla, Tabla 5, se presentan diferentes 
valores medidos para ambos diodos y el valor medio de las 
pérdidas.  
 


Diodo ITOTAL (mA) 
Pérdidas 


transmisión (dB) 


Pérdidas 
transmisión  banda 
26-36 GHz (dB) 


HPND-4005 100 mA 3 2.3 
 60 mA 3.4 2.8 
 20 mA 6 6.2 
MA4E2037 40 mA 2 0.9 
 20 mA 2.2 1 
 10 mA 2.3 1.1 


Tabla 5. Comparación resultados en función de la polarización 


Se puede observar que para que el circuito tenga bajas 
pérdidas con diodos p-i-n se debe polarizar en un valor muy 
alto, no llegando a valores demasiado elevados para evitar el 
calentamiento del sistema con lo que la resistencia 
equivalente del diodo será algo más alta de lo que se muestra 
en la Fig. 4, mientras que con los Schottky se puede 
conseguir bajas pérdidas con un bajo consumo. 


Los resultados con ambos diodos cumplen 
especificaciones en un ancho de banda suficientemente 
grande como para cubrir la banda de 26 a 36 GHz, 
consiguiendo un buen comportamiento en fase en un ancho 
de banda relativo superior al 40% en ambos casos. Para 
ambos diodos se obtiene un buen equilibrio entre ramas, así 
como un error en fase menor de 2º.  


VI. CONCLUSIONES 


En este trabajo se presenta el estudio de dos tipos de 
diodos para trabajar como conmutadores en un circuito 
conmutador de fase 180º que trabaja a temperatura 
criogénica para un receptor de radioastronomía en banda Ka. 
Los resultados obtenidos a 15 K validan el uso de ambos, 
pero para el caso de radioastronomía los resultados se 
optimizan con el uso de diodos Schottky. El consumo 
obtenido para los diodos p-i-n en criogenia para aplicaciones 
de bajo ruido, hace que aumente la temperatura del receptor, 
con lo que se incrementaría la temperatura equivalente de 
ruido. Se han obtenido en ambos casos resultados válidos en 
fase, con un error menor de 2º. El ancho de banda de 
funcionamiento de ambos circuitos supera el 40% a 30 GHz.  
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Abstract—Waveguide polarizers are essential devices in feeders
for radio transmission systems with circular polarization. In
this paper two different dual-band polarizers are designed and
compared. The structure of both polarizers is based on the
classical corrugated rectangular waveguide. This structure can
be analyzed very efficiently like an H-plane and an E-plane
problem. The Mode-Matching technique, in combination with
global search algorithms, is used for the full-wave analysis and
optimization of the polarizers. In the first polarizer, the height
of the corrugations is designed according to a taper-type shape.
For the second polarizer, no restrictions in the height of the
corrugations are imposed and all the dimensions are optimized.
The performance of both polarizers is compared, showing certain
improvement in terms of polarization purity for the second one.


I. INTRODUCCIÓN


La utilización de polarización circular en diversos sistemas
de comunicaciones es de gran importancia. Es el caso de las
comunicaciones por satélite, donde la polarización circular
disminuye las pérdidas originadas por la rotación de Faraday,
o de algunos sistemas radar, ya que la polarización circular
atraviesa la lluvia con menor atenuación que la polarización
lineal. Es también muy importante ser capaz de controlar la
polarización del campo electromagnético con el objetivo de
utilizar el espectro de frecuencias de forma mas eficiente.


Los alimentadores de antena utilizados para estos sistemas
con polarización circular están normalmente compuestos por
un Ortho-Mode Transducer (OMT), seguido de un polarizador
en guı́a de onda y finalmente la bocina. Entre OMT y
polarizador y entre polarizador y antena se deben colocar redes
de adaptación. El diseño de las redes de adaptación se puede
incluir en la optimización global del polarizador, como en [1].
Otra configuración de alimentador de antena muy utilizada es
la basada en el septum-OMT [2], [3].


Para la realización de polarizadores en guı́a de onda se uti-
lizan diversos tipos de estructuras: la clásica guı́a rectangular
corrugada [4], estructuras basadas en guı́a circular con ranuras
[5] o con laminas metálicas corrugadas [6], y estructuras
mas complicadas como la basada en irises elı́pticos [7] o los
polarizadores con guı́a ovalada de [8].


El propósito de este comunicado es diseñar y optimizar
distintos polarizadores doble-banda [9] basados en la clásica


(a)


(b)


Figura 1. (a) Polarizador en guı́a rectangular corrugada. (b) Sección
transversal del polarizador.


estructura de guı́a rectangular corrugada [10], [4], y comparar
los resultados obtenidos para cada polarizador optimizado con
distintos grados de libertad. Para el diseño y optimización
se utilizará el método de Ajuste Modal y el algoritmo de
optimización de Simulated Annealing. Las dos frecuencias
de funcionamiento escogidas han sido 20 y 30GHz, con un
ancho de banda de 500MHz en cada banda.


II. ANÁLISIS Y DISEÑO DE POLARIZADORES


Los polarizadores son dispositivos de radiofrecuencia cuya
misión es transformar un campo electromagnético polarizado
linealmente en un campo polarizado circularmente, bien a
derechas o bien a izquierdas. La guı́a de entrada/salida de un
polarizador es normalmente cuadrada o circular, y el campo







electromagnético con polarización lineal a la entrada se puede
expresar como la superposición de dos modos ortogonales
y degenerados. Ambos modos deben presentar la misma
amplitud y fase, para que suma de un campo con polarización
lineal. En el caso de guı́a cuadrada, los modos degenerados
y ortogonales son el TE10 (polarización vertical) y el TE01


(polarización horizontal), como se puede ver en la Fig. 1(b).
El polarizador debe tener una estructura tal que a la salida
estos dos modos estén desfasados 90o. Esto es equivalente a:


∆φ = (βv − βh)L = 90o, (1)


donde βv y βh son la parte imaginaria de la constante de
propagación de la polarización vertical y horizontal respecti-
vamente y L es la longitud del polarizador.


La estructura que se va a utilizar para el diseño de polar-
izadores está basada en la clásica guı́a rectangular corrugada,
mostrada en la Fig. 1(a). Esta estructura se puede analizar
de forma muy eficiente como dos subproblemas distintos: un
problema tipo plano-E y otro tipo plano-H. Los problemas
plano-E y plano-H dan la respuesta de la polarización vertical
y de la horizontal respectivamente.


El diseño de polarizadores comienza con la caracterización
de la guı́a periódica con la que se obtiene la diferencia de
fase deseada. Aunque, también se pueden utilizar distintas
aproximaciones, no basadas en el análisis de guı́as periódicas,
como la sı́ntesis presentada en [11]. En este caso, el diagrama
de dispersión se va a obtener a partir de las fases de los
parámetros de dispersión de una sección de guı́a periódica
bien adaptada, aunque existen otros posibles métodos par la
obtención del diagrama de dispersión como el usado en [12].
En la Fig. 2 se muestran las constantes de propagación para
la polarización vertical y horizontal de la guı́a rectangular
corrugada. También se muestra la diferencia βv−βh. Se puede
ver como las dimensiones de las corrugaciones se han ajustado
para que la diferencia βv−βh sea la misma a 20 y a 30GHz.


Las dimensiones obtenidas del análisis anterior se pueden
utilizar como punto inicial del diseño. También se puede
obtener el número de corrugaciones necesarias para conseguir
la diferencia de fase de 90o. El paso final es una optimización
full-wave para conseguir buena adaptación para ambas polar-
izaciones, asi como una diferencia de fase entre ellas de 90o.
La función error a minimizar se ha definido como:


Fe =


M∑
i=1


[(∣∣∣STE10
11 (fi)


∣∣∣− Γd


)2
+


+
(∣∣∣STE01


11 (fi)
∣∣∣− Γd


)2
+ (∆φ (fi)− 90o)


2


]
,


(2)


donde fi son diferentes puntos de frecuencia en ambas bandas
y Γd es el coeficiente de reflexión deseado para ambas
polarizaciones. Se ha utilizado un valor de Γd = −30 dB en
las siguientes optimizaciones.


Se utiliza el algoritmo de búsqueda global de Simulated An-
nealing para minimizar la función de error definida. Diferentes
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Figura 2. Constantes de propagación de la guı́a rectangular corrugada y su
diferencia.


Tabla I
DIMENSIONES DEL POLARIZADOR TIPO TAPER.


Parámetro Dimensión (mm)


ain 10.948
h1 0.646
h2 0.713
h3 0.842
h4 0.874
h5 0.979
h6 1.075
h7 1.098
h8 1.121
t1 0.388
t2 0.354
t3 0.451
t4 0.310


Parámetro Dimensión (mm)


t5 0.342
t6 0.330
t7 0.338
t8 0.386
d1 1.127
d2 0.98
d3 0.911
d4 0.874
d5 0.819
d6 0.860
d7 0.856
d8 0.809


restricciones y grados de libertad se pueden utilizar dando
lugar a diseños distintos. Se van a considerar dos opciones:


• Polarizador tipo taper. Se optimizan un total de 25
variables o grados de libertad. Se imponen restricciones
para garantizar la forma de taper en la altura de las
corrugaciones. Está es la forma normalmente utilizada
en el diseño de polarizadores [13], [14].


• Polarizador tipo libre. En este caso se optimizan un total
de 33 variables, todas las dimensiones del polarizador.


En ambos esquemas se ha mantenido la simetrı́a entrada/salida
del polarizador.


III. RESULTADOS Y COMPARACIÓN


En la Fig. 3 y las Tablas I y II se muestran las dimen-
siones finales de los dos polarizadores optimizados. Hay que
destacar que en el caso del segundo polarizador (tipo libre) no
solo las dimensiones de cada corrugación se han optimizado,
sino también las dimensiones de las secciones de guı́a entre
corrugaciones.







(a)


(b)


Figura 3. Aspecto de los dos polarizadores. (a) Polarizador tipo taper,
dimensiones en la Tabla I. (b) Polarizador tipo libre, dimeniones en la Tabla
II.


Tabla II
DIMENSIONES DEL POLARIZADOR TIPO LIBRE.


Parámetro Dimensión (mm)


ain 10.976
a1 11.193
a2 10.987
a3 10.849
a4 10.885
a5 11.219
a6 11.010
a7 11.286
a8 10.686
h1 0.803
h2 0.517
h3 0.911
h4 0.576
h5 0.872
h6 0.969
h7 0.776
h8 0.786


Parámetro Dimensión (mm)


t1 0.459
t2 0.430
t3 0.364
t4 0.381
t5 0.752
t6 0.555
t7 0.713
t8 0.615
d1 1.018
d2 1.414
d3 0.861
d4 1.348
d5 1.121
d6 1.184
d7 1.181
d8 1.174


Los resultados obtenidos para ambos polarizadores se mues-
tran en las Figs. 4 y 5. Para ambos polarizadores las pérdidas
de retorno son mejores de 30 dB como se muestra en las
Figs. 4(a) y 5(a). La diferencia de fase para el polarizador
tipo taper es de 90o ± 1.76o y 90o ± 1o en la primera y
segunda banda respectivamente, Fig. 4(b). Esto equivale a
un relación axial mejor de 0.3 dB y 0.15 dB o a un nivel
máximo de contrapolar de −37 dB y −42 dB en la primera y
segunda banda respectivamente. Para el polarizador tipo libre
la diferencia de fase obtenida es de 90o ± 1.31o y 90o ± 1o
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Figura 4. Resultados del polarizador tipo taper. (a) Pérdidas de retorno. (b)
Diferencia de fase.


en la primera y segunda banda respectivamente, Fig. 5(b). En
términos de de relación axial equivale a 0.2 dB y 0.15 dB, o
a un nivel máximo de contrapolar de −40 dB y −42 dB en la
primera y segunda banda respectivamente.


Los resultados obtenidos muestran como se obtiene cierta
mejora en el caso del polarizador tipo libre en términos de
pureza de polarización, aunque la geometrı́a resultante es mas
larga que la obtenida en el caso del polarizador tipo taper. Por
tanto, se observa que existe un compromiso entre la máxima
diferencia de fase y la longitud del polarizador.


IV. CONCLUSIONES


Se han diseñado y comparado dos polarizadores doble-
banda distintos. El diseño se ha llevado a cabo utilizando
el método full-wave de Ajuste Modal y el algoritmo de
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Figura 5. Resultados de polarizador tipo libre. (a) Pérdidas de retorno. (b)
Diferencia de fase.


optimización de Simulated Annealing. Los polarizadores
diseñados funcionan en dos bandas distintas de frecuencia,
20 y 30GHz, con un ancho de banda de 500MHz en cada
banda. Para el primer polarizador diseñado, con forma tipo
taper en la altura de las corrugaciones, se han obtenido unas
pérdida de retorno mejores de 30 dB y una diferencia de fase
de 90o ± 1.76o y 90o ± 1o en la primera y segunda banda
respectivamente. En el segundo polarizador, en el que se han
optimizado todas las dimensiones, los resultados obtenidos
presentan unas pérdidas de retorno mejores de 30 dB y una
diferencia de fase de 90o ± 1.31o y 90o ± 1o en la primera
y segunda banda respectivamente. Este segundo polarizador
presenta cierta mejora respecto al polarizador tipo taper en
cuanto a pureza de polarización.
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Abstract- Femtocells are low-power low-cost small cellular base 


stations that increase indoor coverage for 3G voice, 


conversational video and high-speed data services. They are an 


alternative way to take advantage of the benefits of Fixed Mobile 


Convergence, offering an ubiquitous user experience across all 


environments, and making use of existing personalized wireless 


devices. In this paper 3G-femtocell auto-deployments 


performance in residential scenarios have been studied in terms 


of capacity and grade of service, analyzing the requirements for 


a successful deployment of femtocells as a convergent solution.  


I. INTRODUCCIÓN 


El concepto de convergencia fijo-móvil consiste en 
extender los servicios suministrados por los proveedores de 
servicios de telecomunicaciones al entorno doméstico y a 
pequeñas y medianas empresas, aprovechando la 
proliferación de redes inalámbricas de área personal y local 
en interiores, y haciendo uso habitualmente para el transporte 
del tráfico generado de redes IP públicas. En este contexto de 
convergencia fijo móvil, el despliegue de femtoceldas 3G [1] 
se ha postulado como una de las tecnologías competidoras 
para luchar por este mercado, junto con otras soluciones 
convergentes basadas en redes IEEE802.11 y los futuros 
despliegues de soluciones LTE en interiores.  


Una femtocelda es una estación base de pequeño tamaño, 
bajo coste y baja potencia concebida para garantizar cobertura 
radio a una zona reducida que admite un número limitado de 
usuarios y que está conectada habitualmente con el núcleo de 
la red móvil a través de una línea DSL. Con su despliegue se 
tiene como objetivo mejorar la cobertura en interiores de las 
redes móviles, imprescindible debido a la demanda de 
servicios de alta velocidad por los usuarios unido al 
incremento del porcentaje total de tráfico generado en 
entornos de interiores, cercano al 80%. Esta situación hace 
insostenible la utilización de las estaciones base asociadas a 
las macroceldas para estos fines, pues el alto consumo de 
recursos por parte de estos usuarios llevaría a situaciones de 
saturación constante de las redes, degradando gravemente el 
funcionamiento de estas.  


Así, el despliegue de femtoceldas  producirá grandes 
beneficios tanto desde el punto de vista de los usuarios como 
de los operadores. Por un lado, desde el punto de vista del 
usuario, este podrá ver satisfechos los altos requisitos de 
calidad asociados a servicios en tiempo real a la vez que 
podrá obtener de manera continua altas tasas de transferencia 
en servicios de datos, ya que al acercar la estación base al 
usuario se mejorará notablemente la eficiencia espectral 
obtenida. Además, la cercanía de la femtocelda también 
ayudará a reducir los requisitos de potencia transmitida por 


parte del terminal, reduciendo así el consumo de batería. 
Desde el punto de vista del operador, el  reducido ámbito de 
cobertura de las femtoceldas y la proximidad al usuario 
permitirá optimizar el uso de los recursos radio, lo que 
permitirá bien aumentar el número de usuarios, o bien 
aumentar las tasas de transferencia a un número reducido de 
estos, mejorando así la calidad del servicio percibida. De 
igual manera, liberar a las macroceldas de usuarios con altos 
requisitos de calidad y velocidad situados en el interior de 
edificios simplificará la planificación y el dimensionamiento 
de las redes, disminuirá el número de macroceldas necesarias, 
reduciendo así el coste de las infraestructuras y ayudará a 
evitar el colapso de las redes ante picos de alta demanda de 
tráfico de usuarios con malas condiciones de canal. 


No obstante, si bien el despliegue de femtoceldas ofrece 
unas ventajas evidentes, también plantea retos notables. La 
coexistencia de macroceldas y femtoceldas debe ser analizada 
para predecir el funcionamiento de las redes en este contexto 
de despliegue. En situaciones donde el espectro disponible 
sea suficiente, el problema puede simplificarse asignando 
canales específicos a los despliegues de femtoceldas, 
minimizando su interacción con las macroceldas. Sin 
embargo, dado que el espectro es un recurso escaso, lo 
habitual será que femtoceldas y macroceldas deban compartir 
espectro, lo que plantea problemas de funcionamiento[2]. Por 
otro lado, el presumible despliegue masivo de estas 
soluciones en interiores llevará a situaciones típicas de 
despliegues no planificados, habituales en redes de área local 
como las IEEE802.11, pero nuevos en el ámbito de las redes 
móviles. En entornos empresariales esta problemática será 
menor, pues se llevará a cabo un cierto nivel de planificación 
y dimensionamiento para garantizar maximizar la cobertura 
minimizando la interacción entre distintas femtoceldas. Sin 
embargo, en entornos residenciales donde las femtoceldas 
serán desplegadas por los propios usuarios sin intervención 
del operador la interacción entre femtoceldas desplegadas 
muy próximas puede constituir el efecto dominante que 
determine el funcionamiento de la red, especialmente en 
situaciones de despliegues masivos de estas. 


En este trabajo se presenta un estudio sobre los efectos de 
la interacción entre femtoceldas desplegadas por los propios 
usuarios en entornos residenciales, evaluando el efecto sobre 
la capacidad global obtenida y el grado de servicio de las 
bandas de frecuencia utilizadas, la posición relativa de las 
femtoceldas y la configuración del acceso. Los resultados 
presentados han sido obtenidos utilizando una herramienta 
específica desarrollada para la caracterización y evaluación de 
este tipo de despliegues. 







  


 


II. ESCENARIO Y PARÁMETROS DE SIMULACIÓN 


A.  Escenario de Referencia 


Para estudiar la problemática asociada al despliegue de 
estas nuevas redes, se ha desarrollado una herramienta 
software específica, con el fin de llevar a cabo una campaña 
intensiva de simulaciones para distintos escenarios de 
referencia. Esto ha permitido realizar diferentes estudios 
asociados a estos despliegues tanto para servicios básicos de 
3G como para servicios HSPA. Mediante estos se pretende 
evaluar el funcionamiento de despliegues masivos de 
femtoceldas con distintos parámetros de funcionamiento y 
distintas configuraciones de despliegue, tratando de extraer 
reglas de dimensionamiento para ser usadas en despliegues 
masivos reales. Los escenarios de referencia propuestos son 
capaces de englobar un gran número de situaciones que 
pueden darse en el ámbito residencial, sirviendo de base a un 
buen número de casos reales de despliegue.  


 


 
Fig. 1. Escenario de Referencia para Simulación de Despliegue de 


Femtoceldas 3G en Entorno Residencial 


Estos escenarios de referencia tienen una estructura 
común para todas las plantas del edificio, con seis viviendas 
por planta, y distintas estructuras internas en cada vivienda 
Los resultados que se presentan en este artículo han sido 
obtenidos utilizando un escenario de referencia con 
apartamentos de 120 m2  como el que se presenta en la Fig. 1. 


Para el estudio de estos escenarios, se han establecido 
puntos de referencia de instalación de la femtocelda 3G. Al 
tratarse de nodos autoinstalables, el operador no puede en 
principio controlar la ubicación de éstos, que además vendrá 
determinada por la capacidad de conexión a una línea DSL 
típicamente. De esta manera, en algunos de los estudios 
realizados en la campaña de simulaciones, se procede a un 
posicionamiento de las femtoceldas en los distintos puntos 
definidos en cada apartamento, obteniendo, tras un número 
suficiente de simulaciones, distribuciones de probabilidad de 
usuarios simultáneos a los que puede darse servicio para un 
grado de servicio definido. Los resultados presentados en este 
trabajo, que tratan de mostrar la evolución del grado de 
servicio ante un crecimiento del tráfico, corresponden a dos 
configuraciones, que se presentan en la Fig. 1, y que pueden 
ser consideradas de caso mejor y de caso peor. En la 
configuración A (triángulo rojo) las femtoceldas están muy 
cercanas entre sí, y en la configuración B (cuadrados verdes), 
las femtoceldas están lo más alejadas posible. 


B.  Procedimiento y Parámetros de Simulación 


El procedimiento de simulación está basado en un 
simulador de tipo Montecarlo, mediante el cual se evalúa el 


grado de servicio obtenido para una determinada 
configuración de tráfico. En el presente trabajo, los resultados 
que se presentan han sido obtenidos incrementando el número 
de usuarios en igual cantidad en todos los apartamentos del 
escenario de despliegue, y ubicando a estos usuarios 
aleatoriamente y con la misma probabilidad en todos los 
puntos del apartamento. En el caso de los usuarios de servicio 
básico 3G (WCDMA R99), un usuario se considerará sin 
servicio si el requisito de Eb/N0 asociado al tipo de servicio 
suministrado no puede ser satisfecho. Por otro lado, en el caso 
de usuarios HSPA, esta métrica para determinar el porcentaje 
de usuarios puede ser la misma, o puede ser modificada, 
estableciendo ésta como la relación entre la tasa de 
transferencia obtenida de acuerdo a la situación del sistema y 
la tasa de transferencia establecida como requisito. Se tomará 
como servicio de referencia un servicio de datos de 384 Kbps.  


 Una parte fundamental del procedimiento de simulación 
será la correspondiente a la estimación del nivel de señal 
presente en cada punto del escenario de despliegue. Las 
pérdidas calculadas entre los distintos puntos del despliegue 
vendrán determinadas por el modelo de propagación en 
interiores utilizado, y las características del escenario, en 
términos de estructura interna y externa y características de 
las paredes que lo compartimentan. Múltiples modelos de 
propagación han sido estudiados y comparados con resultados 
reales mediante campañas de medidas realizadas en el ámbito 
de desarrollo de la herramienta de simulación[3]. Para los 
resultados presentados en este estudio, se ha utilizado un 
modelo de tipo MultiWall (MWM), presentado en la 
expresión (1), que presenta buenos resultados en escenarios 
muy compartimentados como el escenario de referencia. Los 
parámetros del modelo MultiWall para frecuencias de 900 
MHz y 2000 MHz, que pueden ser elegidas para ser utilizadas 
despliegues de femtoceldas 3G, se presentan en la Tabla 1. 
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 Frec 
0L  n 


wL internos wL externos f
L  


900 MHz  35 2 2.5/5 10 20 


2000 MHz 40 2 3.5/7 15 25 


Tabla 1. Parámetros del modelo MWM. 


III. RESULTADOS  


De los resultados obtenidos en las simulaciones 
realizadas, los presentados en este artículo se centran en la 
evaluación de cuatro aspectos principales. En primer lugar, se 
evalúa la relación entre el número de usuarios simultáneos a 
los que dar servicio para un grado de servicio establecido 
mediante el uso de femtoceldas, tanto para servicios de tipo 
básico 3G como para servicios HSPA.  En segundo lugar, se 
presenta el efecto de la utilización de distintas bandas de 
frecuencias en este tipo de despliegues. Tras esto, se estudia 
la influencia del autodespliegue y el posicionamiento relativo 
de las femtoceldas en el escenario de referencia. Finalmente, 
se analiza el efecto de usar distintas configuraciones de 
acceso en despliegues de femtoceldas, específicamente la 
configuración en grupo abierto y en grupo cerrado. 


A.  Grado de Servicio para Servicio Básico 3G y HSPA 


Los resultados obtenidos de la comparación del número de 
usuarios simultáneos del servicio de referencia, usando 







  


 


servicios básicos 3G R99 y HSPA se presentan en la Fig. 2 y 
la Fig. 3. Como puede comprobarse, la ganancia obtenida en 
el enlace descendente usando HSDPA y HSDPA+ en lugar 
del servicio básico 3G es muy relevante, incrementando entre 
3 y 4 veces el número de usuarios del servicio de referencia 
de datos a 384 Kbps. Esta ganancia es especialmente notable 
en este tipo de despliegues, lo que se debe al 
aprovechamiento de todas las capacidades de HSDPA 
asociadas al uso de modulación y codificación adaptativa y a 
la compartición del canal más eficiente en este tipo de 
entornos, donde el limitado rango de cobertura y, por tanto, la 
buena relación señal a ruido obtenida asegura la utilización de 
esquemas de codificación de gran eficiencia espectral. En el 
enlace ascendente, la ganancia es menos notable, debido al 
servicio de referencia establecido, con un requisito de tasa de 
transferencia no muy elevado. La diferencia entre el servicio 
básico 3G en el enlace ascendente y el servicio HSUPA se 
pondría de manifiesto ante usuarios con requisitos mayores de 
tasas de transferencia, que solo podrían obtenerse mediante la 
utilización de las capacidades para proveer mayores tasas de 
transferencia en el enlace ascendente propias de HSUPA. 
 


 
Fig. 2. Grado de Servicio para Usuarios de Servicio Básico 3G y HSPA 


 
Fig. 3. Grado de Servicio para Usuarios HSPA y HSPA+  


B.  Impacto de la Frecuencia. 


Los resultados obtenidos tras el estudio de la influencia de 
las distintas bandas de frecuencia que pueden ser utilizadas 
para el despliegue de femtoceldas 3G presentan en la Fig. 4  


Estos resultados muestran la conveniencia de usar bandas 
de frecuencia más altas en los despliegues masivos de 
femtoceldas 3G. Así, el caso de estudio realizado el 
despliegue realizado usando la banda de 2 GHz presenta 
mejores  resultados que el despliegue en la banda más baja, 
de 900 MHz, obteniéndose un mayor número de usuarios 
simultáneos para un grado de servicio requerido. Este 
resultado se debe a que, en este tipo de despliegues masivos, 


el funcionamiento de la red pasa está fuertemente limitado 
por capacidad, sin tener problemas de cobertura al tener que 
cubrir cada femtocelda áreas muy pequeñas. 


 


 
Fig. 4. Grado de Servicio para Usuarios HSPA en 850 MHz y 2 GHz. 


Con ello, la utilización de bandas de frecuencias más 
bajas, y, por tanto, con capacidad para dar mayores 
coberturas, se convierte en una desventaja. Así, el efecto 
sobre los usuarios a los que debe dar servicio es muy 
reducido, siendo muy leve la mejora que pueda obtenerse. Sin 
embargo, la interferencia que introduce en la red, por tener 
mayores alcances, perjudica el funcionamiento de 
femtoceldas próximas, pudiendo reducir muy 
significativamente la capacidad de estas. Así, el efecto de la 
frecuencia utilizada será importante, y esta importancia será 
creciente con la densidad de femtoceldas en el área de 
despliegue.  


C.  Impacto de Concentración de Femtoceldas  


En la Fig. 5 se presentan los resultados obtenidos al evaluar el 
efecto sobre el grado de servicio de la posición relativa de las 
femtoceldas 3G, para lo que se han utilizado las 
configuraciones A y B incluidas en la Fig. 1. El objetivo de 
este estudio será determinar el rango de variación entre el 
número máximo y el número mínimo de usuarios del servicio 
de referencia a los que podrá darse servicio con un 
determinado grado de calidad. 


 
Fig. 5. Grado de Servicio para Usuarios HSPA de 384 Kbps en 
Configuración de Femtoceldas Cercanas(Rojo) y Lejanas(Verde) 


Los resultados obtenidos muestran una importante variación, 
de en torno al 30%, de la capacidad efectiva del despliegue y, 
con ella, del número de usuarios a los que podrá darse 
servicio. Esta variación es de gran importancia, ya que, como 
se ha dicho la posición relativa de las femtoceldas en el 
escenario de despliegue no es controlable por el operador, al 
ser seleccionada por el propio usuario. Una disposición de 







  


 


femtoceldas muy concentradas, como la presentada en la 
configuración A llevará consigo este decremento de 
capacidad global al aumentar la interferencia global en el 
sistema respecto a la configuración de tipo B. Este efecto 
puede ser más o menos acusado dependiendo de otros 
factores ya comentados, como la frecuencia utilizada en el 
despliegue y la potencia máxima de transmisión establecida 
en la femtocelda, y de otros factores que se comentarán a 
continuación, como la configuración de acceso escogida. 


D.  Impacto de Configuración de Acceso 


En la Fig. 6 se presentan los resultados asociados al 
estudio de grado de servicio para configuración de acceso en 
grupo abierto y grupo cerrado de usuarios. Dos situaciones 
deben distinguirse para comentar el efecto de usar cada una 
de las dos configuraciones. Cuando las femtoceldas están 
ubicadas en los emplazamientos de la configuración B, donde 
las femtoceldas están bastante alejadas entre sí, ambas 
configuraciones presentan resultados similares. En dicha 
configuración, la mayor parte de los usuarios dentro de un 
apartamento tienen a la femtocelda de su propio apartamento 
como mejor servidor. Por ello, en ese caso, la asociación entre 
usuarios y femtoceldas tanto en configuración abierta como 
cerrada será muy similar, y, por tanto, los resultados de ambas 
configuraciones diferirán muy levemente.  


 


 
Fig. 6. Grado de Servicio para Usuarios HSPA de 384 Kbps en 


Configuración de Femtoceldas con Acceso Abierto(OSG) y Cerrado(CSG) 


En la configuración A, cuando las femtoceldas están muy 
concentradas la configuración de acceso en modo abierto 
presenta un funcionamiento notablemente mejor que la 
configuración en modo cerrado. Esta es, además, la que se 
debe tomar como referencia para despliegues residenciales, 
por ser la opción predominante en estos casos. Para la 
configuración abierta, el mejor servidor para un usuario puede 
estar en su propio apartamento o en uno próximo, 
dependiendo de la estructura del edificio y las condiciones de 
propagación. Esto hace que, en configuración abierta, la 
interferencia global en el sistema se reduzca notablemente, y, 
como consecuencia, se incremente la capacidad global del 
despliegue, y, con ello el máximo número de usuarios activos 
que pueden ser servidos correctamente para un determinado 
grado de servicio. Para un número de usuarios por 
apartamento elevado, y en las condiciones del estudio 
presentado se puede detectar un curioso efecto. A partir de 
ese número de usuarios, en torno a 36, la configuración en 
grupo cerrado presenta un mejor funcionamiento que la 
configuración en modo abierto. Este efecto está asociado al 
exceso de carga que pueden sufrir algunas femtoceldas frente 
a otras debido a la relación existente entre las áreas del 


escenario de despliegue donde cada femtocelda es detectada 
como mejor servidor. En el estudio presentado, la inyección 
de tráfico se realiza aumentando en cada iteración el número 
de usuarios presentes en cada apartamento. Así, en la 
configuración cerrada, todas las femtoceldas darán servicio al 
mismo número de usuarios, mientras que en la configuración 
abierta, esta proporción no tiene por qué mantenerse, debido a 
la ubicación del usuario dentro del apartamento, la estructura 
del edificio y las condiciones de propagación en un instante 
dado. De esta manera, puede darse que algunas femtoceldas 
excedan la capacidad máxima de usuarios a la que dar 
servicio, con lo que el grado de servicio estimado a partir de 
ese momento en esa femtocelda empeorará, aunque otras 
puedan tener aún recursos disponibles, y esto afectará al 
grado de servicio global estimado. 


IV. CONCLUSIONES 


En éste articulo, el funcionamiento de despliegues masivos de 
femtoceldas 3G realizados por los propios usuarios se ha 
estudiado en términos de capacidad y grado de servicio, 
evaluando las capacidades de éstos en el ámbito residencial 
como solución de convergencia fijo-móvil. Respecto a las 
frecuencias a utilizar en estos despliegues, los resultados de 
los estudios sugieren la utilización prioritaria de frecuencias 
altas en escenarios con alta densidad de femtoceldas, puesto 
que las peores condiciones de propagación derivadas del uso 
de estas frecuencias puede contribuir a facilitar la adaptación 
de la cobertura a áreas reducidas, posibilitando una reducción 
de la interferencia global del sistema. Dado que no es 
previsible que en dichos despliegues pueda llevarse a cabo 
una labor global de optimización, el efecto de la ubicación no 
controlable de las femtoceldas dentro del área de despliegue 
ha sido también evaluado. El posicionamiento relativo de las 
femtoceldas en el área de despliegue ha mostrado tener una 
influencia significativa en la capacidad y el grado de servicio, 
produciéndose variaciones notables del número de usuarios a 
los que se puede garantizar una calidad mínima establecida. 
Finalmente, las dos posibilidades típicas de configuración de 
acceso en despliegues de femtoceldas 3G han sido también 
evaluadas. De los resultados obtenidos, puede extraerse una 
relativa importancia de este parámetro en el funcionamiento 
de estos despliegues, importancia que puede acentuarse 
dependiendo de los factores anteriormente evaluados, que 
determinan la mayor o menor extensión del área de cobertura 
de una femtocelda fuera del propio ámbito de uso. Así, 
aunque típicamente la opción utilizada en despliegues 
residenciales será la configuración en modo cerrado, la 
degradación de funcionamiento de estos despliegues debida, 
por ejemplo, a concentraciones puntuales de usuarios o a la 
presencia de usuarios en zonas cubiertas por su femtocelda de 
acceso pero cercanas a otras femtoceldas puede recomendar 
la utilización de configuraciones de acceso híbridas. 
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Resumen- Recently, new behavioral model formulations, as X 
parameters, have been proposed to predict transistor/circuits 
non-linear behavior.  They are an alternative approach to model 
non-linear behavior in CAD tools based directly on measured 
data, but they also provide for the possibility of extending 
analytical circuit analysis to the domain of non-linear circuits.  
In this paper there are proposed and experimentally validated 
closed-form expressions to compute the effect of adding a 
network series connection.  These new expressions, based on X 
parameters, are very interesting since they provide the key 
component required for developing analytical circuit design 
procedures for feedback amplifiers and oscillators. 


I. INTRODUCCIÓN 


El uso de los parámetros S para el diseño de circuitos 
lineales constituye una herramienta fundamental que permite 
analíticamente determinar y calcular parámetros clave (factor 
de estabilidad, círculos de ganancia de potencia, coeficientes 
de reflexión, etc.) en el diseño de dichos circuitos. 


Sin embargo, el diseño de circuitos no-lineales como 
amplificadores de potencia u osciladores [1] se basa, 
principalmente en el uso de técnicas numéricas como el 
Balance Armónico, disponibles actualmente en los 
simuladores comerciales de circuitos de microondas y 
milimétricas. Resultaría, por tanto, interesante y necesario el 
desarrollo de herramientas de diseño analíticas, similares a 
las existentes en pequeña señal (basadas principalmente en el 
uso de los parámetros S) que permitiesen el diseño de 
circuitos no-lineales [2].  


En el presente artículo se presentan un conjunto de 
expresiones analíticas, basadas en el uso de los parámetros X 
[3], que permiten obtener, y por tanto,  predecir, el 
comportamiento no-lineal de una realimentación serie, 
constituida por un dispositivo activo (transistor) y una red 
pasiva. Este tipo de realimentación es común en el diseño de 
amplificadores realimentados y osciladores, por consiguiente, 
las fórmulas presentadas facilitarían el diseño no-lineal de 
este tipo de circuitos.  


Las expresiones propuestas, basadas en el uso de los 
parámetros X, han sido validadas mediante simulaciones y 
experimentalmente. 


II. FORMULACIÓN DE LOS PARÁMETROS X 


El modelo PHD [3]-[4] se puede clasificar dentro de las 
técnicas de modelado “black-box” en el dominio de la 
frecuencia. Además, este modelo de comportamiento se 
puede considerar como una generalización de los parámetros 
S bajo condiciones de gran señal. Fundamentalmente, el 
modelo PHD emplea el concepto de superposición armónica 
para describir de forma analítica la respuesta en gran señal de 
las ondas de potencia de salida B en función de un mapeado 
lineal con las ondas incidentes A de gran señal, de forma 
similar a los parámetros S clásicos. Dicho modelo se puede 
describir de acuerdo con la siguiente formulación 
matemática: 
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donde las funciones XF


pm, XS
pq,mn y  XT


pq,mn se denominan 
parámetros X, p y q son los índices correspondientes al 
número de puerta (1,2), m (1,2,…) y n (2,3,…) son los 
índices correspondientes al número de armónico y P es la 
fase de la componente de gran señal A11. 


Si el funcionamiento del modelo se confina en una región 
de la carta de Smith en torno a un valor de impedancia de 


salida determinado 21Γ = Γopt , respecto a la cual se definen 


los parámetros X, entonces la ecuación (1) se puede expresar 
como: 
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La formulación anterior es válida para un rango de 


impedancias de salida comprendido entre Zopt/2 y 2Zopt [5] 
(donde Zopt es la impedancia de carga utilizada en la 
extracción del modelo). Para el uso de los parámetros X en 







  


 


análisis circuital resulta conveniente reformular la expresión 
(2) de forma algebraica de la siguiente manera: 
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donde [XF] es un vector columna compuesto por los términos 
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pm PADCX ),( 11 y sus conjugados, [XST] es una matriz 
formada por los términos 
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 y sus 
conjugados, [A] es un vector columna con las ondas 
incidentes Aq,n y sus conjugados y, por último, [B] es un 
vector columna formado por las ondas reflejadas Bp,m y sus 
conjugados. 


III. MODELADO DE LA REALIMENTACIÓN SERIE EN RÉGIMEN 


DE GRAN SEÑAL 


Para el modelado de la realimentación serie, como la de la 
Fig. 1, en condiciones de funcionamiento no-lineal, es 
necesario en primer lugar, la obtención de un modelo de gran 
señal que permita la predicción del comportamiento del 
dispositivo activo no-lineal. Una vez extraído el modelo de 
este dispositivo en términos de los parámetros X, es 
necesario el desarrollo de un método para transformar el 
conjunto de parámetros X en relaciones tensión-corriente, de 
forma que cada uno de los cuadripolos en serie se puedan 
relacionar mediante la suma de la tensión en cada una de las 
puertas. La ecuación matricial (3) se puede trasformar en una 
relación corriente-tensión mediante múltiples operaciones 
algebraicas, quedando la expresión final de la siguiente 
forma: 


 
Fig. 1. Conexión serie de 2 cuadripolos 
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donde Zref es la impedancia de referencia, [I] es un vector 
columna formado por los términos de corriente Ip,m y sus 
conjugados y, por último, [V] es un vector columna 
compuesto por los términos de tensión Vp,m y sus conjugados. 


Mediante (4), una conexión serie no-lineal puede ser 
determinada de forma analítica mediante la suma de cada una 
de las matrices de tensión [V] correspondientes a cada uno de 
los cuadripolos. Para el caso particular en el que una de las 
redes sea pasiva (muy común en los subsistemas de 
microondas) la conexión serie puede ser descrita 
analíticamente mediante la siguiente ecuación: 
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donde [Zb] son los parámetros Z de la red pasiva. 
La relación corriente-tensión de la conexión serie total (5) 


se puede transformar de nuevo a una representación analítica 
mediante parámetros X, ya que en el diseño de circuitos de 
microondas la representación en ondas de potencia es más 
adecuada. 
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De forma que, los parámetros X de la conexión serie total, 


pueden ser determinados a través de las siguientes 
expresiones: 
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donde [Id] es la matriz identidad. 


A partir de las matrices [XF] y [XST], se pueden obtener 
los parámetros X que permiten la predicción del 
comportamiento no-lineal de conexiones serie formadas al 
menos por un dispositivo activo. Además, los nuevos 
parámetros X de la realimentación serie pueden ser utilizados 
en el diseño de circuitos no-lineales de microondas, como 
amplificadores realimentados u osciladores. 


IV. SIMULACIÓN DE UNA CONFIGURACIÓN SERIE EN RÉGIMEN 


DE GRAN SEÑAL 


El objetivo de esta sección consiste en la evaluación de la 
validez y precisión de la formulación analítica presentada. 
Para ello  se va a analizar una conexión serie formada por un 
transistor HBT de SiGe (NESG2030M04, polarizado en el 
punto {Ib = 87µA, Vce = 1.95V}), en configuración de emisor 
común, y un condensador conectado en serie. Esta 
configuración serie ha sido escogida porque representa uno 
de los elementos clave en el diseño de osciladores. 


La predicción analítica del comportamiento de la 
configuración seleccionada va a ser comparada, en primer 
lugar, con el comportamiento obtenido mediante el uso de un 
modelo no-lineal más convencional en un simulador de CAD 
comercial (ADS, Advanced Design System) mediante 
Balance Armónico. Posteriormente la predicción analítica 
propuesta será validada experimentalmente mediante la 
construcción y caracterización del circuito serie bajo estudio. 
En concreto, para la validación en simulación, se va a utilizar 
un modelo basado en medidas en el dominio del tiempo (DT) 







  


 


[6] para modelar de forma precisa el comportamiento no-
lineal del transistor HBT de SiGe. 


En primer lugar, para emular el proceso de medida de los 
parámetros X, se han realizado un conjunto de simulaciones 
utilizando el modelo DT. De forma que, a partir de dichas 
simulaciones, el modelo PHD del transistor HBT, y por 
consiguiente sus parámetros X, han sido extraídos según [4]. 
Para la extracción del modelo PHD, la impedancia de entrada 
se ha fijado a 50 Ω y la carga a la salida del HBT es igual a 
34+9.6j Ω, de forma que se asegura que los datos se 
encuentren correctamente centrados en la región adecuada de 
la carta de Smith. Además, el modelo PHD ha sido obtenido 
para unos índices armónicos m y n iguales a 3.  


Una vez que los parámetros X del dispositivo no-lineal 
han sido extraídos se pueden utilizar, mediante (7) y (8), en  
la predicción de la respuesta no-lineal del HBT realimentado 
mediante una red pasiva. La predicción analítica de la 
conexión serie ha sido comparada con la simulación 
equivalente de Balance Armónico utilizando el modelo no-
lineal DT. Las formas de onda de tensión y corriente 
obtenidas mediante los dos métodos se muestran en las 
figuras 2 y 3 a través de las rectas de carga dinámicas 
correspondientes. 


 


Fig. 2. Recta de carga a la entrada de la conexión serie en régimen de gran y 
pequeña señal 


 


Fig. 3. Recta de carga a la salida de la conexión serie en régimen de gran y 
pequeña señal 


Una cuestión crítica es determinar la región de 
impedancias en la que el modelo de parámetros X es válido, 
ya que esta región restringe el rango de impedancias tanto de 
la red de realimentación, como de la terminación de salida de 
la red serie. En [5] se demuestra que el modelo PHD es 
válido para un rango de impedancias de salida comprendido 
entre Zopt/2 y 2Zopt, que coincide con la región de la carta de 
Smith representada en la Fig. 4. Este supuesto ha sido 
comprobado mediante la comparación de las predicciones 


analíticas con las simulaciones de HB, usando el modelo DT, 
en el espacio de impedancias anterior. En las figuras 5 y 6 se 
muestran los casos para dos impedancias extremas a la salida 
del transistor, Z1 y Z2. Los resultados obtenidos demuestran 
la validez de las transformaciones analíticas propuestas en la 
predicción de la variación del comportamiento de circuitos 
no-lineales realimentados, en el rango de impedancias 
considerado. 


 


Fig. 4. Impedancias a la salida del transistor evaluadas: Z1=68+19.2jΩ, 
Z2=17+4.8jΩ y Zopt= 34+9.6jΩ, mediante la variación de Zload=-V2/I2 


 


Fig. 5. Recta de carga a la entrada para distintas impedancias de salida 


 


Fig. 6. Recta de carga a la salida para distintas impedancias de salida 


V. EVALUACIÓN CON MEDIDAS EN UN LSNA 


La validez y precisión de las expresiones analíticas 
presentadas en el presente artículo para el análisis no-lineal 
de la realimentación serie han sido también evaluadas 
experimentalmente. Para ello, se ha construido el circuito 
realimentado mostrado en la Fig. 7 y dicho prototipo coincide 
con el simulado en la sección anterior. Las medidas obtenidas 
han sido comparadas con las respuestas derivadas de la 
formulación analítica propuesta, donde los parámetros X 
utilizados para la caracterización del dispositivo no-lineal se 







  


 


han extraído también de forma experimental a través de 
medidas con el LSNA (Large Signal Network Analyzer) de 
Maury-NMDG para una impedancia a la salida del HBT de 
34+9.6j Ω. En las figuras 8 y 9 se muestran las rectas de 
carga dinámicas medidas a la entrada y salida del circuito no-
lineal para una impedancia de salida igual a la de extracción 
del modelo no lineal, y en las figuras 10 y 11 se muestran las 
respuestas para las mismas impedancias extremas Z1 y Z2. 


 


  


Fig. 7. Vista del circuito realimentado construido 


 


Fig. 8. Recta de carga a la entrada para Zopt en régimen de gran y pequeña 
señal 


 


Fig. 9. Recta de carga a la salida para Zopt en régimen de gran y pequeña 
señal 


VI. CONCLUSIONES 


En este artículo se han presentado un conjunto de 
expresiones analíticas, basadas en el uso de los parámetros X, 
que permiten la predicción rápida y precisa del 
comportamiento en régimen de gran señal de una 
realimentación serie formada por un dispositivo activo no-
lineal y una red pasiva. La formulación presentada ha sido 
validada, tanto mediante simulaciones con HB, como a través 
de medidas experimentales. Las expresiones propuestas 
resultan de gran utilidad en la predicción del comportamiento 


no-lineal de redes realimentadas. Por último, esta 
formulación supone un importante desarrollo, ya que 
extiende el uso de los parámetros X, no sólo para el análisis 
de conexiones en cascada sino también para conexiones serie. 


 


Fig. 10. Recta de carga a la entrada para distintas impedancias de salida 


 


Fig. 11. Recta de carga a la salida para distintas impedancias de salida 
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Resumen- During the last years a lot of attempts to use 
negative non-Foster impedances to improve the bandwidth of 
electrically small antennas (ESAs) or the bandwidth of 
metamaterial structures have been realized. Unfortunately, 
negative non-Foster impedances are not absolutely stable 
circuits which could be a serious problem in practical 
applications. In this paper, we study the stability of negative 
impedances in several circuits that model realistic situations. 


I. INTRODUCCIÓN 


Uno de los mayores inconvenientes de los meta-
materiales pasivos es su ancho de banda inherentemente 
reducido [1]. Este hecho es consecuencia de que la energía 
reactiva almacenada en un cierto volumen diferencial de 
cualquier material (o meta-material) pasivo (W) es siempre 
mayor que la energía almacenada en el mismo volumen de 
vacío (W0) dado que siempre hay que realizar un trabajo 
adicional para polarizar el medio [2], [3].  
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Las ecuaciones (1) y (2) implican que cualquier meta-
material pasivo con parámetros constitutivos negativos 
(MNG, ENG), o cercanos a cero (ENZ, MNZ) deben ser 
dispersivos, lo cual conduce a reducidos anchos de banda. Si 
dichos parámetros no fueran dispersivos la energía 
almacenada sería menor que la energía almacenada en el 
vacío, o incluso sería negativa, lo cual es imposible en 
medios pasivos. Para superar esta restricción debemos 
admitir la existencia de energía negativa, o lo que es lo 
mismo, el uso de meta-materiales activos, tal y como se ha 
presentado recientemente en [1], donde se estudia una línea 
de transmisión ENZ de banda ancha. 


El concepto de impedancias non-Foster, es decir, 
capacitancias e inductancias negativas, no es para nada nuevo 
en el ámbito de la ingeniería. Está basado en los 
Convertidores de Impedancia Negativa (NICs) propuestos 
por primera vez por Linvill  en el año 1953 [4]. Desde 
entonces, muchos autores han intentado usar capacidades 
negativas con el objetivo de superar la restricción de 


ganancia-ancho de banda de la teoría de Bode-Fano, y 
mejorar la adaptación de antenas eléctricamente pequeñas 
(ESAs) [5],[6]. No obstante, la estabilidad de este tipo de 
circuitos siempre surge como el mayor de los problemas 
prácticos. Es habitual achacar estos problemas de estabilidad 
solo a cuestiones puramente tecnológicas (efectos parásitos, 
problemas de construcción, etc).  No obstante, como ha sido 
demostrado teóricamente en [2], y experimentalmente en [1], 
el problema básico reside también en la contra-intuitiva física  
de las impedancias non-Foster. Es importante destacar que un 
análisis de la estabilidad en el dominio de la frecuencia 
usando métodos clásicos (como el factor de Rollet), falla con 
este tipo de estructuras. Es también sorprendente que en la 
literatura disponible no hay muchos estudios sobre la 
estabilidad de las formas de non-Foster [7]. Por este motivo, 
en este artículo se presenta un estudio analítico, numérico y 
experimental de diversos circuitos que emplean formas de 
non-Foster y que modelan escenarios realísticos.  


II.  ESTUDIO DE LA ESTABILIDAD DE CAPACIDADES 


NEGATIVAS 


En esta sección se analizará la estabilidad de diferentes 
circuitos que contienen capacidades negativas ideales (no 
dispersivas). Estos circuitos modelan posibles situaciones 
reales como la adaptación de ESAs. 


A.  Escenario #1: Tanque serie C-Cnegativo 


El primer circuito analizado modela la adaptación de una 
antena eléctricamente pequeña (ESA) (Fig. 1). El circuito 
equivalente de una ESA consiste en una capacidad positiva 
C1 conectado en serie con una resistencia Rr. Este circuito 
está conectado a una capacidad negativa C2 en serie con una 
resistencia RC2. Esta resistencia engloba la resistencia parásita 
del NIC utilizado para conseguir la capacidad negativa, así 
como la resistencia del receptor. Debe tenerse en cuenta que 
no se está considerando señal desde la antena (‘cold circuit’) 
y se está analizando el estado transitorio (el interruptor se 
cierra en t=t0). Teniendo en cuenta esto, las ecuaciones de 
Kirchoff del circuito de la Fig. 1 se muestran en (3), así como 
la ecuación de la corriente (4): 
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La solución de la ecuación (3) viene dada por: 
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Fig. 1  Circuito Serie C-Cnegativo  


Teniendo en cuenta la ecuación (5) el circuito será estable 
si el producto R·Ceq (siendo R la resistencia total R=Rr+RC2) 
es positivo. En otro caso, la corriente i(t) crecerá 
exponencialmente lo cual supondría la inestabilidad del 
circuito. En ese caso, si R es positiva, |C2| debe ser mayor que 
C1 para satisfacer la condición de estabilidad. Por el 
contrario, si la resistencia global R es negativa, |C2| debe ser 
menor que C1 para una operación estable del circuito. Por lo 
tanto, es destacable que la relación entre C1 y C2 que se 
necesita para garantizar la estabilidad depende del resto de 
elementos pasivos del circuito, y no solo en la capacidad 
negativa C2 en sí misma. 


B.  Escenario #2: Tanque paralelo C-Cnegativo 


Una capacidad negativa no puede ser medida 
directamente usando un analizador de redes ya que es 
inestable [1],[2],[6]. Para poder medirla, es necesario 
conectar la capacidad negativa a una positiva para obtener 
una capacidad total positiva Ceq=C1+C2 (posteriormente, el 
efecto de la capacidad positiva puede eliminarse para 
caracterizar la capacidad negativa). Antes de conectar el 
tanque paralelo C-Cnegative al analizador de redes es muy 
importante asegurar la estabilidad del circuito para evitar 
posibles daños del equipo debido a oscilaciones no deseadas.  


En experimentos previos [1],[8], el circuito se conectó 
previamente al analizador de espectros para comprobar la 
estabilidad. En ese caso, el circuito equivalente vendría dado 
por el circuito de la Fig. 2. Éste consiste en una capacidad 
positiva C1, conectada en paralelo con una capacidad 
negativa C2, y a una resistencia R que modela la impedancia 
de entrada del analizador de espectros (50Ω). El mismo 
circuito también puede modelar un meta-material activo ENZ 
con pérdidas [1].    


 
Fig. 2  Circuito Paralelo C-Cnegativo  


Las corrientes y voltajes pueden obtenerse de manera 
similar al caso anterior. El voltaje a través del condensador 
C2 está dado por (6): 
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En este caso, la impedancia de entrada del analizador de 
espectros será siempre positiva, por lo que la capacidad 
equivalente Ceq debe ser también positiva para asegurar la 
estabilidad del circuito. En otras palabras, el condensador 
negativo C2 debe ser menor en magnitud que el condensador 
positivo C1 (|C2|<C1). 


  
Fig. 3  Voltaje (izquierda) y Energía instantánea (derecha) en los 


condensadores C1 y C2 (C1=100pF, C2= -50pF, R1=50Ω, VC1(0)=5V) 
En la Fig. 3 se muestra un ejemplo de los voltajes y 


energías instantáneas en los condensadores. En esta figura, y 
en la ecuación (6) puede observarse como el voltaje cuando 
se cierra el interruptor (t=t0) es mayor que el voltaje inicial en 
el condensador, debido a la presencia del condensador 
negativo C2. Este incremento de energía (ver Fig.3 derecha) 
puede explicarse por el carácter activo (W<0) de la capacidad 
negativa. 


Es destacable que la condición de estabilidad del tanque 
serie C-Cnegativo (con R>0), es la contraria que en el caso del 
mismo tanque en paralelo conectado al analizador de 
espectros (resistencia en paralelo). Se han realizado algunos 
experimentos con condensadores negativos previamente 
desarrollados en [8], para validar estos resultados teóricos, y 
se ha podido corroborar como las condiciones de estabilidad 
eran las predichas por este análisis teórico en ambos casos. 


C.  Escenario #3: Tanque serie-paralelo C-Cnegativo 


El último circuito analizado (ver Fig. 4) con 
condensadores negativos es una combinación de los dos 
circuitos estudiados previamente. En este caso la corriente 
i(t) viene dada por la solución de una ecuación diferencial de 
segundo orden, cuyo polinomio característico viene dado por 
(7). El circuito será estable si las raíces de este polinomio 
característico se encuentran en el semi-plano complejo 
negativo.  
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Si C1, R1, y R2 son positivos el circuito es inestable para 
cualquier valor negativo de C2. Por el contrario, si R1 fuera 
negativa (por los efectos parásitos del NIC), el circuito 
resulta estable para cualquier valor negativo de C2. 


 
Fig. 4 Circuito Serie-Paralelo C-Cnegativo 


 







  


 


III.  ESTUDIO DE LA ESTABILIDAD DE INDUCTANCIAS 


NEGATIVAS 


Después de estudiar la estabilidad de los condensadores 
negativos, en esta sección se tratará la estabilidad de 
inductancias negativas. 


Las inductancias negativas resultan también de gran 
interés para los diseñadores de antenas, ya que al igual que 
los condensadores negativos, pueden utilizarse en la 
adaptación non-Foster (adaptación usando condensadores e 
inductancias negativas) de ESAs. Como ya se comentó en el 
apartado anterior, el circuito equivalente de una ESA es una 
resistencia (la cual varía con el cuadrado de la frecuencia) en 
serie con una capacidad positiva (Fig. 5). Se puede utilizar 
una capacidad negativa en serie (-Ca) con la antena para 
compensar la capacidad de la antena (Ca), y adicionalmente, 
se puede utilizar una red con inductancias negativas –Lm para 
eliminar el comportamiento dependiente de la frecuencia de 
la resistencia de radiación R0·(ω/ω0)


2 de la antena. 


 
Fig. 5 Adaptación non-Foster de una ESA 


Si Lm satisface la ecuación (8), puede demostrarse 
fácilmente que la impedancia de entrada de la antena después 
de la red non-Foster, será Z0 para todo el margen de 
frecuencias. 
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De este modo, se podría obtener un gran ancho de banda 
de operación (al menos teóricamente). 


A.  Escenario #1: Tanque serie L-Lnegativa 


Una combinación en serie de una inductancia negativa 
Lnegativa con una inductancia positiva L1 debería ser estable si 
la inductancia total Ltotal=L1-|Lnegativa| es positiva. Por lo tanto, 
la inductancia positiva debería ser mayor en magnitud que la 
negativa, ya que la otra combinación supondría que el 
circuito fuera inestable. 


Un prototipo de una inductancia negativa fue construido 
usando la topología propuesta en [6], y fue conectada en serie 
con una inductancia positiva L1. Al contrario que la 
predicción teórica anteriormente mencionada, el circuito 
resultó ser inestable independientemente del valor de la 
inductancia positiva L1. Tras estudiar más a fondo el 
problema, se pudo encontrar que este sorprendente 
comportamiento es causado por la dispersión que en la 
práctica tiene la inductancia negativa construida. Como 
puede observarse en las medidas y en las simulaciones 


asociadas (Fig. 9), el circuito se comporta como una 
inductancia negativa solo para bajas frecuencias (hasta 
70MHz), mientras que se comporta como una inductancia 
positiva para frecuencias más altas. Este comportamiento 
dependiente de la frecuencia de la inductancia negativa y 
dispersiva, puede modelarse usando el circuito equivalente 
mostrado en la Fig. 6. Éste consiste en una inductancia 
negativa ideal (no dispersiva), conectada en paralelo con una 
combinación en serie de un condensador y una bobina ambos 
positivos. De este modo, para las frecuencias bajas la 
reactancia del condensador es muy alta, y el circuito se 
comporta como una inductancia negativa. Por el contrario, 
para las altas frecuencias el condensador se aproxima a un 
corto-circuito, y el circuito se comporta como una 
combinación en paralelo de Ln y L obteniéndose una 
inductancia total positiva (ya que Ln>L). 


 
Fig. 6  Circuito equivalente de una inductancia negativa dispersiva 


Si a continuación volvemos a considerar la estabilidad de 
la combinación en serie de una inductancia positiva y una 
inductancia negativa, teniendo en cuenta su modelo 
dispersivo, obtenemos el circuito de la Fig. 7. Analizando el 
circuito en el dominio de Laplace se obtiene que la corriente 
que circula por el tanque serie IL1 es: 
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Fig. 7  Combinación serie de una inductancia positiva y una negativa 


dispersiva 


Los polos de la ecuación (10) en función del valor del 
inductor positivo L1 están representados en la Fig. 8. Puede 
observarse como siempre hay polos en el semi-plano 
complejo positivo, por lo que el circuito es siempre inestable 
independientemente del valor de L1, tal y como ocurrió en los 
experimentos realizados. 


 
Fig. 8  Polos de la corriente circulando por el circuito serie L-Lnegativa  







  


 


B.  Escenario #2: Tanque paralelo L-Lnegativa 


En este último apartado se estudia la estabilidad de la 
combinación en paralelo de una inductancia positiva con una 
inductancia negativa real. Para ello, se utilizó la misma 
inductancia negativa utilizada en el apartado anterior. Ésta se 
conectó en paralelo con una inductancia positiva L1, y se 
observó que el circuito era estable cuando la inductancia 
positiva era menor en magnitud que la negativa, y era 
inestable en caso contrario. 


Una vez que el circuito es estable puede medirse con el 
analizador de redes. La impedancia medida para la 
inductancia negativa se muestra en la Fig. 9, donde puede 
apreciarse una buena concordancia entre las medidas y las 
simulaciones. Como ya se dijo anteriormente, la inductancia 
negativa solo se comporta como tal hasta una frecuencia de 
aproximadamente 70MHz (ver Fig.9.a), para posteriormente 
comportarse como una inductancia positiva (ver Fig.9.b) para 
frecuencias mayores.  


Las simulaciones han sido realizadas utilizando el 
software de simulación de circuitos ADS® de Agilent. 


 
a) freq=10-200MHz 


 
b) freq=10MHz-1GHz 


Fig. 9  Simulación y medidas del prototipo de inductancia negativa 


Además, la medida también concuerda de forma notable 
con el modelo propuesto para la inductancia negativa 
dispersiva (ver Fig. 6). 


La estabilidad del circuito L-Lnegativa paralelo puede 
estudiarse también usando la transformada de Laplace y 
teniendo en cuenta el modelo dispersivo de la inductancia 
negativa, al igual que se hizo en el apartado anterior. De este 
modo, la corriente que circula en el circuito paralelo puede 
obtenerse como: 
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Como se mencionó anteriormente, el circuito será estable 
siempre y cuando no contenga polos en el semi-plano 
complejo positivo. En la Fig. 10 están representados los 
polos de IL1(s) para distintos valores de la inductancia 
positiva L1. Puede observarse como el circuito es estable 


(polos azules) si se cumple que la inductancia positiva es 
menor en magnitud que la inductancia negativa (L1<|L2|). Por 
el contrario, si la inductancia positiva es mayor que la 
negativa (L1>|L2|) aparecen polos en el semi-plano complejo 
positivo (polos rojos), y el circuito se vuelve inestable. Este 
comportamiento es exactamente el mismo que se experimentó 
en la práctica como ya se ha mencionado anteriormente. Por 
lo tanto, se puede concluir que la dispersión que presenta 
cualquier implementación práctica de una impedancia de 
non-Foster es crítica y debe ser tenida en cuenta a la hora de 
estudiar la estabilidad. 


 
Fig. 10  Polos de la corriente circulando por el tanque paralelo L-Lnegativa  


IV.  CONCLUSIONES 


En este artículo se ha analizado la estabilidad de varios 
circuitos conteniendo impedancias non-Foster (capacidades e 
inductancias negativas), que modelan situaciones realísticas 
en el ámbito de las antenas y de los meta-materiales activos. 
Se ha mostrado como la estabilidad es un factor que no solo 
depende del circuito activo utilizado para sintetizar la forma 
de non-Foster, y sus efectos parásitos, (como habitualmente 
se cree), sino también en el resto de elementos y su 
configuración dentro del circuito, así como de la dispersión. 
El comportamiento dispersivo de cualquier implementación 
práctica de una impedancia de non-Foster afecta 
notablemente a la estabilidad y debe ser tenida en cuenta. 


Todos los experimentos realizados concuerdan con la 
teoría desarrollada.  
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Abstract— Wireless communications are enabling a new set 
of Intelligent Transportation Systems (ITS) solutions based on 
the exchange of information between vehicles, and between 
vehicles and infrastructure nodes. In this context, the 
INTELVIA project has proposed a novel road signaling system 
based on IEEE 802.15.4 wireless communications, and designed 
to allow a more dynamic road signaling and traffic management. 
In this context, this paper presents the results of field tests 
conducted to investigate the communications capabilities of this 
road signaling solution with fast moving vehicles. The obtained 
results demonstrate that adequate communication ranges and 
transmission windows can be obtained with a careful 
deployment and dimensioning. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los sistemas inteligentes de transporte (ITS, Intelligent 
Transportation Systems) se caracterizan por un uso intensivo 
de tecnologías TIC (Tecnologías de la Información y 
Comunicación) con el fin de mejorar la seguridad y gestión 
vial, además de reducir el impacto medioambiental y 
energético del transporte en carretera. En este contexto, son 
varias las iniciativas y proyectos que están evaluando el 
potencial y beneficios de las tecnologías de comunicaciones 
inalámbricas aplicadas a los sistemas ITS. Una de las 
principales iniciativas a nivel nacional es el proyecto 
INTELVIA ( http://www.intel-via.org), el cual está 
trabajando en el desarrollo y aplicación de sistemas ITS 
cooperativos. Los sistemas ITS cooperativos posibilitarán 
una notable mejora en la seguridad vial y una gestión más 
dinámica del tráfico gracias al intercambio de información 
entre vehículos (V2V, Vehicle to Vehicle Communications), 
y entre vehículos y nodos de infraestructura (V2I, Vehicle to 
Infrastructure Communications). Dentro del contexto de los 
sistemas ITS cooperativos, INTELVIA está trabajando en la 
implementación, de acuerdo a la arquitectura ITS cooperativa 
definida en el Comité Técnico ITS del ETSI (European 
Telecommunications Standards Institute) [1], de una 
plataforma de comunicaciones vehiculares multi-tecnología 
sobre la plataforma software OSGi. Otra importante 
innovación del proyecto INTELVIA es la creación de una 
nueva red de señalización vial electrónica que permita una 
gestión más dinámica y variable del tráfico de forma ubicua. 
Para ello, la red de señalización INTELVIA desplegará una 
red mallada de nodos de comunicación inalámbrica de bajo 
coste que transmitirán la información de señalización a los 
vehículos, y podrán ser configurados remotamente desde el 


centro de control, posibilitando de esta forma una gestión 
dinámica y contextual de la señalización vial.  


El proyecto INTELVIA incorpora la tecnología de 
comunicación IEEE802.11p [2] que está siendo adoptada de 
forma prioritaria para sistemas ITS cooperativos en su 
plataforma vehicular multi-tecnología. Sin embargo, su uso 
no ha sido considerado para la implementación de la red de 
señalización vial inalámbrica dado que el coste de los 
dispositivos IEEE802.11p la haría inviable a día de hoy. Por 
ello, la red de señalización vial inalámbrica que propone el 
proyecto INTELVIA se basa en tecnologías de 
comunicaciones IEEE 802.15.4 [3], ampliamente utilizadas 
en redes sensoriales inalámbricas. La tecnología IEEE 
802.15.4 se caracteriza por el bajo coste y consumo de sus 
nodos, así como por cierta capacidad de procesado y 
configuración, que si bien puede ser limitada, es suficiente 
para las necesidades del proyecto INTELVIA. Aunque la 
tecnología IEEE 802.15.4 ha sido aplicada con éxito en una 
gran variedad de entornos, su eficacia en aplicaciones donde 
los nodos pueden desplazarse a gran velocidad (por ejemplo, 
vehículos), requiere de un cuidadoso análisis de las 
condiciones de conectividad y comunicaciones radio con el 
fin de asegurar una comunicación fiable, y poder planificar 
un despliegue de los nodos que conforman la red de 
señalización óptimo y eficiente. En este contexto, conviene 
destacar que existen varios estudios que han probado la 
conectividad IEEE 802.15.4 en entornos vehiculares. Por 
ejemplo, en [4] se estima el alcance de la comunicación en 
función de la velocidad y el tipo de antena utilizado 
(omnidireccional o directiva), mientras que en [5], los 
autores evalúan los niveles de RSSI (Received Signal 
Strength Indication) medidos en función de la distancia, 
velocidad del vehículo y altura del nodo infraestructura. El 
estudio presentado en [6] considera también el tiempo de 
conexión, y la probabilidad de recepción en dicho tiempo 
para cada una de las velocidades analizadas. Finalmente, 
conviene también destacar el trabajo publicado en [7] donde 
los autores analizan la influencia de la ubicación del nodo de 
infraestructura y del nodo vehicular en la calidad de las 
comunicaciones. Si bien estos estudios han permitido un 
primer conocimiento de las posibilidades que la tecnología 
802.15.4 ofrece para las comunicaciones vehiculares, la 
mayoría han sido realizados en entornos controlados donde 
es difícil reproducir condiciones adversas de transmisión que 
podrían afectar al rendimiento y funcionamiento de la red de 
señalización inalámbrica. Por ello, es necesario un análisis 
más exhaustivo antes de considerar el posible despliegue de 







  


 


una red de señalización vial basada en nodos IEEE 802.15.4. 
En concreto es importante analizar cuestiones de índole 
tecnológica (por ejemplo, la banda de frecuencias, las 
características de los nodos, etc), y sobre todo cuestiones 
relacionadas con el despliegue y operatividad de una posible 
futura red de señalización vial inalámbrica; por ejemplo, 
perfil del terreno, condiciones de visibilidad u otro tipo de  
elementos obstructores (medianas con vegetación, 
apantallamiento producido por otros vehículos, curvas, 
rotondas, etc.), y el tráfico en las carreteras, entre otros. En 
este contexto, el presente artículo presenta los primeros 
resultados de una exhaustiva campaña de medidas realizadas 
en el marco del proyecto INTELVIA para evaluar la 
conectividad IEEE 802.15.4 en entornos vehiculares. 


II. DISPOSITIVOS RADIO  


Dada la gran variedad de dispositivos 802.15.4 existentes 
en el mercado y sus diferentes características, se han 
realizado unas primeras pruebas de campo para analizar la 
calidad de las comunicaciones de dispositivos de diferentes 
fabricantes. Tras una búsqueda de los dispositivos existentes, 
se ha realizado una primera selección de nodos en base a: 
potencia de transmisión, consumo, alcance, antena externa, 
frecuencia de trabajo, antecedentes de pruebas a alta 
velocidad, y accesibilidad de la pila de protocolos 
implementada. En la Tabla 1, se muestra la primera selección 
de dispositivos realizada y sus principales características. 
  


Dispositivo Fabricante Frecuencia 
(MHz) 


Potencia 
(dBm) 


Sensibilidad 
(dBm) 


Mica2 Memsic 868 5 -98  


MicaZ Memsic 2400 0 -94 


IRIS Memsic 2400 3 -101 


Xbee-PRO Digi 2400 17 -102 


MRF24J40 Microchip 2400 0 -95 


ANY 900-2 AN Solutions 868 5 -110 


Tabla 1. Preselección de nodos. 


A partir de esta primera selección de dispositivos se han 
realizado diferentes pruebas de campo con el fin de 
seleccionar el nodo de comunicaciones óptimo para el 
despliegue de la red de señalización vial inalámbrica que 
propone el proyecto INTELVIA. En base a las pruebas 
realizadas, el equipo investigador ha seleccionado para el 
proyecto INTELVIA el nodo IRIS de Memsic, pues además 
de ofrecer un entorno de programación abierto, ofrece el 
mejor balance entre potencia, consumo energético y calidad 
de transmisión. El dispositivo Xbee-PRO ofrecía mejor 
calidad dada su alta potencia de transmisión (y consecuente 
consumo energético). Sin embargo, el uso de un amplificador 
de potencia junto al nodo IRIS permitió alcanzar rangos de 
comunicación similares a los obtenidos con los nodos Xbee-
PRO con un menor consumo energético. 


Una vez elegido el dispositivo de comunicaciones, se 
realizó una segunda serie de pruebas campo para determinar 
la mejor ubicación del nodo en el vehículo (capo, parte 
delantera del techo, parte trasera del techo y maletero). Las 
pruebas realizadas en diferentes direcciones de 
desplazamiento con respecto al nodo de infraestructura han 
puesto de manifiesto que la ubicación que proporciona los 
mejores niveles de cobertura y calidad de recepción es la 
parte trasera del techo. 


III.  PRUEBAS DE CAMPO 


Una vez elegido el dispositivo de comunicaciones y su 
ubicación óptima en el vehículo, se ha realizado una 
exhaustiva campaña de medidas para analizar la calidad de 
las comunicaciones en diferentes escenarios y condiciones de 
operación. En concreto, se ha analizado el efecto de la altura 
del nodo de infraestructura, de la potencia de transmisión, y 
de la presencia de medianas con vegetación. Esta campaña 
permitirá a posteriori dimensionar adecuadamente la red de 
señalización vial inalámbrica que propone INTELVIA, y 
proporcionar información relevante sobre las principales 
consideraciones a tener en cuenta a la hora de decidir el 
emplazamiento de cada uno de los nodos que conforman la 
red de señalización.  


A.  Metodología 


Para la realización de la campaña de medidas se han 
utilizado dos motes “IRIS” (emisor y receptor) y antenas 
omnidireccionales. El nodo emisor, o nodo infraestructura, se 
ubica en un lado de la vía, y envía paquetes periódicamente 
en modo broadcast. Este nodo ejecuta una aplicación que 
permite configurar la potencia de transmisión, el tamaño de 
payload de los paquetes, y su periodo de emisión. El nodo 
receptor, instalado en la parte trasera del techo del vehículo, 
ejecuta una aplicación que envía a través del puerto serie los 
paquetes recibidos a un ordenador que actúa a modo de 
logger. El logger guarda en memoria para cada paquete 
recibido, la hora de recepción, el nivel de señal recibida 
(RSSI), y el indicador de calidad del enlace (LQI) 
especificado en el estándar IEEE 802.15.4 [3]. Al mismo 
tiempo que se realiza la captura de paquetes radio, se registra 
la posición del nodo receptor mediante un dispositivo GPS de 
alta precisión (Novatel Smart-V1-2US-PVT), con el fin de 
geo-referenciar cada uno de los paquetes recibidos. El nodo 
emisor está ubicado en la vía sobre un mástil neumático de 
altura variable. 


B.  Influencia de la altura del nodo infraestructura 


El escenario elegido para analizar la influencia de la 
altura del nodo infraestructura sobre el rango de transmisión 
es un tramo de vía rápida entre Elche y Alicante (Vía Parque, 
a la altura del polígono industrial de Torrellano), con dos 
sentidos de circulación y dos carriles por sentido separados 
por una mediana de 12 metros sin vegetación. La anchura del 
carril es de 3.5 metros y la velocidad máxima permitida es de 
80 Km/h. La Fig. 1 muestra el tramo seleccionado para las 
pruebas, el cual se caracteriza por un tramo recto de unos 900 
metros, seguido de una curva poco pronunciada de unos 600 
metros. Al comienzo de la curva, existe un muro metálico de 
2 metros de altura y unos 175 metros de longitud, anexo a la 
vía y ubicado en el mismo arcén que el nodo emisor.  


 


 
Fig. 1. Escenario 1: influencia de la altura del nodo infraestructura. 
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a) Desplazamiento de ‘A’ hacia ‘B’ 
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b) Desplazamiento de ‘B’ hacia ‘A’ 


Fig. 2. Probabilidad de recepción para diferentes alturas del nodo emisor. 


Durante las pruebas de campo realizadas, el nodo emisor 
o infraestructura transmite paquetes de 100 bytes cada 50ms 
con una potencia de transmisión de 3dBm. Por su parte, el 
nodo receptor (ubicado en el vehículo) recorre el escenario 
realizando dos pasadas para cada sentido a la velocidad 
máxima permitida en la vía. La Fig. 2 muestra la 
probabilidad de recepción de los paquetes transmitidos 
cuando el nodo emisor o infraestructura está desplegado a 
alturas de 1, 3 y 11 metros. Dichas alturas han sido escogidas 
al corresponderse con las alturas de hitos de arista, señales 
verticales y farolas desplegadas a lo largo de las carreteras, y 
que podrían ser utilizados como soporte para el despliegue de 
los nodos de comunicación que componen la red de 
señalización vial inalámbrica propuesta en INTELVIA. Para 
la representación de los resultados, la posición del punto 
emisor ha sido definida como distancia cero. Asimismo, se 
consideran distancias positivas cuando el vehículo se 
encuentra en la zona comprendida entre el nodo emisor y el 
punto marcado con una ‘A’ en la Fig. 1, y distancias 
negativas cuando se encuentra en la zona delimitada por el 
nodo emisor y la marca ‘B’. Los resultados mostrados en la 
Fig. 2. a) y b) se corresponden al caso en el que el vehículo 
circula por el sentido más alejado y más próximo 
respectivamente al nodo emisor. 


En primer lugar, y como era de esperar, la altura del nodo 
emisor mejora la probabilidad de recepción. Por ejemplo, si 
se toma el rango de alcance de 1 metro como referencia en la 
Fig. 2. a) (considerando una probabilidad de recepción de 0,6 
y distancias positivas), una altura de 3 metros permite 
incrementar el rango entorno a los 100 metros, mientras que 
el incremento es de unos 240 metros cuando la altura es de 
11 metros. En el caso de distancias negativas, la rotonda 
marcada con una ‘B’ en el escenario 1, impide que haya línea 
de visión directa entre el nodo emisor y el nodo receptor 
cuando se cambia de sentido, provocando que la probabilidad 
de recepción disminuya. Este efecto influye de forma más 
notable cuando la altura es de 1 metro al ser bloqueada la 
señal de forma importante. Como muestran los resultados 


obtenidos, dicho bloqueo es parcialmente evitado con alturas 
de 3 y 11 metros. La comparativa de los resultados mostrados 
en la Fig. 2.a) y b) muestra que los rangos de comunicación 
difieren notablemente en función al sentido de circulación y 
la proximidad del vehículo al nodo emisor. Cuando el nodo 
receptor recorre el escenario 1 de ‘B’ hacia ‘A’, los alcances 
se reducen, respecto a cuando hace el recorrido inverso, en 
100 y 125 metros cuando las alturas del nodo emisor son de 1 
y 11 metros respectivamente. Si bien este sentido de 
circulación correspondía a aquel más próximo al nodo 
emisor, la reducción del rango de comunicaciones es debida 
a la existencia del muro metálico, que además coincide con la 
curva del escenario y obstaculiza todavía más la recepción de 
paquetes en el nodo vehicular. 


C.  Influencia de la potencia de transmisión 


El efecto de la potencia de transmisión ha sido analizado 
sobre el mismo tramo de vía que en la sección anterior, si 
bien la ubicación del nodo emisor ha cambiado (Fig. 3). En 
este caso, el nodo emisor ha sido ubicado en un extremo del 
escenario para tratar de conseguir una línea de visión sin 
obstáculos lo más larga posible, e intentar medir el máximo 
rango de comunicación a medida que aumentamos la 
potencia de transmisión. El nodo emisor mantiene la 
configuración de comunicaciones previa, y su rango de 
comunicaciones ha sido medido con potencias de 3dBm 
(máxima potencia del nodo) y 17dBm (con amplificador 
externo tanto en emisor como receptor, incrementando para 
este último caso su sensibilidad en 11dB). 


 


Fig. 3. Escenario 2: influencia de la potencia de transmisión. 
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a) Desplazamiento de ‘A’ hacia ‘B’ 
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b) Desplazamiento de ‘B’ hacia ‘A’ 


Fig. 4.  Probabilidad de recepción con diferentes potencias de transmisión. 







  


 


La Fig. 4 muestra la probabilidad de recepción para las 
potencias de transmisión consideradas cuando el nodo emisor 
o de infraestructura está ubicado a una altura de 3 metros. El 
incremento de la potencia de transmisión aumenta el rango de 
comunicaciones en más de 200 metros (considerando una 
probabilidad de recepción de 0,6 y distancias positivas). Sin 
embargo, convendría destacar que el rango alcanzable con 
3dBm es bastante importante, y es cuestionable si el 
incremento alcanzado con 17dBm compensa el mayor 
consumo energético y menor autonomía de los nodos. El 
efecto de la potencia sobre el rango de comunicación se ve 
reducido cuando el vehículo se desplaza desde ‘B’ hacia ‘A’ 
debido a la presencia del muro metálico (coincide con la 
curva del escenario 1). Este elemento obstructor atenúa de 
forma notable el nivel de señal recibida por el vehículo. 


D.  Influencia de la mediana 


El impacto de medianas con vegetación sobre el rango de 
comunicación alcanzable por el nodo de infraestructura ha 
sido analizado en un entorno urbano de Elche (Avenida 
UNESCO), compuesto por una vía con dos sentidos de 
circulación y dos carriles por sentido separados por una 
mediana de 12 metros con vegetación frondosa. La anchura 
del carril es de 3.5 metros y la velocidad máxima permitida 
es de 50 Km/h. Como se puede apreciar en la Fig. 5, el 
escenario, delimitado por dos rotondas, está compuesto por 
un tramo recto de unos 300 metros seguido de una curva 
poco pronunciada de unos 170 metros. El nodo emisor está 
situado a una altura de 3 metros, y transmite paquetes con 
una potencia de 3dBm (cada 50ms y payload de 100 bytes). 


La Fig. 6 muestra el efecto de la mediana sobre la 
probabilidad de recepción. Los resultados referenciados como 
‘con mediana’ hacen referencia al sentido de circulación más 
alejado del nodo emisor (de ‘A’ hacia ‘B’), es decir al sentido 
que conlleva la presencia de la mediana entre el nodo receptor 
y el emisor. Por otro lado, los resultados referenciados como 
‘sin mediana’ corresponden al sentido de circulación ‘B’ 
hacia ‘A’ (se evita en este caso el efecto de la mediana dada 
la posición del nodo emisor). Los resultados obtenidos 
muestran que la presencia de una mediana puede reducir casi 
a la mitad el rango de comunicaciones (distancias positivas y 
considerando una probabilidad de recepción del 0,6), y su 
presencia debe ser tenida muy en cuenta a la hora de diseñar y 
desplegar la red de señalización inalámbrica. Dicho efecto no 
es apreciable en las distancias negativas pues la curva y la 
rotonda dificultan la línea de visión directa, y anulan el efecto 
de la mediana. Un aumento de la potencia de transmisión, o 
un incremento en la altura del nodo emisor consiguen reducir 
parcialmente el efecto de la mediana. 


IV.  CONCLUSIONES 


Este trabajo ha analizado la viabilidad de la tecnología 
IEEE 802.15.4 para posibilitar la comunicación entre nodos 
de infraestructura, que formarán parte de la red de 
señalización inalámbrica INTELVIA, y vehículos 
desplazándose a velocidades medias o altas. Los resultados 
obtenidos han demostrado la posibilidad de obtener rangos de 
comunicación a medida que nos alejamos del nodo emisor 
entorno a 500 y 700 metros cuando el vehículo se desplaza a 
80 km/h si tiene visión directa y se transmite con bajas 
potencias. Este rango ofrece una ventana temporal de 
comunicación de entre 22 y 31 segundos, la cual sería 
suficiente para garantizar la correcta transmisión de 


información de señalización a vehículos cercanos. El 
incremento de la potencia de transmisión puede permitir 
rangos de cobertura en entornos reales con línea de visión 
directa cercanos a 1000 metros (la venta aumentaría a 90 
segundos), si bien se reduce notablemente la autonomía de los 
nodos. Los resultados obtenidos también han mostrado que el 
rango de comunicaciones y la ventana temporal de 
transmisión son notablemente reducidos ante la presencia de 
elementos obstructores, si bien los resultados obtenidos para 
un entorno urbano posibilitan una ventana de comunicación 
de 21 segundos que sería suficiente para la transmisión de 
señalización a vehículos cercanos. 


 


 
Fig. 5. Escenario 3: influencia de una mediana. 


-200 0 200 400
0


0.2


0.4


0.6


0.8


1


Distancia al emisor [m]


P
ro


ba
bi


lid
ad


 d
e 


re
ce


pc
ió


n 


 


 


con mediana
sin mediana


 
Fig. 6. Probabilidad de recepción en función a presencia de mediana. 
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Abstract- We present the design of a system for DVB-T2 
measuring, capable of evaluating the behavior of the received 
signals in real environments. This system is characterized by the 
use of low-cost equipment to perform the tasks of monitoring 
and fault detection in reception quality. We propose the use of 
the described system for carrying out a campaign of measuring 
to characterize the threshold of C/N needed to plan the reception 
of DVB-T” in indoor environments. This system is also valid for 
the remote monitoring of DVB-T2 transmitters. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los sistemas de radiodifusión digital de televisión están 
actualmente evolucionando hacia estándares de segunda 
generación, denominados DVB-x2, que hacen uso de técnicas 
más avanzadas de codificación y modulación, en comparación 
con los sistemas actuales. Para el caso concreto de la 
radiodifusión terrestre, en 2009 se publicó el estándar 
DVB-T2 [1], que en la actualidad ya se emplea en el Reino 
Unido como sistema de televisión terrestre, para la difusión de 
programas comerciales de alta definición. Este nuevo estándar 
presenta una mayor capacidad de datos a transmitir, junto con 
una mayor robustez para su recepción en entornos difíciles, 
habiéndose incluso demostrado su validez para la recepción 
en movimiento de televisión en entornos urbanos [2]. 


 
Sin embargo, el hecho de que sea un estándar 


relativamente reciente hace que el equipamiento necesario 
para poder testar la calidad de las señales DVB-T2 tenga un 
coste económico elevado. En este artículo se presenta la 
posibilidad de emplear un sistema capaz de validar la calidad 
de recepción DVB-T2 empleando equipamiento de bajo 
coste, sin por ello perder precisión y fiabilidad a la hora de 
obtener los umbrales de recepción del sistema.  


 
Para definir este sistema, en el apartado II se va a 


presentar el criterio que fija la calidad de recepción umbral 
en el sistema DVB-T2 y que permite hacer uso de equipos de 
bajo coste para conseguirlo. En el apartado III se describe el 
sistema propuesto, planteando su aplicación para calcular los 
valores umbrales de la recepción fija y portátil en entornos 
indoor. Finalmente, en el apartado IV se define la 
metodología que se debe aplicar para emplear este sistema en 
una campaña de medidas en entornos indoor. 


 


II. CRITERIO DE RECEPCIÓN UMBRAL 


Como criterio umbral para la recepción de señales 
DVB-T2, el estándar establece un valor de BER=10-7 después 
de los LDPC (Low Densitiy Parity Check). 


El comportamiento de los códigos LDPC presenta una 
caída muy abrupta en la relación entre la tasa de errores y la 
SNR. Debido a esto, en DVB-T2 se pasa de una situación de 
recepción correcta a otra de pérdida de señal en un margen de 
escasas décimas de decibelio en el valor de SNR. Como 
consecuencia del comportamiento abrupto de los códigos de 
protección empleados, la pérdida de señal visual en la imagen 
está directamente relacionada con la presencia de una tasa de 
errores en el flujo binario de valor BER=10-7. Es por ello que 
el criterio de recepción umbral, comparable al BER=10-7, 
muchas veces suele fijarse como la situación umbral de SNR 
en la que no se han producido errores de imagen durante un 
periodo de observación de 30 segundos [3][4][5]. 


 
La medida del BER permite fijar el criterio umbral de 


calidad de recepción en base a obtener un valor de BER=10-7. 
Para poder medir este parámetro en una campaña de medidas 
es preciso contar con un equipo capaz de realizarla en tiempo 
real. Esta medida generalmente sólo está disponible en los 
receptores profesional de gama alta que, debido a su elevado 
precio, encarecen mucho el coste de un sistema de medidas. 
La ventaja de que el umbral de BER esté directamente 
relacionado con los fallos de imagen, permite plantearse la 
sustitución de un equipo profesional caro por un equipo 
comercial de bajo coste, capaz de proporcionar la 
información de pérdida de imagen. 


 
Por otra parte, un sistema de medidas eficaz debe 


funcionar de forma autónoma, de manera que todos los 
equipos que lo componen puedan estar controlados de forma 
remota por un software de control y medidas. Este software 
permite que las medidas de calidad de recepción se puedan 
ejecutar de forma automática, fiable y precisa. 


 
El empleo de un receptor de DVB-T2 de bajo coste, 


capaz de ofrecer de forma remota los momentos de pérdida 
de imagen, es posible mediante un receptor comercial de 
televisión STB (Set Top Box). 


 







  


 


Gracias a la existencia de emisiones comerciales de 
DVB-T2 en países como el Reino Unido, en la actualidad es 
posible encontrar en el mercado una amplia gama de 
receptores STB de diferentes fabricantes con precios 
relativamente bajos, entre 65 € y 350 €, sobre todo si se 
comparan con el precio de un receptor profesional. 


 
Estos equipos no ofrecen directamente la posibilidad de 


controlarlos vía remota. Sin embargo, los chips 
demoduladores de DVB-T2 de estos receptores [6] 
generalmente siempre presentan un pin cuya señal eléctrica se 
activa cada vez que se produce una pérdida de imagen. La 
localización de dicho pin en el chip demodulador permite su 
conexión eléctrica a un conversor A/D, que será controlado 
de forma remota por el software de medida. De este modo, la 
pérdida de imagen y por lo tanto el criterio umbral de 
recepción de la señal (asociado a un valor de BER=10-7), 
puede ser monitorizado de forma automática sin la necesidad 
de emplear un receptor profesional de DVB-T2.  


 


III. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA DE MEDIDAS 


Utilizando un STB comercial como elemento fundamental 
de recepción, en la Figura 1 se presenta el esquema general de 
un sistema de medidas capaz de detectar los valores umbrales 
de recepción de señales DVB-T2. En concreto, se plantea el 
empleo de este sistema para el estudio del comportamiento 
del sistema DVB-T2 en entornos indoor, para diferentes 
configuraciones de señal y para diferentes condiciones del 
entorno de recepción.  


 
 


 
Fig. 1. Esquema general del sistema de medidas 


 


 
El sistema de medidas está configurado en base a tres 


grandes bloques, el sistema de recepción, el sistema de 
control y el sistema de posicionamiento. 


 
A continuación, se describirán detalladamente cada uno 


de los componentes que forman los tres bloques, así como las 
funciones de cada uno de ellos. 


 


A.  Sistema de Recepción 


Este sistema lo constituyen todos equipos encargados de 
recibir la señal real de DVB-T2 y proporcionar las medidas 
de los valores umbrales de detección.  


 
La señal real a medir se conecta a un divisor híbrido que 


reparte la señal entre el receptor STB y un medidor de 
potencia. La otra entrada del híbrido se conecta a un 
generador externo de ruido, encargado de aumentar el nivel 
de ruido para conseguir alcanzar el umbral de recepción. Este 
generador de ruido es controlado vía remota para generar de 
forma automática la potencia de ruido deseada. 


 
La generación de ruido externo, sin modificar el valor de 


potencia de la señal real recibida, se considera una técnica 
muy adecuada para obtener valores decrecientes de C/N, ya 
que con esta metodología se permite que el receptor DVB-T2 
trabaje siempre con el mismo nivel de señal de entrada. 


 
Si se compara esta técnica con la que hace uso de un 


atenuador para disminuir la señal real de entrada, en este caso 
el valor de la C/N umbral estaría referido al valor de ruido 
del propio receptor DVB-T2. Sin embargo, la metodología de 
obtener valores decrecientes de C/N, atenuando el nivel de 
potencia de señal, presenta el inconveniente de hacer trabajar 
al receptor con potencias decrecientes de señal DVB-T2, lo 
que puede afectar directamente al rendimiento de sus etapas 
iniciales de RF. 


 
Una de las salidas del híbrido se conecta a la entrada de 


RF del STB, el cual se conecta a un monitor, para poder 
observar visualmente la pérdida de señal visual. En el STB se 
localiza el pin del chip demodulador que se activa al 
producirse la pérdida de imagen y esta señal eléctrica se 
digitaliza mediante un conversor A/D, que puede ser 
controlado vía remota para poder detectar el momento de 
recepción umbral. 


 
La otra salida del híbrido se conecta a un medidor de 


potencia, capaz de proporcionar vía remota el nivel de la 
potencia de señal disponible. 


 


B.  Sistema de posicionamiento 


Al plantearse un sistema de medidas para comprobar los 
umbrales de recepción DVB-T2 en entornos indoor, el 
sistema de posicionamiento únicamente está formado por un 
tacómetro, capaz de proporcionar vía remota la distancia 
recorrida y la velocidad a la que se desplaza el sistema, 
durante las medidas en movimiento.  


 


C.  Sistema de Control 


El sistema de control lo constituye el ordenador sobre el 
que se ejecutará el software encargado de controlar, vía 
remota, todos los equipos existentes en el sistema. El 
software de control es el responsable de recoger toda la 
información necesaria para obtener los valores de los 
parámetros que definen el comportamiento umbral de la señal 
DVB-T2 recibida. 


 







  


 


El software de control controla el nivel de ruido que se 
genera, monitorizando en todo momento el nivel de potencia 
recibido, así como la información del conversor A/D, que le 
indica de la existencia de fallos en la señal demodulada. El 
software recibe en todo momento la información del 
tacómetro, para registrar la distancia y la velocidad de 
desplazamiento del sistema receptor, en el caso de medidas 
en movimiento.   
 


En la Figura 2 se muestra el montaje real del sistema de 
medidas descrito, en el que se pueden observar los diferentes 
componentes citados. Se emplea un STB comercial de 
HUMAX conectado a un conversor A/D de National 
Instruments y a un monitor, un receptor de señal ESPI de 
Rohde&Schwarz como medidor de potencia y el generador 
de señales E4438C de Agilent para generar la señal de ruido. 


 
 


 
Fig. 2. Montaje real del sistema de medidas 


 


IV. METODOLOGÍA DE MEDIDA EN ENTORNOS INDOOR 


El sistema descrito se ha diseñado para calcular los 
valores umbrales de C/N para recepción DVB-T2 indoor, 
tanto para recepción fija como portátil. La obtención de estos 
valores es muy importante ya que constituyen los criterios de 
planificación empleados en las herramientas software de 
cálculo de coberturas. 


 


A.  Puntos de medida y criterios de clasificación 


Para obtener los valores umbrales de recepción en 
entornos indoor se considera necesario realizar medidas, tanto 
en emplazamientos fijos, como en situaciones de recepción 
portátil, que simulen el desplazamiento de un receptor en este 
tipo de entornos [7][8]. 


Con el objetivo de obtener valores umbrales de C/N 
significativos, se deben realizar medidas para diferentes 
posibles entornos de recepción indoor. En concreto, se 
propone la agrupación de los puntos de recepción en función 
de tres elementos de clasificación, que son, el material de los 
edificios (hormigón, madera o cristal), la densidad de 
personas cercanas al receptor (ninguna, pocas o muchas) y el 
grado de movilidad de dichas personas (quietas o andando). 


Para ello se deben elegir, tanto emplazamientos fijos, como 
recorridos en movimiento, capaces de proporcionar los 
diferentes tipos de entorno derivados de la combinación de 
los tres elementos definidos anteriormente. 


 


B.  Metodología de medidas 


En los emplazamientos fijos, el cálculo de los umbrales 
C/N de recepción se debe realizar aumentando el nivel de 
ruido generado, hasta detectar el fallo en la imagen, mediante 
la señal digitalizada del STB. Aquellos valores límite de 
potencia de señal recibida y de ruido generado, que sean 
capaces de proporcionar una recepción libre de errores 
durante 30 segundos, serán los valores de C y de N que 
definan el umbral de recepción. La posibilidad de controlar el 
transmisor de DVB-T2 a emplear, permite que el proceso de 
medidas pueda ser repetido en el mismo emplazamiento, para 
los diferentes modos de configuración de DVB-T2 que se 
deseen estudiar. 


 
Para las medidas en movimiento, la distancia y velocidad 


de desplazamiento será registrada mediante la información del 
tacómetro. El umbral de ruido generado a lo largo de todo  
recorrido será constante y, en cualquier caso, siempre debe ser 
superior al propio ruido interno del STB. En los momentos en 
los que se produce un fallo de recepción, los valores de ruido 
y de señal medidos proporcionan los umbrales de C/N 
asociados al tipo de entorno en el que se ha realizado el 
recorrido. En el caso de que no se produzcan fallos de 
recepción a lo largo de un recorrido, se repetirá el mismo, 
aumentando la potencia de ruido generada. Los recorridos se 
pueden repetir para cada uno de los modos de configuración 
DVB-T2 a estudiar. 


 
Para llevar a cabo dicha metodología, se ha desarrollado 


un software de control encargado de coordinar los distintos 
componentes del sistema de medidas anteriormente descrito, y 
cuyo diagrama de funcionamiento se describe en  la Figura 3. 


Este software se basa en el control remoto de los 
diferentes componentes del sistema de medidas. Por un lado, 
se analiza la señal del pin del STB durante 100ms y para cada 
nivel de ruido. Este análisis se repite cada 200ms. La 
demodulación correcta de la señal de DVB-T2 produce 
niveles altos de señal en dicho pin, mientras que cuando se 
produce un fallo, la señal cae abruptamente. Por ello, la 
detección de niveles bajos implica la existencia de errores en 
la señal demodulada. Además, siempre que se detecta un 
fallo, la señal pierde el sincronismo, por lo que se esperan 2s 
para que se pueda resincronizar y poder detectar así los 
errores provocados únicamente por el nivel de potencia de 
ruido. Sin embargo, si tras esperar el tiempo de 
resincronización el fallo continúa, se supone que es la 
prolongación del fallo anteriormente detectado, y no uno 
nuevo, ya que no se ha producido ninguna recuperación entre 
ambas detecciones. 


 
Simultáneamente, se monitoriza el nivel medio de 


potencia de señal por cada 10ms. Cuando se detecta a través 
del pin del STB que la señal demodulada es errónea, se puede 
calcular el nivel medio de potencia durante un tiempo de 
entrelazado anterior a momento de fallo. De esta manera, 
durante los 30s de medida y para cada nivel de potencia de 







  


 


ruido, se obtienen varios niveles de señal para los cuales se 
producen fallos en la demodulación de la señal de DVB-T2. 


 
Como se ha comentado, este proceso se repite para 


diferentes niveles de potencia de ruido, de forma que el 
software también permite controlar de forma automática el 
nivel de potencia que produce el generador de ruido. De esta 
forma, se establece cuál es el valor máximo de ruido para el 
cual la recepción de la señal durante los 30s de medida está 
libre de errores. A partir de dicho valor, se aumenta la 
potencia de ruido automáticamente con un paso de 0.1dB. 
Este proceso se repite automáticamente hasta que la señal 
medida en los 30s es errónea durante el 70% del tiempo. 


 
En base a los niveles de señal recogidos durante los 30s de 


medida para cada nivel de ruido, se obtienen diversos valores 
de C/N, que permiten obtener los estadísticos de los umbrales 
de recepción. 


 
 
 


 


Fig. 3. Diagrama de detección de errores 


V. CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado el diseño de un sistema 
de bajo coste para evaluar el comportamiento de las señales 
DVB-T2 en futuras campañas de medidas. Este sistema se 
basa en un receptor comercial STB, capaz de proporcionar 
información vía remota de los fallos de recepción en la señal 
demodulada. 


El sistema va a ser utilizado en campañas de medidas para 
estudiar los valores umbrales de C/N necesarios para la 
recepción de señales DVB-T2 en entornos indoor. 


Debido a su sencillez y bajo coste este sistema podría ser 
también empleado para monitorizar de forma remota los fallos 
de emisión que pudieran producirse en un sistema transmisor 
de DVB-T2, con el único requisito adicional de que el 
ordenador del sistema de control tenga la posibilidad de ser 
controlado de forma remota.  
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Resumen—High resolution three-dimensional imaging radar
systems at Terahertz frequencies rely on its radiating system to
obtain a good beam quality and imaging speed. This work pro-
poses a multi-reflector bifocal antenna for such an application.
In this geometry, the main reflector and subreflector, instead
parabolic or elliptic surfaces, become shaped surfaces in order
to improve the scanning behavior of the whole imaging system.
The antenna is able to rapidly steer its beam in a quasi-perfect
focused elliptical ring placed on a plane in the target area. The
results show the better behavior of the system compared with
previous approaches to the same problem.


I. INTRODUCCIÓN


Se ha demostrado que la detección de armas o contrabando
ocultos en personas es muy efectiva en las bandas de mil-
imétricas y submilimétricas [1]–[3]. Las técnicas rádar han
demostrado una gran potencial para grandes distancias [4],
[5]. Estos sistemas permiten obtener una imagen mediante
giro mecánico del haz de un transceptor. La calidad del haz
y la velocidad de la adquisición de imágenes dependen del
sistema reflector.


Un parámetro especialmente importante en el diseño de
estos sistemas es el rango de distancia vertical y horizon-
tal que el sistema puede explorar: las distorsiones del haz
que comprometan la calidad de la imagen serán menores
conforme menor sea el error en la longitud del camino
recorrido por el rayo (diferencia de fase) cuando la antena
está explorando. Una primera aproximación para resolver este
problema consiste en utilizar un sistema reflector confocal
gregoriano (CGRS) [6]. Esta configuración ha sido ampli-
amente considerada para comunicaciones por satélite como
antena en órbita [7], [8] debido fundamentalmente a su buena
capacidad de exploración. La aberración de fase resultante
es principalmente de segundo grado, que se diferencia de las
aberraciones de coma y astigmatismo presentes en antenas
de exploración alimentadas por fuentes puntuales [9], [10].
En [11], [12] se propuso un sistema reflector para escanear
rápidamente en un radar de imágenes en THz. El sistema
radiante propuesto utiliza una antena tipo CGRS con un
pequeño espejo que rota mecánicamente. La superficie del
reflector principal es una elipse con el fin de conseguir enfocar
en el campo cercano de la antena.


Se sabe que un reflector doble bicolimado o bifocal [13],
[14] incrementa enormemente el rango de exploración de una
antena. Estas configuraciones son estructuralmente similares
al clásico reflector parabólico confocal pero, en este caso,
sus superficies se conforman para mejorar la capacidad de


exploración. Este trabajo presenta un sistema reflector bifocal
gregoriano (BGRS) que es capaz de enfocar en un contorno
elı́ptico colocado sobre un plano paralelo al plano de apertura
de la antena (objetivo para del sistema radiante de un radar
de imágenes). En este trabajo, el reflector principal y el
subreflector se diseñan según técnicas de óptica geométrica.
Se realiza un trazado de rayos tridimensional para analizar
los errores de base cuando se exploran diferentes puntos en
campo cercano. Por último, se realiza un análisis de óptica
fı́sica para comprobar las prestaciones de la antena.


II. GEOMETRÍA DE LA ANTENA REFLECTORA


La Fig.1 representa la geometrı́a CGRS para una config-
uración offset donde los ejes de los paraboloides no son
necesariamente paralelos, pero sı́ están contenidos en el plano
offset. El punto O es el punto focal común, VS y VM son
el vértice del paraboloide subreflector y reflector principal,
respectivamente. El diámetro de las aperturas del reflector
principal y subreflector son D y DS . El ángulo entre los
ejes de los paraboloides principal y subreflector es β, y la
altura offset es H0 para el reflector principal y HS0 para el
subreflector. La distancia focal del reflector principal es f ,
que es igual a la distancia entre O y VM . La distancia focal
del subreflector, fS , es igual a la distancia entre O y VS .


Fig. 1. Perfil vertical de la configuración CGRS


Normalmente para este diseño de la antena, un array
ilumina el subreflector con una onda plana. En las frecuencias







de terahertzios y debido a la dificultad técnica de implementar
el array, una opción viable es usar un pequeño espejo giratorio
que oriente el haz colocado justo enfrente del subreflector
[11]. Este espejo giratorio es iluminado por un haz colimado
que sale de un reflector parabólico alimentador (reflector
terciario) con distancia focal fa. La distancia focal y el ángulo
de inclinación de este reflector terciario se pueden ajustar
dependiendo de la bocina alimentadora colocada en Fa.


Esta configuración sirve para efectuar una buena explo-
ración en campo lejano. Sin embargo, para lograr una buen
enfoque en campo cercano a frecuencias de THz, el reflector
principal se debe reemplazar por un elipsoide. El elipsoide
debe compartir su primer foco F1 con el subreflector parabóli-
co mientras que el segundo foco se debe colocar en el punto
objetivo, como el representado en la figura 2. El tamaño de
la apertura debe ser el mismo que en el sistema BGRS para
mantener el tamaño de pixel en el sistema de imágenes.


Fig. 2. Enfoque en campo cercano con un reflector principal elı́ptico


III. CONFIGURACIÓN BIFOCAL


Como se explica en [13], [14], la conformación de la
superficie permite mejorar la capacidad de exploración de las
antenas reflectoras. En este trabajo, se han utilizado técnicas
de Óptica Geométrica para diseñar un reflector doble bifocal
tipo gregoriano que mejora la capacidad de exploración del
sistema confocal (CGRS) descrito en la sección II. Los
resultados obtenidos indican que el rango de visión de los
radares de imágenes en THz publicados en artı́culos anteri-
ores se incrementa. En concreto, en esta aplicación, bifocal
significa que el sistema propuesto es capaz de lograr un
enfoque perfecto en dos puntos situados en la intersección del
plano objetivo y el plano de offset con dos haces colimados.
El plano de offset contiene estos dos haces, los cuales se
logran mediante una adecuada orientación adecuada del espejo
giratorio.


El punto de partida o condiciones iniciales del proceso
de diseño es el sistema CGRS previamente descrito. El
sistema bifocal (BGRS) difiere en las superficies del reflector
principal y del subreflector que, en lugar de una parábola
y de una elipse, se han conformado para lograr un enfoque
perfecto en dos puntos en el plano objetivo. El sistema de
doble reflector se diseña trazando rayos a través del sistema
completo alternativamente desde dos puntos objetivo (a los
que debe enfocar el sistema) hasta planos que representan
frentes de fase ideales ubicados sobre la apertura del reflector
terciario (fig. 1). La ley de Snell de la reflexión se aplica en
cada una de las dos superficies reflectoras; el proceso garantiza
que la longitud del camino a cada frente de onda sea constante
para todos los rayos. A partir de este proceso se obtienen dos


conjuntos de puntos, uno para el reflector principal y otro para
el subreflector. El último paso del método consiste en girar
las curvas que mejor ajustan estos conjuntos de puntos en
torno al eje de simetrı́a para obtener superficies bifocales en
tres dimensiones. Si se eligiera una configuración simétrica, la
rotación del espejo producirı́a una circunferencia en el plano
objetivo; sin embargo, debido a la configuración offset, la
rotación del espejo produce una elipse con un enfoque cuasi-
perfecto en ese mismo plano objetivo.


Una vez se obtiene este magnı́fico enfoque de la elipse, el
giro lento de toda la antena permite un movimiento lineal de
la elipse de exploración y, por tanto, mantiene este enfoque
cuasi-perfecto en todo el campo de exploración del radar.


IV. RESULTADOS


Reflector principal
Diámetro de apertura (D) 60 cm
Distancia focal (f ) 60 cm
Altura offset (H0) 40 cm


Subreflector
Diámetro de apertura (Ds) 17 cm
Distancia focal (fs) 5 cm


Espejo
Diámetro (Dm) 14 cm


Reflector terciario
Diámetro (Da) 13 cm
Distancia focal (fa) 14 cm


Tabla I. Parámetros geométricos del ejemplo simulado


Para mostrar las prestaciones de la antena diseñada, se ha
sintetizado un sistema BGRS siguiendo las etapas descritas
en las sección anterior. La Tabla I resume los parámetros
geométricos de la configuración considerada. La frecuencia
de trabajo es de 300 GHz. Con esta frecuencia y el diámetro
de apertura indicado en la tabla I, el tamaño de pixel es de
unos 1.6 cm a 8 metros de distancia. Este tamaño de pixel
es adecuado para este tipo de aplicaciones. Fig. 3 a) muestra
el trazado de rayos y las superficies reflectoras del sistema
BGRS sin incluir el reflector terciario mientras que la Fig. 3
b) describe el enfoque perfecto en el punto objetivo situado a
8 m desde el sistema de antena cuando el haz explora 25 cm
hacia arriba en el eje X.


Las distorsiones asociadas con la exploración se pueden
predecir calculando el path lengh error sobre la apertura
principal [10]. Este error considera la diferencia entre la
longitud de cada rayo a través del sistema comparado con
la longitud del rayo central. La Fig. 4 presenta el path
lengh error como función de la exploración objetivo cuando
la antena explora en el plano offset para el diseño bifocal
(BGRS) y para su confocal (CGRA) equivalente con los
mismos parámetros geométricos. Se observa claramente que el
bifocal logra un enfoque casi perfecto en los puntos objetivo
mientras que mantiene un error bajo para el resto del campo
de visión. El path lengh error residual se debe a la buena
aproximación polinómica de los puntos sintetizados para el
reflector principal y del subreflector.


Para evaluar el comportamiento de la configuración bifocal
en términos de ancho de haz y nivel de lóbulos secundarios,
se ha realizado un análisis de PO [15]. La Fig. 5 muestra
los diagramas en campo cercano para las configuraciones
confocal y bifocal cuando se explora hacia arriba, cuando se







(a)


(b)


Fig. 3. a) Trazado de rayos sin reflector terciario. b) Foco secundario
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Fig. 4. Path length error de Confocal y Bifocal en plano de offset


explora hacia abajo y en ausencia de exploración. Estos resul-
tados demuestran claramente que el proceso de conformación
mejora los haces en exploración.


En la Fig. 6, se representa la elipse de exploración sobre
un modelo humano colocado a 8 metros de la antena para
36 posiciones del espejo de rotación. Para esta particular
geometrı́a, los ejes de la elipse son 50 y 42 cm. Sin embargo,
la forma de la elipse del diagrama de exploración depende
principalmente de la altura offset del diseño.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo, se ha presentado un diseño de reflector
doble bifocal (BGRA) que permite una exploración muy
rápida con enfoque perfecto en un anillo elı́ptico situado en un


Fig. 5. Haces principales en tres posiciones de exploración


Fig. 6. Magnitud de campo en modelo humano


plano arbitrario. El sistema se basa en una geometrı́a confocal
gregoriana (CGRA) con superficies conformadas para mejorar
la capacidad de exploración. A partir del denominado path
length error se demuestra que el campo de visión se incre-
menta frente al sistema CGRA manteniendo un path length
error muy bajo. Es importante advertir que el conformado
de las superficies no complica la construcción de la antena
reflectora y mejora notablemente las prestanciones del radar
de imágenes.
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Abstract — A novel low-loss tunable resonator based on a 


combline SIW cavity loaded with GaAs varactor tuning diodes 


is proposed in this paper. The center frequency of the resonator 


can be continuously tuned between 2.6 - 3.1 GHz. The resonator 


has been fabricated on a conventional two-layer PCB process 


using a low-cost standard high-frequency laminate (i.e. εr=3.55, 


tanδ=0.003). The measured tunable Q ranges from 40 to 160 


over the whole tuning range. The proposed tunability concept 


could be of great interest for the design of high-Q planar 


reconfigurable filters. 


Index Terms — Tunable filters, substrate integrated 


waveguide, varactor tuning diodes. 


I. INTRODUCCIÓN 


La disponibilidad de resonadores sintonizables con un 
elevado factor de calidad es de gran relevancia para el diseño 
de componentes de microondas reconfigurables, y en 
particular de filtros sintonizables. Entre sus múltiples 
aplicaciones, estos dispositivos están llamados a desempeñar 
un papel crucial en el desarrollo de los futuros receptores y 
transmisores miniaturizados, en los que la proliferación de 
nuevas aplicaciones y bandas de operación hacen que el 
número de componentes pasivos crezca enormemente [1-2]. 


Mientras que los resonadores planares convencionales 
proporcionan un factor de calidad Q sin carga no muy 
elevado (i.e. típicamente Q<100), ha surgido recientemente 
un interés cada vez mayor por la tecnología de guía de onda 
integrada en substrato (SIW) [3], que permite el diseño de 
resonadores de elevado Q, que son a su vez fácilmente 
integrables en el mismo substrato que otros circuitos basados 
en tecnología microstrip o coplanar. 


En este artículo se estudia la utilización de diodos 
varactores como elementos de sintonía integrados en 
resonadores SIW. Se pueden encontrar algunos trabajos 
recientes que abordan el estudio de la sintonización en 
frecuencia de estructuras en tecnología SIW [4-6]. Un primer 
intento de utilizar elementos perturbadores metálicos para 
ajustar la frecuencia de resonancia de una cavidad SIW se 
propuso en [4], aunque ningún dispositivo experimental  ha 
sido presentado. Más recientemente, se ha propuesto un 
resonador SIW basado en diodos p-i-n, sintonizable de 
manera discreta mediante elementos perturbadores 
conmutables [5]. Por último, en [6] se plantea un enfoque 
diferente, que hace uso de actuadores piezoeléctricos en 


forma de disco para modificar la altura de la cavidad y 
posibilitar el ajuste de la frecuencia central en filtros SIW.  


 
 


Fig. 1. Vista del resonador con el poste conductor 
 
Aunque esta última aproximación ha logrado resultados 


notables, presenta inconvenientes relacionados con su mayor 
tamaño así como un proceso de fabricación de mayor 
complejidad. 


En este artículo se presenta una nueva estructura para el 
diseño de resonadores sintonizables con Q elevado. La 
aproximación propuesta está basada en cavidades SIW de 
tipo combline [7] cargadas con diodos varactores de montaje 
superficial. En comparación con las aproximaciones 
anteriores, las principales ventajas de nuestra estructura son 
su rango de sintonía continuo, un diseño compacto y un 
consumo de potencia despreciable. Además, el dispositivo 
presentado es susceptible de ser fabricado mediante un 
proceso de fabricación convencional de circuitos impresos de 
bajo coste. 


II. RESONADOR SIW SINTONIZABLE  


A.  Estructura del resonador 


La estructura del resonador sintonizable puede verse en la 
Fig. 1. Consiste en una cavidad SIW de forma cuadrada 
donde se ha realizado un poste conductor en el centro del 
resonador mediante un taladro metalizado. 







  


 


El poste está formado por un taladro metalizado conectado a 
un parche metálico que ha sido aislado de la metalización 
superior de la cavidad SIW mediante un gap. La excitación 
del resonador se realiza a través del acoplamiento magnético 
generado por sondas de corriente coplanares. 


 


Fig. 2. Circuito equivalente del resonador. El extremo inferior está 
cortocircuitado, mientras que en la parte superior el resonador se carga 
capacitivamente a través del poste y el varactor. 


El resonador propuesto puede ser visto como una guía de 
onda coaxial de conductor externo cuadrado y conductor 
interno circular que puede ser modelado como un trozo de 
línea de transmisión TEM cortocircuitada en un extremo y 
cargada capacitivamente en el otro [7]. Un esquema del 
circuito equivalente se muestra en la Fig. 2. 


 
La capacidad de carga, que inicialmente incluirá la 


capacidad entre el parche metálico y la metalización superior 
de la cavidad SIW, se puede controlar mediante la inserción 
de un varactor conectado a ambos extremos. Con el objetivo 
de simplificar la polarización y controlar la capacidad de 
carga, una parche metálico aislado (véase Fig. 3) se crea 
entre el metal conectado al poste y la metalización superior 
de la cavidad. El cátodo del varactor se conecta entonces al 
parche metálico aislado, donde la alimentación de DC puede 
ser directamente aplicada. Entre éste y el parche metálico del 
poste central se inserta a su vez una capacidad fija que actúa 
como condensador de bypass y que permite ajustar el valor 
de capacidad necesario para alcanzar un factor de calidad 
elevado. 


 


 
Fig. 3. Vista en sección del resonador. El varactor se sitúa entre el parche 
metálico conectado al poste central y el metal flotante que actúa como 
electrodo de polarización. 


 


B.  Elemento de sintonía 


Un varactor de GaAs ha sido utilizado como elemento de 
sintonía. En concreto, se ha elegido el modelo MA46H200 de 
MA-COM, que presenta una capacidad variable de 0.25 pF a 
1 pF para una tensión de polarización inversa comprendida 


entre 1 - 20 V. Este componente presenta un Q=3000 medido 
a 50 MHz para una tensión de polarización de 4V, por lo que 
la resistencia serie estimada se encontraría en torno a 2.25 Ω.  


Se ha elegido un circuito de polarización muy sencillo, donde 
un cable delgado ha sido conectado desde el metal flotante 
hasta el pad de alimentación. A su vez, tanto la señal de 
polarización como la masa han sido convenientemente 
aisladas de la señal de RF mediante resistencias de 1 MΩ. 


Para la capacidad de bypass, se ha elegido un  valor de 
1.5 pF que permite reducir ligeramente el efecto capacitivo 
del varactor, lo que redunda en un menor rango de sintonía 
pero proporciona un factor de calidad más elevado para el 
resonador. 


Una ventaja importante del uso de varactores como 
elementos de sintonía, en lugar de elementos de conmutación 
(e.g. diodos p-i-n), es que el consumo de potencia en 
polarización inversa es prácticamente despreciable. Por otra 
parte, la necesidad de usar un solo varactor por cavidad 
reduce significativamente la complejidad de la red de 
polarización frente a otras estructuras [5]. 


 


 


Fig. 4. Layout del resonador diseñado. El diámetro de los taladros y del 
poste conductor central es de 0.5 y 0.3 mm respectivamente. El gap de 
separación del parche metálico es de 0.1 mm. 


 


C.  Diseño 


Con el fin de validar el concepto propuesto, se ha 
estudiado el rango de sintonía y el  factor de calidad sin carga 
de un resonador SIW combline sintonizable. En primer lugar, 
se calculan las dimensiones laterales de la cavidad, que se ha 
elegido cuadrada. Mediante simulaciones EM 3D de la 
estructura con HFSS, se ha diseñado un dispositivo 
caracterizado por una frecuencia de resonancia próxima a los 
3-4 GHz. Las dimensiones del resonador se pueden ver en la 
Fig. 4. Los acoplos de entrada y salida se han implementado 
mediante líneas coplanares de impedancia próxima a 50 Ω. 


Finalmente, puertos internos han sido creados en los 
lugares donde se pondrán el varactor y la capacidad fija, para 







  


 


poder combinar simulaciones electromagnéticas 3D con 
simulaciones circuitales utilizando los modelos equivalentes 
de los componentes discretos.  


El resonador ha sido fuertemente desacoplado (i.e. el 
parámetro S21 se ha mantenido por debajo de -20 dB) con el 
objetivo de efectuar una medición lo más precisa posible del 
factor de calidad Q a partir de la respuesta en transmisión del 
dispositivo. Se han llevado a cabo distintas simulaciones para 
diferentes valores de capacidad del varactor. Los resultados 
se muestran en la Fig. 5. 


 El factor de calidad Q sin carga varía entre 200 y 73 para 
una variación de la capacidad comprendida entre 0.25 - 1  pF. 
Se observa como el incremento de la capacidad de carga 
produce una reducción del factor de calidad del elemento de 
sintonía, lo que a su vez reduce el Q del resonador. En las 
simulaciones se han incluido los efectos parásitos debidos a 
los encapsulados del varactor y el condensador de bypass. El 
rango de sintonía estimado que se puede extraer de los 
resultados obtenidos es próximo al 15%. 


 
Fig. 5. Simulación del resonador SIW sintonizable fuertemente desacoplado 
para valores de capacidad del varactor entre 0.25 – 1 pF.  
 


 


 
 
Fig. 6. Fotografía del dispositivo fabricado en el setup de caracterización. 
 


III. FABRICACIÓN Y MEDIDAS 


Un primer prototipo del resonador ha sido fabricado 
utilizando un sustrato Rogers RT / 4003C Duroid (εr = 3.55 y 
tan δ = 0,003) de 1.524mm de espesor con un proceso 
estándar de fabricación de circuitos impresos de doble cara. 


Una fotografía del dispositivo fabricado incluyendo los 
cables de polarización se muestra en la Fig. 6. El tamaño del 


resonador es de 27 x 27 mm2, mostrando una reducción de 
área importante en comparación con su equivalente SIW 
convencional, debido a la carga capacitiva del poste 
metálico. 


En la Fig. 7 se muestran los resultados experimentales 
obtenidos para  el resonador SIW combline sintonizable. Se 
observa como al cambiar la tensión de polarización inversa 
del varactor entre 2 y 22 V se logra una rango de sintonía de 
casi un 20%. 


La frecuencia de resonancia y el factor de calidad del 
resonador en función de la tensión de polarización inversa se 
muestran en las Fig. 8 y 9. Como se aprecia, el Q del 
resonador sintonizable varía entre 40 y 150, y está por 
encima de 100 en un rango de 200 MHz de variación de 
frecuencia. La reducción adicional del factor de calidad para 
tensiones de polarización por debajo de 8 V es debida al 
aumento de la resistencia serie del varactor cuando la 
capacidad se hace más elevada. El consumo de energía del 
dispositivo es insignificante en todo el rango de variación de 
la tensión de alimentación (i.e. típicamente menos de 1µW). 


 


 
 
Fig. 7. Medidas de S21 para el resonador desacoplado alimentado con 
tensiones de polarización comprendidas entre 2 – 22V. 


 


 
Fig. 8. Frecuencia de resonancia en función de la tensión de polarización del 
varactor. 
 


El ligero aumento de las pérdidas entre los resultados 
experimentales y simulados se atribuye a la presencia de los 
conectores en el montaje así como a la influencia de la red de 
polarización.  







  


 


A su vez, se observa un ligero desplazamiento de la 
resonancia hacia frecuencias más bajas, lo que es debido a la 
presencia de efectos capacitivos adicionales que no han sido 
tenidos en cuenta en las simulaciones (e.g. espesor de la 
metalización)  así como a tolerancias del proceso de 
fabricación y de la permitividad del substrato. 


 


IV. CONCLUSIONES 


Un resonador sintonizable basado en una cavidad 
combline en tecnología SIW ha sido propuesto en este 
trabajo. La terminación capacitiva del resonador se ha 
utilizado para incorporar el elemento de sintonía compuesto 
de un diodo varactor que permite modificar la longitud 
eléctrica del resonador y por tanto la frecuencia de 
resonancia del dispositivo. 


 


 
Fig. 9. Factor de calidad del resonador en función de la tensión de 
polarización. 


 
Un prototipo ha sido fabricado y medido, obteniendo un 


factor de calidad  mayor que 100 en un rango de sintonía de 
200 MHz a partir de 3.1 GHz. El dispositivo propuesto puede 
ser fabricado utilizando un proceso de fabricación de 
circuitos impresos convencional de bajo coste y usando 
diodos varactores de GaAs comerciales. 


La estructura presenta un rango de sintonía continuo de 
casi un 20% y con un consumo de potencia despreciable. 
Este dispositivo es de enorme interés para el diseño de filtros 
de microondas sintonizables de bajas pérdidas de 
dimensiones reducidas y directamente integrables con otros 
circuitos en tecnología planar. 
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Abstract- During the design and prediction of the performance 
of airborne radar detectors in a maritime environment, sea 
clutter signals are needed. If not enough sea clutter signals are 


available, they can be simulated. This article shows the 
architecture and methods used to dynamically simulate the 
backscatter of the sea received by an airborne radar operating 


in a medium PRF. The described clutter generator matches the 
amplitude fluctuation distribution, temporal evolution (Doppler 
spectrum) and spatial correlation observed in experimental 


data. Three antenna channels have been considered (sum, guard 
and difference), as well as the existing correlation between the 
signals of the channels.  


I. INTRODUCCIÓN 


El diseño y evaluación de los procesadores de señal radar 
requiere de una amplia colección de señales con las 
reflexiones de la superficie. Si no se dispone de suficientes 
grabaciones de clutter reales, ha de implementarse un método 
de simulación realista capaz de simular dichas señales bajo 
diferentes condiciones de entorno. Varios modelos de clutter 
de mar han sido previamente propuestos para radares 
aerotransportados [1-4], los cuales consideran principalmente 
clutter estacionario. La dispersión Doppler de estos modelos 
se debe únicamente al movimiento de la plataforma 
aerotransportada, pero no al movimiento de las olas. Por lo 
que estos modelos son adecuados para clutter estacionario 
(p.ej. clutter de tierra), aunque inadecuados para clutter de 
mar. Estos modelos tampoco consideran la existencia de tres 
canales de procesado (suma, guarda y diferencia) y su 
correlación. El objetivo de este documento es modificar un 
modelo de clutter de mar estático, aplicable a un modo L-
PRF con agilidad en frecuencia, para incorporar los efectos 
del movimiento de las olas. Las características principales del 
modelo de clutter no estacionario son las siguientes: 


• Simula el clutter coherente asociado a la transmisión 
de una ráfaga coherente. 


• Simula los canales suma, guarda y diferencia y las 
dependencias entre ellos. 


• El clutter tiene la correlación espacial que marca la 
rugosidad de la superficie, modelada a través de un 
proceso Gaussiano bidimensional correlado. 


• La dispersión del movimiento de las olas dentro de 
una misma celda de resolución es modelada mediante 
el espectro Doppler. El espectro de las celdas se 
compone por la suma de las olas generadas por el 


viento (componente Bragg) y el rizado causado por 
las olas al romper (Whitecap) [5]. 


• Emplea la distribución K para modelar las 
fluctuaciones de la intensidad del eco de la superficie 
marina. Este modelo es el más empleado en la 
actualidad debido a su fundamento físico [6][7]. 


Este artículo está estructurado de la siguiente forma: la 
sección II presenta la arquitectura general del modelo de 
simulación de clutter no-estacionario, mientras que la sección 
III explica los criterios de muestreo en distancia, acimut y 
frecuencia. El procedimiento de generación del clutter K 
estacionario correlado es detallado en la sección IV, donde el 
movimiento local de las olas no es considerado. Dicho 
procedimiento es posteriormente modificado en la sección V 
para la creación de un mapa espectral no estacionario. 
Finalmente se incluyen algunas simulaciones de la señal de 
clutter marino.  


II. ARQUITECTURA GENERAL 


El diagrama de bloques del generador de clutter se puede 
observar en la Fig. 1 y comienza con la división de la 
superficie marítima en celdas homogéneas en resolución 
distancia-acimut, ∆R, ∆θ, cuya reflexión conjunta se 
simulará. A continuación se calcula un mapa de potencia 
media reflejada, que responde a la ecuación radar de ida y 
vuelta, omitiendo la ganancia de la antena de recepción. 
Existen modelos de reflectividad superficial [6] que varían en 
función del ángulo de elevación de la antena y características 
del viento entre otros parámetros. El TSC ha sido el modelo 
empleado por el generador de clutter por su validez en el 
mayor rango de ángulos de incidencia 0.1-90º. 


Si consideramos que el eco del mar responde a la 
estadística K [7] y que tiene la potencia media calculada 
anteriormente, entonces estará formado por dos 
componentes: el speckle y la textura. El speckle tiene 
distribución Rayleigh y es causado por el pequeño rizado de 
las olas, mientras que la textura tiene distribución Gamma y 
representa la reflexión procedente de las olas medianas y 
grandes y es la intensidad que modula al speckle.  


 







  


 


 
Fig. 1. Arquitectura general del simulador de clutter de mar 


Si observamos la superficie del mar, podemos distinguir 
cierta estructura en su rugosidad debida a vientos locales o 
marejadas de fondo. La textura presenta la correlación 
espacial marcada por dicha estructura. Un método para la 
obtención de la variable K correlada consiste en la 
generación de la elevación de la superficie marina con 
estadística Gaussiana y su posterior transformación a 
estadística Gamma mediante una transformación no-lineal 
sin memoria (MNLT) [8]. Esta transformación, desde el 
punto de vista práctico, conserva la correlación existente en 
la superficie marina. La rugosidad de la superficie Gaussiana 
puede ser creada, p. ej., a través del modelo de generación de 
oleaje de Pierson Moskowitz. 


El siguiente paso consiste en la simulación de la variación 
temporal del eco de cada celda, imponiendo su espectro 
Doppler. Consideramos que la densidad espectral de la 
textura está compuesta por dos componentes Gaussianas 
(componentes Bragg y Whitecap) [5]. Por lo que las 
componentes Bragg y Whitecap de cada celda son 
combinadas según el método descrito en la sección V. A 
estas componentes también se les impone la estadística de la 
variable Gamma correlada.  


Se generan el speckle y la textura de cada celda 
independientemente y se computa el producto de las 2 
componentes. A continuación se imponen por separado las 
ganancias de los 3 canales de recepción, se aplica el 
solapamiento en frecuencia típico de los modos MPRF y se 
almacenan en los mapas espectrales distancia-Doppler.  


El siguiente paso consiste en la ejecución de una FFT 
inversa del mapa Doppler. Finalmente restaría aplicar el 


solapamiento en distancia en el dominio del tiempo e 
imponer la forma de onda transmitida para obtener la señal 
recibida en cada canal. 


III. CRITERIOS DE MUESTREO 


La superficie del mar es dividida en celdas distancia-
acimut para poder modelar la reflexión procedente de cada 
una de ellas por un único reflector localizado en el centro. 
Las variaciones de la amplitud de esta reflexión se ajustan  a 
una distribución K correlada espacial y temporalmente. A 
continuación se proponen sendos criterios de muestreo en 
distancia y acimut, además del criterio de muestreo en 
frecuencia del espectrograma asociado a la correlación 
temporal de las fluctuaciones: 


A.  Muestreo en Distancia 


Este criterio es el más exigente en términos de carga 
computacional si se quieren reproducir los lóbulos 
secundarios de la compresión de pulsos de la forma de onda 
[1]. Un muestreo uniforme en distancia equivalente a media 
celda de resolución radar puede ser una buena solución de 
compromiso. 


B.  Muestreo en Acimut 


Se ha optado por el muestreo uniforme en acimut, en 
lugar de las curvas isodoppler, debido a la facilidad del 
primero para imponer una muestra en la frecuencia Doppler 
máxima, evitando así pérdidas indeseadas de potencia. El 
muestreo en este dominio ha de cumplir 2 condiciones. 


La frecuencia de muestreo ha de ser lo suficientemente 
grande respecto al ancho de antena para representar el canal 
diferencia adecuadamente. Simulaciones con 4 muestras por 
ancho de antena (3dB) dan resultados satisfactorios. 


Por otra parte, se impone una condición mínima, según la 
cual todos los filtros del banco de filtros Doppler tengan al 
menos la contribución de una celda en acimut. 


Si el mapa de muestreo distancia-acimut resulta 
excesivamente grande, éste puede ser dividido en 2 regiones 
con diferente alcance en distancia [1]: La región del “haz 
principal”, en la cual la potencia procedente de los lóbulos 
secundarios de la antena es insignificante, es simulada hasta 
el horizonte. Mientras que la región de “los lóbulos 
secundarios” sólo es simulada hasta la 3ª distancia ambigua. 


C.  Muestreo en Frecuencia 


Una vez dividida la superficie marina en celdas, se simula 
el espectrograma de las celdas equidistantes al radar. Este 
mapa de espectro consiste en una matriz distancia-frecuencia. 
Se simulan 2 muestras por celda de resolución en frecuencia 
del radar para poder disponer de pulsos transitorios y estudiar 
los efectos del enventanado en tiempo. El ancho espectral de 
las celdas en frecuencia queda determinado por la división de 
la PRF por el número de pulsos coherentes procesados en 
una ráfaga. 


IV. GENERADOR DE LA TEXTURA 


En este apartado explicamos un método de generación de 
la textura, que puede ser utilizado para la simulación de ecos 
recibidos en los modos incoherentes LPRF con agilidad en 







  


 


frecuencia pulso a pulso. Partimos de la base de que las 
fluctuaciones de la amplitud del clutter de mar responden a 
una distribución K compuesta [6] [5] cuando se emplean 
resoluciones radar altas. 


texturaspeckleK ⋅=  (1) 
La simulación de un mapa estacionario de las reflexiones 


del mar puede ser por tanto realizada mediante una variable 
K correlada espacialmente. Se simula el valor de la textura y 
el speckle de cada celda, teniendo en cuenta los requisitos de 
potencia media, impulsividad y correlación espacial de la 
primera en función de la posición de la celda. La potencia del 
speckle, sin embargo, ha de ser normalizada.  


El parámetro de forma (ν) y el de escala (b) de la 
distribución Gamma (textura) fijan la impulsividad del clutter 
y potencia media respectivamente. Además, son valores que 
varían en función de la localización de la celda. El parámetro 
de forma puede ser determinado según el modelo empírico de 
[9]: 
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donde φg es el ángulo de incidencia(º), Ac la resolución 
cruzada en distancia (m), θ el ángulo entre la dirección de 
apuntamiento y la dirección del viento y kpol toma el valor 
1.39 para polarización vertical y 2.09 para horizontal. 


El parámetro de escala puede ser expresado en función 
del parámetro de forma y la reflectividad media calculada 
mediante la ecuación radar de ida y vuelta: 
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 Puesto que la textura representa la modulación de la 
potencia recibida en función del oleaje (que está relacionado 
con la pendiente de la superficie marina), podemos 
considerar que la correlación de la superficie y la textura son 
semejantes. Un método para obtener la textura correlada se 
muestra en la Fig. 2 y consiste en generar un proceso 
bidimensional Gaussiano variante en el tiempo con media 
cero, varianza unidad y autocorrelación fijada por la 
rugosidad de la superficie oceánica. Si se filtra este proceso 
por un MNLT, entonces se obtiene a su salida un proceso 
Gamma sin modificaciones significantes en la correlación 
[8]. 
 


 
Fig. 2. Filtro MNLT 


Para evitar una excesiva carga computacional, es posible 
crear una pequeña área de la superficie marina y repetirla en 
el espacio hasta completar la zona cubierta por el radar 
aerotransportado. 


El último paso consiste en aplicar la ganancia de cada 
canal de recepción por separado a las celdas distancia-
acimut, sumar todas las contribuciones de las celdas 
equidistantes al radar e imponer la forma de onda. De esta 
forma se obtiene la reflexión de un único pulso radar en la 
superficie marina en los 3 canales de recepción. 


V. GENERADOR DE LA CORRELACIÓN TEMPORAL EN CADA 


CELDA 


La rugosidad de la superficie marina no es estacionaria y 
varía temporalmente debido al movimiento de las olas. Por 
eso, a la hora de simular pulsos coherentes, han de 
considerarse tanto la frecuencia Doppler central de cada 
celda de resolución asociada al movimiento de la aeronave 
respecto a la superficie, como el espectro local causado por el 
propio movimiento de las olas. A diferencia del clutter 
estacionario, que ha sido simulado en el dominio del tiempo, 
proponemos la generación del clutter no estacionario en el 
dominio de la frecuencia. Las señales pueden transformarse 
posteriormente al dominio del tiempo mediante una FFT 
inversa, tal y como se ha indicado en la sección II. 


Se han identificado tres mecanismos de reflexión [5] que 
contribuyen al espectro: Bragg, Burst y Whitecap. Los 
eventos Bragg son resultado de las olas gravitatorias-
capilares generadas por la fricción del viento. Los eventos 
Burst aparecen cuando las olas están a punto de romper en la 
dirección de visión del radar, mientras que el Whitecap 
responde al rizado generado al romper las olas. 


Los eventos Burst generan reflexiones discretas y pueden 
ser simulados independientemente como clutter puntual 
aleatoriamente distribuido. Por eso se sugirió en [7] un 
modelo de espectro de 2 componentes para el clutter de mar. 
Este modelo se compone de 2 funciones Gaussianas que se 
combinan según la siguiente expresión: 
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donde S(f,σ0,f0) es la componente Bragg y S(f,σ1,f1) la 
Whitecap. El parámetro a ha sido ajustado con la media de la 
variable Gamma correlada (textura), x, correspondiente a la 
celda. El espectro es normalizado de tal forma que mediante 
integración se obtenga la potencia dictada por la textura x.


 
Si consideramos el desplazamiento Doppler debido a la 


geometría de la celda respecto a la plataforma 
aerotransportada y la frecuencia central de las componentes 
Bragg y Whitecap dado por [5], obtenemos las componentes 
espectrales definidas por la siguiente expresión: 
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donde θv es el ángulo entre la dirección de movimiento radar 
y la componente horizontal del viento, fD el desplazamiento 
Doppler de la plataforma en movimiento, σ2 la varianza y Ω 
el desplazamiento en frecuencia de la componente (f0 o f1). 


Las referencias [5] y [9] aportan estimaciones de los 
parámetros Ω y σ


2 de las componentes Doppler. Hemos 
optado por emplear las estimaciones de [9] a causa de la 
semejanza del campo de aplicación, al basarse en medidas 
recogidas desde una plataforma aerotransportada. No 
obstante, hemos de añadir el ensanchamiento espectral 
causado por el movimiento de la antena (σ2


exp):
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donde θa es la resolución radar en acimut (º) y va la velocidad 
de exploración de la antena (º/s). 
 







  


 


VI. RESULTADOS 


 
Fig. 3: Variación temporal de la reflexión de un pulso en los 3 canales de recepción (suma:azul, guarda: rojo y diferencia: verde) en un modo L-PRF.  


 
En la figura 3 puede observarse la simulación de la 


reflexión de un solo pulso para los canales suma, guarda y  
diferencia. Se ha supuesto que el radar aerotransportado está 
operando en modo L-PRF y utiliza agilidad en frecuencia 
pulso a pulso. En este caso no se considera el espectro y la 
correlación entre celdas viene dada por el mapa de la 
superficie marina. La altura de la plataforma es de 1.500 m y 
la PRF es de 770 Hz. La frecuencia de transmisión del modo 
L-PRF varía entre 7-13 GHz y la antena tiene un ángulo de 
elevación de 1º. 


Como segundo ejemplo hemos simulado los mapas de 
espectro de clutter recibidos tras la transmisión de una ráfaga 
coherente (Véanse Fig 4-6). La altura de la plataforma es de 
3000 m y tiene una velocidad de 46 m/s. La antena está 
apuntando al horizonte, la PRF es de 8 KHz y la frecuencia 
de transmisión es de 10 GHz.  
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Fig. 4 Matriz ambigua Distancia-Doppler del canal suma. 


 
Fig. 5  Matriz ambigua Distancia-Doppler del canal guarda. 


 
Fig 6. Matriz ambigua Distancia-Doppler del canal diferencia                                                                                                                             
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Abstract- We demonstrate in this paper an optical device 
measurement technique in modulus and phase employing an 
extended Optical Single Side Band (OSSB) procedure by 
merging multiple RF scans to cover very broad band optical 
bandwidths. This technique have been employed with optical 
component like Super Structured Fibre Bragg Gratings 
(SSFBG) with complex amplitude and phase profiles designed 
for coherent OCDMA applications. For the first time to our 
acknowledge we provide chip by chip optical phase 
measurement with a RF method. 


 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años se han fabricado dispositivos ópticos 


complejos que se utilizan en los conocidos sistemas de 


acceso múltiple por división de código (OCDMA) [1] y en 


general, en todo tipo de aplicaciones de codificación y 


decodificación óptica coherente [2]. La caracterización de 


gran precisión de este tipo de dispositivos ópticos y 


cualquiera en general sin recurrir al empleo de 


instrumentación de altas prestaciones es una necesidad a 


resolver.  


Uno de los sistemas de caracterización más simples es el 


conocido como Método del Desfase (MPS) [3]. El 


procedimiento de esta técnica para obtener la caracterización 


espectral en el ancho de banda del dispositivo es realizar un 


barrido en longitud de onda de la señal óptica, por lo que es 


la fuente óptica la que limita la resolución y precisión de la 


medida. La desventaja principal de este método es la baja 


resolución en longitud de onda que viene definida además 


por la frecuencia mínima del tono de radiofrecuencia que 


modula la fuente óptica. Denotar que la técnica MPS nos 


proporciona la medida directa del retardo de grupo, y no la 


fase óptica del dispositivo óptico bajo test (ODUT).   


Recientemente se ha demostrado la capacidad que la 


modulación óptica en banda lateral única (OSSB) ofrece 


para obtener la correspondencia entre el dominio óptico y 


eléctrico [4]. La modulación OSSB permite la 


caracterización de dispositivos ópticos en amplitud y fase, 


con una resolución en longitud de onda que puede llegar 


hasta femtometros utilizando un Analizador de Redes 


Vectorial Eléctrico (EVNA), con su conversión O/E y E/O 


pertinente. 


 


En este artículo se muestra  un procedimiento en OSSB 


extendido, para la caracterización de dispositivos 


espectralmente anchos, a través de la fusión de múltiples 


barridos espectrales.  


Se presentan los resultados obtenidos para un dispositivo 


óptico de banda ancha, una red de Difracción de Bragg 


Superestructurada (SSFBG), que ha sido fabricada con una 


amplitud y fase complejas para su utilización en aplicaciones 


de OCDMA coherente.  


Por primera vez para nuestro conocimiento se han 


obtenido los chips que conforman la fase óptica, mediante 


una técnica de radiofrecuencia. 


 


II. FUNDAMENTOS TEÓRICOS.  


En la figura 1 se muestra el sistema de medida utilizado. 


La señal óptica de frecuencia v0, es modulada en banda 


lateral única (OSSB) por la señal eléctrica a fe generada 


mediante el EVNA. De este modo el campo óptico a la 


salida del modulador se puede expresar como: 


 


 tfjAtjAtE ein )(2exp)2exp()( 0100  
     (1) 


 


Donde A0=|A0|exp(jφ0) y  A1=|A1|exp(jφ1)  son las 


amplitudes complejas de la portadora óptica y la banda 


lateral respectivamente. La propagación de la señal óptica 


modulada a través del ODUT se resuelve mediante su 


función de transferencia de la forma 
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 Finalmente la señal es detectada y la componente de 


corriente de salida a la frecuencia fe es proporcional a  
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Para poder obtener de forma precisa la función de 


transferencia del ODUT, barreremos en el rango de 


frecuencias disponible con fe, mientras el valor de la 


portadora v0 permanece constante, de esa forma la banda 


lateral recorrerá el ODUT obteniendo la función de 


transferencia óptica para un rango de longitudes de onda.  


 


Una de las ventajas destacables de este método, es la 


posibilidad de resolver el barrido en longitud de onda 


mediante un generador eléctrico con resoluciones muy 


elevadas (hasta 1 Hz). 


Resulta evidente la necesidad de alcanzar una supresión 


de la banda lateral izquierda por debajo de la banda lateral 


derecha, de entre 20 y 25 dB, para evitar interferencias en la 


detección de la señal las cuales producen errores de amplitud 


y fase [4].  


Para la generación de la modulación en banda lateral 


única (OSSB) se ha utilizado un modulador electro-óptico 


Dual Drive, con un valor de voltaje de polarización para 


trabajar en el punto de cuadratura, siendo alimentado por un 


híbrido de 90º. El EVNA barrerá desde 6 a 40 GHz (ambas 


frecuencias limitadas por el híbrido de 90º) y el láser 


sintonizable puede ser sintonizado para trabajar con una 


resolución mínima de 1pm. 
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Figura 1 Montaje del sistema. 


 


El ODUT, en nuestro caso una SSFBG, es alimentado 


mediante un circulador y situado en una caja térmica de 


control de temperatura (±0.1º) para evitar variaciones en 


longitud de onda durante el proceso de medida. Además se 


tomó la precaución de añadir un aislador a la salida de la 


SSFBG para combatir las reflexiones que pudieran existir 


(Fig.1).   


El procedimiento de caracterización OSSB divide el espectro 


del ODUT en tramos de longitud de onda acordes con el 


rango de frecuencias disponibles (fe   6-40 GHz). 


Este proceso se realiza de forma automática mediante control 


por ordenador empleando la información de una medida de 


amplitud previa, siendo necesario únicamente un barrido del 


láser sintonizable sin modular y una medida de potencia 


óptica para dicha calibración inicial.  


Previo al proceso de medida se debe fraccionar el espectro 


del ODUT apropiadamente para conseguir que las distintas 


ventanas espectrales adyacentes estén lo suficientemente 


solapadas para poder resolver su conexión de manera 


correcta (Fig.2-b). 


Adicionalmente, como puede verse en Fig. 2b, se efectúa 


desde el punto inicial  uno o múltiples barridos hacia la 


izquierda. Para ello, debemos cambiar el punto de 


polarización del modulador a fin de generar OSSB con la 


banda lateral derecha suprimida, y proceder con los barridos 


de forma equivalente. 
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      Fig. 2 a) Espectro de la modulación OSSB sobre la función de 


transferencia de ODUT..b) Unión de los múltiples escaneos de RF, mediante 


regiones solapadas de la función de transferencia. 
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Un hecho significativo para la fragmentación del espectro, es 


la posición de la portadora w0 en el proceso de medida. Ésta 


debe posicionarse alejada de los nulos de H(w), evitando así 


la degradación de la medida debida a la pérdida de potencia. 


Una vez obtenidas las posiciones en longitud de onda 


óptimas dónde centrar la portadora óptica, se barrerá para 


cada una de las posiciones definidas un rango espectral de 


hasta 0.27 nm (~34GHz) mediante el EVNA  de forma 


automática.  


 


Finalmente, al conjunto de medidas obtenidas se le debe 


aplicar una calibración para compensar la respuesta E/O/E y 


la de los componentes conectados. 


III. RESULTADOS 


 


El ODUT bajo estudio es un codificador/decodificador 


óptico basado en SSFBG. Una red de Bragg 


Superestructurada o SSFBG se puede definir como una red 


de difracción estándar, a la que se le ha realizado 


adicionalmente una modulación lenta de amplitud y fase de 


la perturbación del índice de refracción. Gracias a esta 


modulación adicional es posible mediante las SSFBGs 


implementar códigos que permitan utilizarlos como 


dispositivos codificadores y decodificadores en sistemas 


OCDMA coherentes.[2][5] 


Durante el proceso de fabricación se puede controlar la fase 


de la perturbación, siendo posible la impresión de una 


palabra código a lo largo de la misma (i.e chips). En este tipo 


de redes por lo tanto, es de especial interés la caracterización 


de la respuesta impulsiva en módulo y fase.  


Los pulsos de entrada se reflejarán a lo largo de la estructura, 


y su reflexión dependerá de la amplitud (en nuestro caso 


constante) y la fase (cambios de π) de cada uno de los chips 


que conforman la red, definiendo la respuesta temporal de la 


señal reflejada. Esta señal reflejada es procesada y 


recuperada en la SSFBG decodificadora, que no es más que 


una copia de la SSFBG codificadora, espacialmente invertida 


y con fases conjugadas. 


Se presentan los resultados obtenidos para una SSFBG con 


longitud de chip de lch=0.6 mm (equivalente a un tiempo de 


chip de tch=5.8 ps) con cambios de fase bipolar perteneciente 


a una familia de Códigos Gold de 63 chips [5] 


Nuestro dispositivo abarca un rango espectral muy ancho, el 


cual es inversamente proporcional a la duración del chip. 


Para el dispositivo que se muestra en la figura 3, y tomando 


un ancho de banda espectral a -10 dB, éste abarca 1.5 nm, 


aunque en general estaremos interesados en cubrir un rango 


espectral mayor, para así recuperar apropiadamente la 


respuesta en el dominio del tiempo, sin errores de truncado.  


 


Para obtener los resultados mostrados en las Figuras 3 y 4 se 


han necesitado 21 barridos del espectro, desde 1536.9 nm 


hasta 1540.22 nm. La unión apropiada de estos barridos, es 


fundamental para la correcta recuperación de la respuesta 


impulsiva. Para ello, de entre diferentes procedimientos, se 


ha utilizado aquel que aún siendo el más sencillo nos procura 


los mejores resultados. Por ello procedemos tomando como 


referencia en los tramos solapados de barridos adyacentes  


aquellos puntos que se correspondan en longitud de onda y 


con mayor amplitud. Tras la obtención y unión de los 21 


barridos, es posible obtener mediante la Transformada de 


Fourier Inversa la respuesta impulsiva h(t) (Fig.3). 


 


En la parte inferior de la Figura 3 se ve claramente la 


duración temporal de h(t) (~365 ps) y además se pueden 


identificar cada uno de los 63 chips codificados. Esta técnica 


nos permite además, obtener los cambios de fase relativa, que 


como se muestra en la Figura 4 se corresponden 


perfectamente con los cambios de fase fabricados. 


La información contenida tanto en el módulo como en la 


fase óptica de h(t) es crucial para mejorar el diseño y la 


fabricación de dispositivos con un funcionamiento orientado 


al dominio temporal como son los dispositivos empleados 


para OCDMA en secuencia directa de tipo coherente. 
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Fig. 3. Medida de la respuesta espectral de ODUT H(w) tras la unión de los múltiples barridos y la respuesta impulsiva obtenida h(t) 
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Fig. 4. Detalle de la medida de los cambios de  fase relativa obtenidos en la medida de la respuesta impulsiva, y la respuesta ideal fabricada. 


 


IV. CONCLUSIONES 


 


Se ha demostrado la caracterización completa de 


componentes  espectralmente anchos sin requerir el uso de 


dispositivos de altas prestaciones, y proporcionando una alta 


resolución tanto en el dominio del tiempo como en la fase 


óptica (Fig 3 y 4).  


Hemos sido capaces de recuperar perfectamente la 


distribución de chips de  módulo casi constante y fase óptica 


bipolar de una red SSFBG codificadora/decodificadora para 


OCDMA con una tasa de 167 Gchip/s. Tras los resultados 


obtenidos, esta técnica, se propone como una alternativa de 


menor coste a los equipos de instrumentación comerciales 


basados en técnicas interferométricas. 
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Abstract- This paper proposes to remote sense vital signs by 
means of a Doppler radar based on phase diversity to overcome 
null detection. The system uses two channels in reception with a 
convenient phase-shift between them in order to ensure proper 
detection.  A switch controlled by software selects the channel 
with larger amplitude. In addition, the system uses Zigbee as air 
interface in order to be able to have the microwave sensor far 
away from the control PC or processing center. The Zigbee 
system acquires, modulates and transmits the signal via RF, and 
also transmits the control orders from the control program to 
the radar for selecting the switch position. 


I. INTRODUCCIÓN 
Los radares Doppler de microondas se han utilizado como 


sensores inalámbricos durante muchos años, en un amplio 
abanico de aplicaciones como la monitorización y detección 
remota de signos vitales [1]. La detección remota de signos 
vitales es una alternativa atractiva y no invasiva respecto los 
métodos tradicionales, como por ejemplo la monitorización 
mediante electrodos adheridos al paciente. 


Un radar Doppler se basa en la transmisión de una señal 
de onda contínua (CW), que se refleja en el objetivo y se 
demodula en el receptor. Cuando el objetivo tiene una 
posición variante en el tiempo, pero una velocidad neta nula, 
la señal reflejada se modula en fase proporcionalmente a la 
variación de dicho objetivo. Los desplazamientos en el pecho 
de una persona son de 0.08 mm para el movimiento del 
corazón, y entre 0.1 mm y varios milímetros para la 
respiración. La limitación más importante en radares Doppler 
para medir movimientos periódicos (como las frecuencias 
cardíaca y respiratoria) es la presencia de nulos de detección 
[3], por lo que receptores de un canal no pueden ser 
utilizados. Hasta ahora, se han propuesto estrategias 
alternativas como la demodulación de arcotangente en 
receptores en cuadratura [4] y transmisión en doble banda 
lateral [5]. 


Este trabajo propone el uso de un radar Doppler basado 
en diversidad por fase para solucionar los nulos de detección. 
Utiliza una topología basada en un receptor de dos canales 
con un desfasaje entre ellos que permite una correcta 
detección. Dicha topología ha sido propuesta por los autores 
en [6]. En este trabajo en concreto, un conmutador (switch) 
selecciona por software el canal con mayor amplitud, 
adquiriendo únicamente el mejor canal de ambos. Se trata de 
una novedad respecto otros sistemas propuestos hasta ahora, 
que requieren la información de ambos canales. Otra de las 
principales novedades es el uso de una interfaz inalámbrica 


Zigbee, pudiendo tener el sensor inalámbrico lejos del PC de 
control. El sistema Zigbee adquiere la señal, la modula y la 
transmite por radiofrecuencia, permitiendo la monitorización 
inalámbrica de varias personas en diferentes nodos Zigbee. 
Además, el sistema Zigbee transmite la información de 
control desde el programa hasta el radar para seleccionar la 
posición del switch. 


 
El trabajo se organiza de la siguiente forma. La Sección II 


revisa brevemente la teoria fundamental de funcionamiento y 
describe el sistema propuesto. La Sección III explica el radar 
Doppler, los circuitos de baja frecuencia, la interfaz Zigbee y 
el procesado de la señal adquirida. La Sección IV describe el 
protocolo de operación y la Sección V muestra los resultados 
medidos. Finalmente, la Sección VI muestra las conclusiones 
obtenidas. 


 


II. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA. TEORÍA DE FUNCIONAMIENTO 


A.  Detección de signos vitales. Teoría de funcionamiento 
El radar Doppler transmite un único tono senoidal 


( )( )( ) cos 2T t ft tπ φ= + , donde f es su frecuencia, t es el 


tiempo transcurrido y  φ(t) es el ruido de fase del oscilador. 
Dicho tono es reflejado por un objetivo a una distancia 
nominal d0, con un desplazamiento variante en el tiempo x(t). 
Este desplazamiento lo causa un pecho humano estático con 
movimiento periódico y velocidad neta nula. Bajo estas 
condiciones, y asumiendo que x(t)<<d0, podemos aproximar 
la señal reflejada como R(t) [7,8]: 
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donde c es la velocidad de propagación de la luz en el 


vacío y λ es la longitud de onda de la señal en el aire. Cuando 
se mezcla la señal reflejada R(t) con la señal original 
transmitida T(t), la señal en banda base B(t) resultante es: 
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donde Δφ (t) es el ruido de fase residual, 0
0


4 dπ
ϑ θ


λ
= +  


y θ0 representa el retraso debido a la distancia entre la antena 
y el mezclador. La señal de oscilador local (OL) al mezclar 
R(t) y T(t) debe ser el mismo tono original transmitido, T(t), 
de forma que el ruido de fase de ambas señales esté 
correlado. De no ser así, no es posible detectar pequeñas 
variaciones de fase debidas a los movimientos del corazón y 
la respiración [9]. 


 
Si el término ϑ  en (2) es múltiplo impar de π/2, la 


sensibilidad de demodulación de fase es óptima, y la salida 
en banda base es proporcional al desplazamiento del pecho 
x(t). Si, por el contrario, es un múltiplo par de π/2 (es decir, 
un múltiplo entero de π) la sensibilidad decrece. Esto ocurre 
cuando T(t) y R(t) están en fase o 180º desfasadas; en este 
caso se encuentran puntos nulos de detección, lo que quiere 
decir que un receptor de un único canal no puede detectar a 
cualquier distancia d0 [3]. Se puede observar variando dicha 
distancia nominal d0 en la expresión (2) que los puntos nulos 
y óptimos de detección están distribuidos alternativamente, 
separados λ/8, por lo que dos puntos nulos o óptimos 
consecutivos estaran separados λ/4. Distintas soluciones han 
sido propuestas para este problema [4,5,7]. 


 


B.  Descripción del sistema 
En la Fig. 1 se puede ver un diagrama de bloques del 


sistema propuesto en este trabajo. Se divide en tres 
subsistemas: 1/ el radar Doppler conmutado basado en 
diversidad de fase (explicado en la Sección III.A), 2/ los 
circuitos de procesado de baja frecuencia, que adaptan la 
señal para que ésta sea compatible con el conversor 
analógico/digital (A/D) del módulo Zigbee (explicado en la 
Sección III.B), y 3/ el módulo Zigbee, que adquiere la señal 
en banda base y la transmite inalámbricamente a la estación 
central (explicado en la Sección III.C). Dado que el radar 
Doppler y la comunicación Zigbee trabajan en la banda ISM 
de 2.4 GHz, podrían haber interferencias entre ellos. Para 
evitarlo, se ha colocado la frecuencia del radar Doppler lo 
más alejada posible de la frecuencia central Zigbee. No ha 
sido necesario (aunque es una opción configurable) 
desactivar ciertos canales del sistema Zigbee. 


III. DESCRIPCIÓN DE LOS SUBSISTEMAS 


A.  Radar Doppler conmutado 
La topología de radar propuesta (mostrada en la Fig. 1) se 


basa en un receptor desfasado: la señal reflejada se recibe en 
dos canales, desfasados entre ellos π/4. Este desfasaje se 
puede conseguir mediante una línea de transmisión λ/8. 
Analíticamente, se puede describir añadiendo el término φ al 
término ϑ  de (2), quedando de la siguiente forma: 
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Como resultado, cuando un canal está en un punto de 


detección máximo, el otro está en un punto nulo (mínimo), y 
viceversa. Esta topología se basa en la propuesta por los 
autores en [6]. Sin embargo, en este caso ambas antenas RX1 


y RX2 comparten el mismo receptor, y el conmutador 
selecciona el canal correspondiente a una u otra. En concreto, 
se selecciona la que detecta la mayor amplitud. 


 
Se ha utilizado el switch AS213.92 del fabricante 


Skyworks para conmutar entre los dos canales de recepción. 
A dicho switch le sigue un amplificador de bajo ruido (LNA) 
Gali-84+ del fabricante Mini-Circuits. Las pérdidas de 
inserción del switch son de 0.45 dB, y la ganancia del 
amplificador de 17.5 dB, ambas a la frecuencia de operación 
de 2.4 GHz. Con esta configuración, aunque la figura de 
ruido no es óptima (pero suficientemente buena), el consumo 
de energía es la mitad respecto a una configuración con un 
LNA en cada canal antes del switch, que requeriría dos 
LNAs. La potencia transmitida por el radar es de 10 dBm, 
suficiente para una detección a distancias razonables [3-6]. 
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Fig. 1. Diagrama de bloques del sistema. En la esquina superior izquierda se 


muestra también una fotografía de la topología del radar 
 


B.  Circuitos de procesado de baja frecuencia 
Como se ha indicado en la Sección II.A, B(t) es la señal 


de salida en banda base del radar. Para adquirir y procesar la 
señal, se ha diseñado un circuito de baja frecuencia (ver Fig. 
1). Consiste en dos filtros paso-bajo Butterworth de cuarto 
orden en cascada, cuyo objetivo es atenuar las interferencias 
de la red eléctrica, señales con una amplitud mucho mayor 
que B(t). La frecuencia de corte del filtro paso-bajo “LPF” es 
de 10 Hz. Después del filtrado paso-bajo, un filtro pasivo 
paso-alto “HPF” R-C con una frecuencia de corte de 0.1 Hz 
se utiliza para bloquear la señal DC y obtener las señales AC 
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debidas a la respiración y a las pulsaciones del corazón. Para 
adaptar la señal a los valores compatibles con el conversor 
A/D del módulo Zigbee y reducir el ruido de cuantificación, 
se ha utilizado un amplificador no inversor basado en 
amplificadores operacionales con una ganancia de 47. Un 
bloque limitador también se ha incluido para compensar la 
señal y limitar la tensión entre 0 y 3.3 V, el margen 
correspondiente al conversor A/D. 


C.  Interfaz aire Zigbee 
El sistema Zigbee (IEEE 802.15.4) permite enviar 


inalámbricamente la información del sensor hacia el lugar 
remoto donde la señal es procesada y administrada (en este 
caso, un ordenador personal, PC). El prototipo está 
compuesto por un dispositivo final Zigbee conectado al radar 
Doppler y un coordinador Zigbee conectado al PC (ver Fig. 
1). Esta topología permite una extensión del sistema a un 
mayor número de nodos (red de sensores), por lo que 
distintos sistemas de detección remota de signos vitales 
podrían ser administrados remotamente a la vez. El 
coordinador es el kit de desarrollo Cirronet ZMN2405HP, 
conectado vía USB al PC de control. El dispositivo final 
Zigbee es el módulo de alta potencia ZMN2405HP (existen, 
además, versiones de baja potencia para distancias menores 
entre nodos). La Fig. 2 muestra una fotografía de los 
circuitos de baja frecuencia y el dispositivo final Zigbee. Los 
circuitos de procesado baja frecuencia están duplicados para 
ser compatibles con topologías de doble receptor como las de 
[3,4]. Entre otras características, el chip Zigbee tiene tres 
conversores A/D de 12 bits y seis puertos digitales de 
entrada/salida (configurables). Además, el chip de la interfaz 
Zigbee tiene dos salidas de RF, una para alta y otra para baja 
potencia, conectadas a la antena Zigbee. 
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Fig. 2. Fotografía de los circuitos de procesado de baja frecuencia y del 


dispositivo final Zigbee 


En la topología propuesta en este trabajo, se ha utilizado 
un conversor A/D (ADC0) y un puerto de entrada/salida 
(GPI0). El conversor adquiere la señal del radar y el GPI0 
cambia la posición del switch AS213-92 para seleccionar el 
canal de la antena RX1 o RX2 (además, un buffer basado en 
un transistor está entre el switch y el puerto GPI0). Se ha 
muestreado la señal a 15 Hz. Dado que las frecuencias 
cardíacas y de respiración suelen estar entre 0.1 y 2 Hz, se 
tiene una frecuencia de muestreo que cumple el criterio de 
Nyquist y además es suficientemente baja como para no tener 
un gran número de datos a enviar vía Zigbee. 


D.  Procesado de señal 
Una vez que la señal se ha adquirido y enviado vía 


Zigbee al ordenador de control, se aplica la Transformada 
Chirp-Z (CZT), como alternativa al algoritmo de 
Transformada Rápida de Fourier (FFT) a la señal temporal. 
La CZT es una generalización de la Transformada Z que 
aumenta la resolución sin necesidad de aumentar el número 
de muestras [10], y ha demostrado ser mucho más efectiva 
que la FFT para esta aplicación [11]. A la señal temporal 
también se le aplica una ventana Hamming para reducir las 
bandas laterales.  


IV. PROTOCOLO DE OPERACIÓN 
Un aspecto clave del sistema es el protocolo de 


operación. Se ha implementado en Matlab mediante dos 
funciones: 1/ seleccionar el canal RX1 o RX2 y 2/ 
monitorizar los componentes frecuenciales de las señales 
medidas y detectar posibles anomalías. El diagrama de flujo 
del programa se muestra en la Fig. 3. Como se puede 
observar, inicialmente se miden los dos canales 
secuencialmente y se selecciona el que tiene mayor amplitud, 
para realizar las medidas desde ese canal. Después de N 
medidas, de forma periódica, se prueba el otro canal y si su 
potencia es mayor que la del seleccionado, se cambia la 
posición del switch. Este algoritmo puede trabajar 
indefinidamente o durante una serie de medidas (K veces). 
Mientras el algoritmo trabaja, las frecuencias detectadas se 
muestran en tiempo real en el PC, con posibles advertencias 
si 1/ la frecuencia detectada supera o no llega a un umbral (fγ) 
o 2/ si la amplitud es muy baja. 
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Fig. 3. Protocolo de operación del sistema 


V. MEDIDAS 
Las Figs. 4.a y 4.b muestran la medida de una persona 


con la topología radar de doble canal, con una respiración 
normal y contienendo la respiración respectivamente. Son 
perfectamente visibles las frecuencias respiratoria (fr) y 
cardíaca (fh). En la Fig. 4.c se ha utilizado un altavoz como 
blanco para emular un pecho humano y caracterizar los nulos 
de detección. Dicho altavoz está alimentado a 5 Hz y 5 Vpp, 
y colocado a una distancia concreta d0 que muestra un canal 
en un máximo y otro en un mínimo de detección. Cambiando 
la frecuencia que alimenta el altavoz, en la Fig. 5 se muestra 
la frecuencia detectada por el sistema en tiempo real. 







  


 


Se muestran tres casos: 1/una frecuencia fija de 1 Hz 
(Fig. 5.a) y dos casos con frecuencias variables (Figs. 5.b-c.). 
La precisión del sistema depende del número de períodos 
medidos en cada muestra: a mayor número de períodos 
mayor precisión. Los resultados mostrados en este trabajo 
están realizados con cinco períodos por muestra. La distancia 
radar-altavoz ha sido cambiada aleatoriamente entre cada 
medida y el sistema, cada 5 medidas, ha seleccionado el 
canal con mayor amplitud. Se puede observar que el sistema 
sigue perfectamente las variaciones de frecuencia. Estas 
medias han sido realizadas a una distancia de 5 metros entre 
el coordinador y el dispositivo final Zigbee, pero se podrían 
conseguir distancias mucho mayores con la red Zigbee. 
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Fig. 4. Medida de las frecuencias respiratoria y cardíaca de una persona (a) y 
sólo cardíaca si mantiene la respiración (b). Amplitud medida normalizada para 


ambos canales utilizando un altavoz a 5 Hz como blanco: un canal está en un 
máximo y el otro en un mínimo de detección (c). 


 
Fig. 5. Frecuencia medida para una frecuencia fija de 1 Hz (a) y para 


frecuencias variables: 0.4/0.8/1/1.4 Hz (b) y 1/1.2/0.9/0.7 Hz (c). 


VI. CONCLUSIONES 
Este trabajo ha propuesto un sistema para detectar 


remotamente signos vitales, basado en un radar Doppler 
conmutado y en la interfaz Zigbee para enviar la información 
lejos del sensor de microondas. El radar se basa en diversidad 
por fase entre dos canales receptores para solucionar los 
nulos de detección. La validez de la estructura ha sido 
demostrada. Un conmutador selecciona el canal con mayor 
amplitud. Se ha demostrado empíricamente que 1/ el sistema 
detecta las frecuencias cardíaca y respiratoria, y 2/ el sistema 
Zigbee adquiere, modula y envía la información vía RF, y 
también es capaz de cambiar el estado del conmutador. Por lo 
tanto, este trabajo mejora los métodos actuales, que requieren 
cableado entre el radar y el ordenador de control, y permite 
detectar simultáneamente múltiples objetivos. 
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Resumen—This work deals with the suitable calibration signal
design for power amplifier (PA) behavioral modeling and digital
predistorter training. Two alternatives are proposed, a simple
chirp-like triangular sequence or a multisine-type waveform as
similar as possible to the transmitted. Multisine sequences are
obtained so that their statistical characteristics are close to the
transmitted signal, and the chirp-like sequence is adjusted to the
transmission parameters. Experimental results show that despite
the high similarities between the transmitted OFDM and the
multisines, the chirp sequence achieves the same enhancement
in non-linear distortion reduction than multisines (about 16 dB)
while it reduces the calibration time required.


I. I NTRODUCCIÓN


Los sistemas de comunicaciones emergentes en la actua-
lidad utilizan modulaciones comoOrthogonal Frequency Di-
vision Multiplexing(OFDM) [1] o Wideband Code Division
Multiple Access(WCDMA) [2]. El uso de estos esquemas de
transmisíon es una forma eficiente de combatir la propagación
multicamino y los desvanecimientos selectivos en frecuencia.
No obstante, presentan importantes inconvenientes como su
gran sensibilidad a la distorsión no lineal que introducen
los amplificadores de potencia (AP) por su elevado valor de
potencia pico-promedio (PAPR) [3]. Una forma de evitar esta
distorsíon no lineal es hacer trabajar al amplificador con un
alto nivel deback-off en potencia, aunque esto implique una
pérdida importante de eficiencia en potencia. Para mantener
el nivel deseado de eficiencia sin comprometer la linealidad
se emplean diversas técnicas, entre las que cabe destacar la
predistorsíon digital (DPD) por ser una de las más rentables.
Un predistorsionador digital en banda base crea una no-
linealidad complementaria a la del amplificador por lo que,
idealmente, el bloque conjunto DPD+AP se comportará como
un sistema de amplificación lineal. Este hecho permite que
el amplificador pueda operar en una zona más pŕoxima a la
de saturacíon, manteniendo ası́ su eficiencia y mejorando su
linealidad. El AP puede ser caracterizado mediante las curvas
AM/AM (que relacionan amplitudes de entrada y salida) y
AM/PM (que relacionan la distorsión en fase a la salida con
respecto a la amplitud de entrada) si es considerado como
un sistema sin memoria pero, si se trabaja con sistemas de
transmisíon de banda ancha, los efectos de memoria deben
ser incluidos en el proceso de caracterización y linealizacíon
del amplificador.


Para un modelado del AP y diseño de un DPDóptimos,
se requiere un proceso de calibración. Éste debe ser lo ḿas
breve posible, por lo que es importante realizar una adecuada


eleccíon de la sẽnal de entrenamiento. Existen diversos crite-
rios en esta selección, pudiendo optar por una señal sencilla
de generar y procesar y que sea ajustable a las principales
caracteŕısticas de transmisión (ancho de banda, frecuencia de
muestreo, etc.) o bien por una secuencia de entrenamiento que
se caracterice por presentar una máxima similitud con la sẽnal
que posteriormente será transmitida.


El art́ıculo est́a organizado de la siguiente manera: En
la Seccíon II se describen los dos tipos de señales de en-
trenamiento propuestas y se analizan sus principales carac-
teŕısticas de forma comparativa. En la Sección III se muestra
brevemente el modelo y el proceso de obtención del DPD,
en la Seccíon IV se muestran las simulaciones y medidas
experimentales realizadas y se efectúa una comparativa de las
mismas. Finalmente, en la Sección V se extraen las principales
conclusiones del trabajo realizado.


II. SEÑALES DE ENTRENAMIENTO


A. Sẽnales tipo Multisine


Las sẽnales de tipo multi-sinusoidal omultisinesson unas
de las ḿas conocidas y utilizadas en los procesos de caracte-
rización de sistemas, ya que permiten ajustar las amplitudes
relativas de sus componentes frecuenciales y estadı́sticas de
forma ḿas eficaz que trabajando con señales de tipo aleatorio
como el Ruido Blanco Gaussiano Filtrado (AWGN). Una
sẽnal multisineest́a compuesta por la suma de varias señales
sinusoidales que están arḿonicamente relacionadas, tal y
como se puede apreciar en la ecuación


x (t) =


Nm∑


i=0


Ai sin (2πfit+ φi), (1)


dondeAi es la amplitud yφi es la fase de lai-sima sinusoide
que forma la sẽnalmultisine.Nm es el ńumero total de sẽnales
sinusoidales y la componente frecuencial esfi=f0+(i−1)Δf ,
siendof0 la sub-portadora inicial yΔf la separacíon entre
sub-portadoras.


Para disẽnar una adecuada señal de entrenamiento es impor-
tante dar un valor adecuado a los parámetros, de forma que la
sẽnal resultante sea lo ḿas similar posible a la transmitida. En
[4] y [5] se demuestra que el análisis de estad́ısticos de primer
orden, como la función de densidad de probabilidad (PDF),
es suficiente para caracterizar no-linealidades sin memoria,
pero en sistemas con memoria es necesario estudiar los
estad́ısticos de orden superior, de forma que se puede afirmar







que dos sẽnalesx(t) e y(t) son iguales hasta un ordenk si
ambas tienen PDFs y espectros de ordenk-simo similares. En
este art́ıculo, se generarán sẽnales de entrenamiento de tipo
multisine seǵun el planteamiento descrito en [5]. Para ello,
se realizaŕa un ańalisis estad́ıstico de la sẽnal a transmitir. La
sẽnal de transmisión utilizada en el presente trabajo presenta
una fase con una distribución estad́ıstica aproximadamente
uniforme entre±π, por lo que se considera una fase aleatoria
con distribucíon normal para la generación de lasmultisines.
Para el ańalisis de los estadı́sticos de orden superior, se
calculaŕan los espectros de orden4 para ambas señales (sẽnal
transmitida ymultisine) y se verificaŕa que sus energı́as no
difieren en ḿas de un orden de magnitud, según se muestra
en la ecuacíon (23) de [5].


B. Sẽnal tipo Chirp


Como sẽnal de calibracíon alternativa se propone una señal
de calibracíon tipo chirp triangular descrita de forma detallada
en [6]. En este trabajo se utilizará la sẽnal L1, la cual
est́a compuesta por componentes de altas y bajas frecuencias
para valores de envolvente bajos y altos respectivamente.
Esta composición permite hacer un barrido en amplitud y en
frecuencia en el ancho de banda de interés, lo que permi-
tirá caracterizar la respuesta del amplificador de potencia.


Para analizar el adecuado rendimiento de estas señales
como secuencias de entrenamiento, se realizarán diferentes
medidas experimentales en la Sección IV y se comparaŕan los
resultados con los obtenidos utilizando un DPD caracterizado
con la misma sẽnal que seŕa posteriormente transmitida.


III. M ODELO DEL PREDISTORSIONADOR


Una idea para compensar el comportamiento no lineal del
AP es utilizar t́ecnicas de predistorsión no lineal mediante un
bloque linealizador ubicado a la entrada del amplificador. En
el presente trabajo, se considera un modelado polinomial con
memoria no uniforme similar al descrito en [7] para el diseño
del DPD, que se puede expresar analı́ticamente como


y(n) =


M∑


q=0


N∑


p=1


ap,q u(n− dq) |u(n− dq)|
(p−1)


= U a, (2)


dondeu(n) es la entrada al AP,y(n) es la salida del AP,N
es el orden de no-linealidad del modelado,M el número total
de posiciones de retardo ydq es el valor del tap de memoria
q-simo. Si definimos la salida normalizada del AP comoZ =
Y/Gamp [6], la solucíon est́atica del DPD que se aproxima a
la caracteŕıstica inversa del AP se obtiene mediante la mini-
mizacíon del error cuadrático medio, calculando la función
pseudoinversa deZ. La ecuacíon del DPD se puede expresar
entonces como


w = (ZHZ)−1ZHu. (3)


IV. SIMULACIONES Y MEDIDAS EXPERIMENTALES


A. Descripcíon del Sistema de Medida


Para evaluar las prestaciones de las señales de entrenamien-
to propuestas, se utiliza el montaje de la Fig. 1, el cual
est́a compuesto por un ordenador con la aplicación MATLAB
para las funciones de pre y post-procesado, un generador de
sẽnal (Agilent E4438C) seguido del amplificador de potencia,
un atenuador de30 dB y un Osciloscopio con la aplicación


Fig. 1. Sistemas de Medida: a) Montaje Captura Señales de entrenamiento
(Negro). b) Montaje Medidas Experimentales (Rojo).


Vector Signal Analyzerpara la fase de calibración o un Ana-
lizador de Espectros para la fase de medidas experimentales.
El AP utilizado es el modelo ZHL-2-8 de Minicircuits [8] con
un punto a 1-dB de compresión (P1dB) de31,3 dBm y 30 dB
de ganancia tı́pica (Gamp) a la frecuencia de trabajo de700
MHz.


B. Comparativa de las Secuencias de Entrenamiento


El principal objetivo del presente trabajo es realizar una
comparativa de las principales señales utilizadas en procesos
de linealizacíon de APs para extraer sus caracterı́sticas y
analizar el potencial de cada una de ellas como secuencias de
entrenamiento. Para ello se utiliza la señal de entrenamiento
L1 definida en [6], la cual presenta un ancho de banda de8
MHz y 501 muestras de señal (Fs=50 MHz). Normalmente,
se puede asumir que una señal adecuada para el proceso de
entrenamiento de un AP puede ser la misma que posterior-
mente seŕa transmitida. Por ello, se genera una señal de tipo
OFDM con 8192 sub-portadoras, modulación 16-QAM, un
ancho de banda de8 MHz y 30000 muestras de señal a la
misma frecuencia de muestreo que la señal Chirp (Fs=50
MHz). Dada la excesiva longitud de la señal a transmitir,
se opta por utilizar para la fase de entrenamiento una parte
de la misma (4008 muestras) y emplear el resto como señal
de transmisíon. Otras de las principales señales ampliamente
utilizadas en procesos de entrenamiento son las señales multi-
sinusoidales ya descritas en la Sección II. Con el objetivo de
analizar las prestaciones como secuencias de entrenamiento
de este tipo de señales frente a la señal Chirp L1 y a la
propia sẽnal OFDM, se generan diferentesmultisinesseǵun
el procedimiento descrito en la Sección II, con un ńumero
de portadoras entre50 y 1000 y con un ńumero de muestras
igual a la longitud de la señal Chirp (501) o de la sẽnal OFDM
recortada (4008 muestras).


Para analizar las prestaciones de las diferentes señales
planteadas se van a comparar algunas de sus principales
caracteŕısticas ya comentadas, como la densidad espectral de
potencia (PSD), la función de densidad de probabilidad (PDF)
o la enerǵıa del cumulante de orden4 (Ecum4).


Las Densidades Espectrales de Potencia Normalizadas
(NPSD) de lasmultisinescon501 muestras se muestran en la
Fig. 2. La forma de los espectros de estas secuencias (trazas
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Fig. 2. Densidad Espectral de Potencia Normalizada de las señales Multisines
de 501 muestras, la sẽnal OFDM y la sẽnal Chirp.
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Fig. 3. Densidad Espectral de Potencia Normalizada de las señales Multisines
de 4008 muestras, la sẽnal OFDM y la sẽnal Chirp.


c-f ) son muy similares a la de la señal OFDM (trazaa), a
excepcíon de la sẽnal multisinecon 50 sub-portadoras, cuyas
bandas laterales difieren unos5 dB del resto. La banda de
paso presenta un rizado de5 dB en todas ellas, lo que difiere
de la sẽnal OFDM, en la que la bandáutil es plana. En el
caso de las señalesmultisinecon mayor ńumero de muestras
(Fig. 3), las NPSDs son idénticas a la de la señal OFDM
transmitida. Si por el contrario analizamos la PSD de la señal
Chirp L1 (trazab), se puede observar como su forma no se
asemeja a la de una señal de tipo OFDM, ya que presenta
dos ĺobulos en la bandáutil derivados de las caracterı́sticas
de la sẽnal. En Fig. 4 y Fig. 5 se observa que la PDF de las
multisinesse aproxima, tal y como era de esperar, a la de la
sẽnal OFDM conforme aumenta el número de portadoras que
forman la sẽnal multi-sinusoidal, dado que se asemejará en
mayor medida a la señal OFDM. La sẽnal Chirp presenta una
PDF similar a la de las secuenciasmultisinede100 portadoras,
pero no se aproxima a la de la señal OFDM. En la Tabla I
se muestran los valores de Ecum4 y los paŕametros estadı́sticos
tı́picos de las sẽnales de entrenamiento estudiadas. El valor
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Fig. 4. Funciones de Densidad de Probabilidad de las señales Multisines de
501 muestras, la sẽnal OFDM y la sẽnal Chirp.
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Fig. 5. Funciones de Densidad de Probabilidad de las señales Multisines de
4008 muestras, la sẽnal OFDM y la sẽnal Chirp.


de Ecum4 en todas las señales de tipomultisinees muy similar
al de la sẽnal OFDM, destacando los las señales con1000
sub-portadoras como los dos casos más pŕoximos. Llama la
atencíon la gran diferencia existente entre estos valores y el
de la sẽnal Chirp, que difiere en6 órdenes de magnitud con
respecto del Ecum4 de la sẽnal OFDM.


C. Medidas Experimentales


En las siguientes medidas se utilizan como secuencias de
excitacíon las sẽnales descritas en el apartado anterior. Cap-
turamos estas secuencias según el esquema de la Fig. 1 para el
AP propuesto y las alineamos temporalmente para la correcta
extraccíon de paŕametros. Con el fin de modelar con precisión
las no-linealidades del amplificador, se realizan diferentes
simulaciones con un orden de no-linealidad y profundidad
de memoria variables, obteniendo los mejores resultados con
N=9 y M=3. Una vez se han obtenido los diferentes DPDs con
cada una de las señales de calibración, se comprueba el correc-
to funcionamiento del sistema transmitiendo la señal OFDM.
En las Fig. 6 y Fig. 7 se muestran los espectros frecuenciales
de las sẽnales medidas a la salida del bloque DPD+AP. En







Sẽnal Media Varianza Ecum4


OFDM 0,259 0,0201 2,089 ∙ 10−11


Msine 4008m50p 0,381 0,0388 1,470 ∙ 10−10


Msine 4008m100p 0,356 0,0413 1,892 ∙ 10−11


Msine 4008m500p 0,337 0,0309 9,770 ∙ 10−12


Msine 4008m1000p 0,330 0,0301 1,490 ∙ 10−11


Msine 501m50p 0,464 0,0576 5,388 ∙ 10−11


Msine 501m100p 0,359 0,0436 3,530 ∙ 10−11


Msine 501m500p 0,353 0,0384 2,867 ∙ 10−12


Msine 501m1000p 0,271 0,0207 1,920 ∙ 10−11


Chirp L1 0,360 0,0403 3,029 ∙ 10−5


Tabla I. Caracterı́sticas estad́ısticas de las señales de calibración propuestas.


el caso de calibrar con la propia señal transmitida, se obtiene
una mejora en el nivel de Interferencia en Canal Adyacente
(ICA) de unos16 dB, idéntica a la obtenida entrenando con la
sẽnal ChirpL1. Calibrando el DPD con las señalesmultisine
de 501 muestras (Fig. 6 trazasc-f ) no se obtiene una mejora
superior a los10-12 dB, independientemente del número de
sub-portadoras. Con lamultisine de 1000 portadoras y501
muestras se alcanza una reducción del ICA de unos12 dB, a
pesar de sus similitudes en términos de PDF y Ecum4 con la
sẽnal OFDM transmitida. Si obtenemos los coeficientesw con
las secuenciasmultisinede 4008 muestras (Fig. 7), podemos
observar que, como era de esperar, los resultados obtenidos
son mejores que entrenando conmultisinesde menor longitud.
La mejora en el nivel de ICA se asemeja a los resultados
obtenidos con la señal Chirp L1 y OFDM, siendo de unos
13-14 dB para lasmultisinesde 50 y 100 portadoras y de16
dB para las sẽnalesmultisinede 500 y 1000 sub-portadoras.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo se ha presentado una comparativa de
las prestaciones de diferentes señales para el proceso de
entrenamiento de un predistorsionador digital. Las señales
analizadas son la propia señal transmitida, sẽnales de tipo
multi-sinusoidal y una sẽnal de tipo chirp triangular. El estudio
de las sẽnales muestra una mayor similitud de las secuencias
multisine a la sẽnal OFDM transmitida a medida que su
número de portadoras y el número de muestras aumenta,
mientras que la señal L1 muestra unas caracterı́sticas espec-
trales y estad́ısticas diferentes. Sin embargo, en las medidas
realizadas, la sẽnal Chirp presenta un nivel de mejora del ICA
idéntico al obtenido con lasmultisinesde mayor similitud a
la sẽnal OFDM transmitida y con la propia señal OFDM (16
dB), pero con una longitud inferior (501 muestras), lo que
optimizaŕıa el tiempo de calibración del DPD.
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Abstract- In this paper we present a new propose and its 
respective experimental demonstration about Coherent Direct 
Sequence OCDMA en/decoder that presents a broadband 
spectral envelope and a periodic spectral pattern inside the 
main lobe that can be employed for en/decoding multiple sub-
bands simultaneously. Multi-channel operation is verified 
experimentally by means of Multi-Band Super Structured Fibre 
Bragg Gratings with binary phase encoded chips fabricated 
with 1mm inter-chip separation that provides 100 GHz ITU 
sub-band separation. The WDM-OCDMA system verification 
was carried out employing simultaneous encoding of two 
adjacent sub-bands and two different OCDMA codes. 


I. INTRODUCCIÓN 


Las técnicas de cod/decodificación que usan secuencia 
directa (CDS) han sido demostradas ampliamente 
empleando, tanto circuitos de guía de onda plana óptica 
(PLC) como redes de difracción de Bragg superestructuradas 
(SSFBG) [1]-[4]. Entre sus aplicaciones están los sistemas de 
acceso múltiple por división en código (OCDMA) los cuales 
son una alternativa de acceso a los usuarios dentro de la red, 
o también la codificación de etiquetas en redes ópticas de 
conmutación de paquetes (PLS) [1]-[4]. Una de las ventajas 
de los sistemas CDS-OCDMA es que puede ser 
implementado en combinación con señales WDM o 
transmitida dentro de bandas WDM [4]. Independientemente  
de la aplicación, la técnica CDS consiste de las siguientes 
premisas: 1) Un pulso óptico ultracorto es aplicado al 
codificador el cual lo mapea en N copias llamadas chips a lo 
largo del eje temporal, de esta manera cada chip es una 
versión atenuada del pulso original. 2) cada chip (cada una de 
las partes de la señal codificada) tiene la información de 
codificación en amplitud y fase de acuerdo con la palabra 
código dada. 3) En el lado del decodificador, se realiza el 
proceso inverso en tiempo y fase conjugada para obtener el 
pico de autocorrelación (ACP) con la pareja correcta 
transmisor receptor o la señal de correlación cruzada  (XC) 
entre usuarios interferentes con códigos distintos.  


 
La generación de N copias del pulso original, implica una 


respuesta espectral periódica de los dispositivos 
codificadores con un período espectral igual a la inversa  de 
la separación entre pulsos (tch). Este hecho permite realizar la 
codificación en diferentes bandas usando un único 
dispositivo. En el decodificador se presenta el mismo 
comportamiento periódico del espectro. En una situación 
real, la respuesta espectral ilimitada del componente ideal se 


ve reducida por la respuesta en frecuencia del dispositivo real 
que lleva a cabo las funciones anteriormente descritas. Una 
de las tecnologías más empleadas, como hemos dicho 
anteriormente, son las estructuras SSFBGs que proporcionan 
una reflectividad distribuida  localmente a lo largo de toda la 
duración del chip en lugar de ser un desplazamiento puro en 
el tiempo sin ninguna duración (idealmente como una delta 
de Dira’c), limitando el ancho de banda del dispositivo. Por 
lo tanto, para incrementar el ancho de banda de la SSFBG, se 
propone que durante el proceso de fabricación la grabación 
de cada chip sobre la fibra se realice con el haz de laser UV 
mas estrecho posible. Aunque este aspecto de las SSFBGs no 
ha sido estudiado en profundidad, tiene un impacto 
importante sobre el rango de frecuencia que puede ser 
explotado en los procesos de cod/decodificación.  


 
De esta forma, proponemos y demostramos 


experimentalmente cod/decodificadores de banda ancha para 
sistemas coherentes en secuencia directa basados en SSFBGs 
cuyos chips tienen una duración muy pequeña en 
comparación con el tiempo entre chips (σch<tch). La principal 
ventaja de estos dispositivos es que pueden ser empleados 
para cod/decodificar múltiples bandas simultáneamente. Para 
la verificación experimental fabricamos redes de difracción 
codificadoras con 63 chips en fase binaria y con 1 mm de 
separación entre chips que permite la canalización de sub- 
bandas ITU de 100 GHz. El dispositivo cod/decodificador 
final presenta más de 4x100GHz sub-bandas con 
penalización por pérdidas de inserción entre la banda central 
y las laterales de 3-4 dB. 


II. PROPUESTA DE COD/DECODIFICACIÓN 


MULTIBANDA CON SSFBG 


Como se describió previamente el impulso para un 
dispositivo CDS en régimen de baja reflectividad puede ser 
expresado como: 
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donde hchip(t) es la respuesta impulsiva de cada chip 
individual limitada tecnológicamente por las técnicas 
empleadas en la fabricación, a(k) y k son la amplitud y la 
fase impuesta por la palabra código y tch es la separación 







entre chips. De tal manera que la respuesta espectral puede 
ser escrita como 
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donde Hchip(ω) es la envolvente total del espectro y 
corresponde con la transformada de Fourier de hchip(t). Por 
otra parte, la suma total de los términos en (2) corresponde 
con una función periódica espectralmente cuyo período de 
frecuencia de repetición FRP=1/tch. La Fig. 1 resume dos 
casos representativos para tch=10ps: 1) Chip estándar de 
forma cuadrada que cubre la totalidad de la duración del 
chip. Este es el caso de dispositivos sin ninguna variación de 
amplitud ni cambios fuertes en la modulación de fase del 
índice de refracción entre chips. La forma de la envolvente 
espectral para este caso es una función sinc con nulos a 
±FRP, con FRP=100GHz. Por consiguiente la 
cod/decodificación multicanal no es posible ya que solo se 
puede emplear el lóbulo central. 2) el segundo caso 
corresponde a nuestra propuesta, es decir, un chip gausiano 
con una duración reducida a 1ps lo cual proporciona un 
ancho de banda espectral sin nulos. Podemos ver que, 
adicional a la banda central, las bandas laterales a ±FRP y 
±2FRP pueden ser empleadas simultáneamente para la 
codificación con la misma información de código para 
diferentes transmisores usando el mismo dispositivo. El 
patrón de variaciones del espectro observado en la Fig. 1 está 
determinado por la suma de los términos en (2) y para este 
caso fue generado por un código con 17 chips.  


 


 
 


 
Fig. 1. Propuesta de Multi-Banda por reducción del ancho de chip (arriba). 


Detalle de los chips en el dominio temporal (abajo). 


III. VERIFICACIÓN EXPERIMENTAL DE LA 


COD/DECODIFICACIÓN MULTI-BANDA 


La cod/decodificación multi-banda (MB) se verifico 
experimentalmente empleando el sistema mostrado en la Fig. 


2. Seis cod/decodificadores MB_SSFBG (2 codificadores y 4 
decodificadores) fueron fabricados chip a chip con un patrón 
de franjas UV focalizadas de forma gausiana (~0.2 mm 
aprox.) para proporcionar chips con ancho reducido 
comparado con la separación entre chips que fue fijada en 1 
mm (tch=10ps). 


 


 
Fig. 2. Diagrama de Bloques del sistema. 


 
La Fig. 3 muestra la caracterización espectral. De allí 


podemos inferir claramente que el periodo de repetición 
espectral es de 100 GHz (0.8 nm) y el lento decaimiento de la 
envolvente, inferior a 2 dB a 0.8 nm y de máximo 4 dB a los 
1.6 nm. Los seis MB-SSFBG están alimentados a través de 
circuladores y están puestos en cajas controladoras de 
temperatura para compensar las posibles desintonías 
introducidas en el momento de su fabricación y para asegurar 
una operación estable.  


 
Como se puede ver en la Fig. 3 los pares 


cod/decodificador C1*C1c y C2*C2c deben ser 
perfectamente igualadas en frecuencia para una 
reconstrucción óptima del ACP. Sin embargo, la señal de 
correlación cruzada entre C1 y C2 no se incrementa con las 
desintonías en frecuencia permitiendo un grado añadido de 
flexibilidad [5]. Nótese que el ancho de banda espectral 
obtenido puede ser usado para codificar una señal pulsada 
dentro de un solo canal (como en el sistema estándar), o ser 
dividido en sub-bandas, como se propone aquí, en un sistema 
WDM-OCDMA usando fuentes ópticas estrechas. El número 
factible de sub-bandas depende del ancho de banda de la 
envolvente (la inversa de la duración efectiva del chip 
fabricado) y del FRP (0.8 nm en este caso controlado por la 
separación entre chips). También se  debe observar que no 
hay una relación fija entre la posición de las sub-bandas, el 
ancho y el patrón espectral de los cod/decodificadores multi-
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banda (solo un perfecto ajuste entre pares cod/decodificador). 
Esto significa que no necesariamente se debe hacer coincidir 
el lóbulo principal de un dispositivo con el otro si no que 
basta con un perfecto alineamiento entre los lóbulos, 
cualquiera que ellos sean.  


 


 
 


 
Fig. 3. Espectro de los cod/decodificadores Multi-Banda. Arriba: 


MB_SSFBG (C1) y MB_SSFBG (C1c). Abajo: MB_SSFBG (C2) y 
MB_SSFBG(C2c). 


En este experimento se usaron dos canales adyacentes de 
una  matriz de guía de ondas ópticas (AWG) (Fig. 3) con un 
espaciado entre canales de 0.8 nm y 0.4 nm de ancho de 
banda a 3dB (canales llamados CH4 y CH5).  


 
Se emplearon tres fuente ópticas: dos láseres DFB los 


cuales son pulsados, modulándolos directamente cerca al 
nivel de umbral del laser [6], a 1.25 Gp/s, y un laser pulsado  
(Mode Locked Laser (MLL)) a una tasa de 5 Gp/s antes de 
ser diezmado usando un generador de patrón de pulsos (PPG) 
el cual reduce la tasa de pulso a 1.25 Gp/s. Los DFBs (A y B) 
fueron combinados con acopladores 50/50 y sintonizados a la 
longitud de onda de las dos sub-bandas (CH4 y CH5). La 
fuente MLL fue sintonizada alternativamente  en el CH4 o 
CH5 para compartir la banda con los DFBs. 


 
Las señales de los DFBs A y B fueron codificador con el 


mismo MB_SSFBG (C1) cubriendo diferentes porciones del 
espectro y la señal del MLL fue codificada con un 
dispositivo diferente MB_SSFBG (C2) empleando 
alternativamente el CH4 y el CH5 como ya se había 
indicado. Este mismo principio puede ser aplicado para un 
mayor número de sub-bandas, siendo eso sí, afectado por las 
pérdidas de inserción adicionales dadas por el suave 


decaimiento de la envolvente del codificador multibanda. 
Después de codificadas las señales son transmitidas y 
finalmente redireccionadas a los diferentes nodos ópticos 
remotos para su demultiplexación en longitud de onda, tal 
como se hace en una red óptica con arquitectura WDM 
pasiva convencional. La Fig. 4 muestra el espectro de los 
DFBs y la señal del MLL (para el caso en que esta 
sintonizado en CH5) a la salida del AWG. El trazo de la 
fuente MLL fue desplazado hacia abajo 10 dB para una 
mejor comparación.  


 
Fig. 4. Espectro de las señales codificadas a la salida del AWG. 


Los procesos de cod/decodificación fueron verificados 
mediante la recuperación de la señal pulsada de entrada que 
proviene de las diferentes fuentes. En la Fig. 5 se muestra el 
Pico de autocorrelación (ACP) para la pareja (C1*C1c & 
C2*C2c) y la señal de correlación cruzada (XC) (C2*C1c & 
C1*C2c) en cada uno de los canales. Para el decodificador 
del nodo remoto se han empleado dispositivos multibanda 
(C1c and C2c), pero en este caso se uso una sola sub-banda 
porque la señal del nodo remoto viene después de ser filtrada 
por el AWG. No obstante, en el escenario de una red general 
las ventajas del decodificador multibanda podrían ser 
explotadas en diferentes formas sin limitaciones en banda del 
dispositivo decodificador. Los ACP en cada caso fueron  
ajustados en potencia para que las relaciones de ACP/XC se 
pudiesen comparar bajo las mismas condiciones de 
interferencia, la cual fue para el peor de los casos cercana a 
los 10 dB. Aunque se esperaría obtener altas relaciones de 
ACP/XC para un código bipolar de 63 chips, el montaje 
experimental empleado está limitado por el ancho de pulso 
emitido por los DFBs (~30 ps), los cuales son mucho 
mayores que el tiempo de chip (~ 10 ps) y también por la 
limitación en ancho de banda del osciloscopio de muestreo 
empleado para las mediciones (80 GHz).  


 
La Fig. 6 muestra adicionalmente las secuencias 


transmitidas después del segundo divisor de potencia donde 
cada fuente fue conmutada consecutivamente. Note como el 
codificador MB_SSFBG C1 entrega una secuencia 
codificada idéntica para los pulsos centrados a la longitud de 
onda de los canales 4 y 5.  
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Fig. 5. a) ACP (C1*C1c) y XC (C2*C1c) en el CH5, b) ACP (C2*C2c) y 


XC (C1*C2c) en el CH5,c) ACP (C1*C1c) y XC (C2*C1c) en el CH4. 


Se puede observar en la Fig. 6 que todas las señales 
codificadas presentan fuertes variaciones en amplitud las 
cuales no se deben al codificador ya que los dispositivos 
tienen grabado un código bipolar en fase y por lo tanto no 
imprime ninguna información en amplitud. Este efecto se 
debe a la interferencia entre chips adyacentes con cambios de 
fase 0 a π (o viceversa) y es causado porque el ancho de 
pulso de la señal de los láseres es mucho mayor que el 
tiempo de separación entre chips que habíamos citado 
anteriormente. Aunque esta situación deteriora la respuesta 
de los cod/decodificadores no afecta el concepto de la 
cod/decodificación multi-banda que aquí se quiere mostrar. 


 
Fig. 6. Señal de ACP después de transmitirse a través de diferentes 


longitudes de fibra. 


IV. CONCLUSIONES 


Se ha propuesto, fabricado y demostrado 
experimentalmente un cod/decodificador multicanal de banda 
ancha para aplicaciones en sistemas WDM-OCDMA de tipo 
coherente en secuencia directa. La operación del dispositivo 
está basada en SSFBGs con chips cortos en comparación con 
la separación entre ellos. El dispositivo obtenido presenta un 
envolvente de banda ancha y un patrón espectral periódico 
dentro de lóbulo principal que puede ser empleado para la 
cod/decodificación de múltiples sub-bandas 
simultáneamente. Para la verificación experimental se 
fabricaron SSFBGs las cuales llevaban impreso un código 
bipolar de 63 chips con una separación entre chips de 1 mm 
que proporcionan y una canalización en sub-bandas ITU de 
100 GHz. El dispositivo cod/decodificador final presenta más 
de 4x100GHz sub-bandas con una penalización por pérdidas 
de inserción de entre 3-4 dB desde el centro a las bandas 
laterales. 
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Abstract- In this paper we present the experimental 
demonstration for the first time of our knowledge an especial 
Coherent Direct Sequence-OCDMA encoder based on a 
specially designed Super Structured Fiber Bragg Grating 
(SSFBG) that provides the standard encoding functionalities of 
SSFBGs added to Group Velocity Dispersion compensation for 
11 km of SSMF in the same device. The proposed devices 
reduce the losses and system complexity because avoid the use 
of additional dispersion compensation stages at the receiver. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los sistemas de codificación óptica coherente se han  
propuesto para un diverso rango de aplicaciones, entre ellas; 
los conocidos sistemas de acceso múltiple por división de 
código (OCDMA) o para la codificación de etiquetas en 
redes de conmutación de paquetes [1]-[2]. Los sistemas 
OCDMA, en especial los de secuencia directa de tipo 
coherente (CDS), brindan interesantes características como 
por ejemplo: mayor seguridad, acceso asíncrono de los 
usuarios y también la flexibilidad de permitir trabajar con 
otras técnicas de acceso múltiple como por ejemplo WDM. 
En los sistemas CDS-OCDMA se usan pulsos ultracortos 
como señales de entrada (datos) los cuales son codificados en 
una secuencia de N sub-pulsos llamados chips que contienen 
la información de la palabra código (clave de usuario) dentro 
de la fase óptica de cada uno de ellos. En el lado del receptor 
habrá un decodificador que tiene grabado el conjugado del 
código usado como codificador. La señal decodificada se 
extiende en el tiempo 2Ntch donde tch es el tiempo de chip, 
definido como la separación entre chips adyacentes. 
Normalmente, el rango 2Ntch debe estar limitado al periodo 
de bit del dato (Tbit = 1/B) de tal forma que se evite la 
interferencia inter-símbolo y por lo tanto el tiempo de chip y 
el ancho de chip (σch) están limitados a σch≤tch≤1/(2BN). 
Adicionalmente, la longitud del código N debe ser 
suficientemente larga para asegurar un bajo crosstalk (ξ=1/N) 
entre los usuarios interferentes [3] lo que implica valores de 
tch y σch bajos y un gran ancho de banda óptico. Por esta 
razón la dispersión de velocidad de grupo (GVD) tiene fuerte 
impacto sobre la calidad del enlace incluso para distancias 
cortas [4]. Por ejemplo, pulsos de 5 ps se ensancharán hasta 
los 21,6 ps en un enlace de 10 km de SSMF (β2=-21ps2/km). 
Este factor de ensanchamiento degradara la eficiencia de los 
procesos de codificación y decodificación debido a la 
interferencia entre los “chips”, originalmente aislados, de la 
secuencia transmitida.  


En este articulo mostramos los resultados del diseño 
teórico y su respectiva demostración experimental, por 
primera vez para nuestro conocimiento, de un codificador 
especial CDS-OCDMA basado en SSFBGs que proporciona 
las características estándares de codificación y adiciona la  
compensación de la GVD para 11 kilómetros de SSMF, todo 
dentro de un mismo dispositivo.  


II. CDS-OCDMA CON COMPENSACIÓN DE LA GVD 


Los procesos de cod/decodificación en presencia de la 
GVD pueden ser representados como un proceso lineal 
concatenado usando la descripción espectral del par 
cod/decodificador y la función de transferencia equivalente  
de la GVD para fibra 


 
 


∙ exp	 ∙        (1) 


Donde ω0 es la frecuencia del pulso, L la longitud del 
enlace y β2 es la dispersión de primer orden de la fibra. 
Nótese que aunque  el factor de dispersión β3 no ha sido 
tenido en cuenta en este caso, las consideraciones realizadas 
son validas para cualquier tipo de dispersión. La señal de 
salida del dispositivo, desde la perspectiva de la respuesta 
temporal, puede ser descrita como la convolución de los tres 
elementos que componen el sistema y el pulso de entrada 
(sin(t)), como 


 
⊗ ⊗ ⊗         (2) 


 
Y además se ha introducido un elemento compensador de 


la GVD H(GVD_comp)(ω)=Hf (ω)=exp[jβ2L(ω-ω0 )
2/2]. Como el 


sistema es considerado lineal, este elemento puede ser 
implementado en cualquier punto de las ecuaciones (1) o (2) 
por diferentes métodos; fibra compensadora de dispersión, 
redes de difracción con chirp lineal, etc. En todos estos casos 
tenemos dispositivos adicionales y por supuesto pérdidas 
adicionales. Un reciente trabajo [5] propone, mediante la 
simulación, incluir la funcionalidad de compensar la GVD en 
el codificador o el decodificador con el objetivo de reducir el 
número de dispositivos ópticos y sus respectivas pérdidas de 
inserción. Aquí se presenta, por primera vez para nuestro 
conocimiento, la prueba practica de dicho concepto. En 
nuestro diseño hemos incluido la función de transferencia 







compensadora (H(GVD_comp)), en el dispositivo codificador. 
Nuestro objetivo en particular era compensar una longitud de 
fibra estándar de 11.19 km la cual introduce una dispersión 
de -245.5 ps2. De esta manera la expresión (2) puede ser 
reescrita como 


 
⊗ & ⊗ ⊗     (3) 


 
Donde el dispositivo que codifica y compensa la 


dispersión tiene la siguiente respuesta impulsiva 
 


& ⊗ _                    (4) 
 
Para el diseño del codificador compensado (CE_C1) se 


empezó con la generación de una respuesta impulsiva ideal 
de un codificador sin compensación hcod (t), basado en una 
palabra código de 63 chips (la información del código está 
contenida en la fase de tipo bipolar) de una familia de 
códigos Gold. El tiempo entre chips (tch) fue de 5.8 ps, la 
forma de chip fue de tipo gausiano y con el objeto de evitar 
interferencias entre chips la anchura de los mismos fue 
ligeramente inferior al tch. El segundo paso fue definir la 
etapa de compensación de la GVD y finalmente 
convolucionar ambas señales para conformar la respuesta 
impulsiva del codificador compensado (Ec. 4). La Fig. 1 
muestra la respuesta ideal no compensada  hcod(t) (trazo 
inferior) y la respuesta del codificador compensado (trazo 
superior). 


 
Fig. 1. Respuesta para el codificador ideal No compensado hcod(t) para la 
palabra código 1 (Traza inferior). Respuesta del codificador compensado 


(CE_C1) hcomp&cod(t) (trazo superior). 


 
Como se puede ver, el codificador compensado 


proporciona una señal ensanchada que incluye el batido de 
señales entre chips debidos a la función de transferencia 
dispersiva. Esta señal codificada contiene toda la 
información del código (modulo constante y palabra código 
en fase bipolar) y será perfectamente reconstruida después de 
la propagación a través del tramo de fibra para el cual fue 
diseñado llegando a conformar la traza inferior que se 
muestra en la figura 1. El diseño fue verificado 
numéricamente empleando en el receptor la palabra código 
conjugada para el C1 (C1C) sin ningún tipo de compensación 
para la GVD, obteniendo de esa manera el pico de 
autocorrelación (ACP) y también se uso un código diferente 
para conseguir la correlación cruzada (XC) de un posible 
codificador no deseado. La simulación fue realizada para 
diferentes valores de longitudes de fibra alrededor del valor 
de diseño y los resultados los podemos ver en la figura 2. 


 


 
Fig. 2.  a) Pico de autocorrelación simulado (ACP) para el par (CE_C1 <-> 


C1C) y correlación cruzada (XC) para (CE_C1<->C2C) para diferentes 
longitudes de fibra. b) Detalle del ACP. 


La señal ACP es recuperada con la máxima amplitud 
cuando la longitud de la fibra es de 11.19 km (valor de 
diseño), pero el pico decrece drásticamente para longitudes 
de fibra superiores o inferiores a dicho valor. En estos casos 
la GVD no es compensada correctamente y por ello queda un 
remanente de dispersión positiva o negativa. La señal XC 
recuperada a partir de un usuario interferente con código 
C2C (código conjugado para C2), permanece invariante en su 
potencia promedio, presentando solo cambios en la 
distribución del pico que conlleva una degradación del dato 
recuperado. 


III. FABRICACIÓN DEL DISPOSITIVO Y CARACTERIZACIÓN 


EXPERIMENTAL. 


Para la demostración experimental se fabricó un 
codificador compensado basado en SSFBGs. Típicamente, 
las SSFBGs empleadas para sistemas CDS-OCDMA están en 
régimen de baja reflectividad para evitar los efectos de 
desvanecimiento y múltiples reflexiones. Para este tipo de 
SSFBGs la respuesta impulsiva puede ser mapeada 
directamente en la distribución de las perturbaciones 
complejas de Bragg. En este caso la respuesta impulsiva 
mostrada en la Fig. 1, hcomp&cod(t) (trazo superior), fue 
discretizada en 720 pasos separados 0.15 mm a lo largo de 
10.8 cm para prevenir el truncamiento entre iluminaciones 
del dispositivo. Esta información de amplitud y fase fue 
empleada para imprimir la SSFBG en una fibra óptica 
fotosensible. El método de fabricación usa una máscara de 
fase para imprimir el patrón de franjas mediante una doble 
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exposición de rayos UV, cada exposición dura 200 ms con 
una potencia constante de 50 mW controladas en amplitud y 
fase. Los decodificadores con palabras código C1C (ACP) y 
C2C (XC) fueron implementados con el mismo proceso de 
fabricación pero sin incluir ninguna compensación de la 
GVD y por tanto su estructura es como la mostrada en la 
traza inferior de la Fig. 1 la cual se extiende por 
63*0.6mm=3.78 cm. Las figuras 3a y 3b muestran las 
medidas espectrales para el codificador CE_C1 en amplitud y 
retardo de grupo y de la misma manera para el dispositivo 
C1C en las figuras 3c y 3d. 


 


 


 


 
Fig. 3. a) Amplitud espectral del codificador CE_C1, b) Retardo de grupo 


del codificador CE_C1, c) Amplitud espectral del codificador C1C, d) 
Retardo de grupo del codificador C1C 


Como se deduce de la expresión (1), en la Fig. 3b se 
muestra el producto espectral, que lleva la suma del retardo 
de grupo con el comportamiento de un codificador estándar 
(consistente en fuertes variaciones alrededor de cero tal como 
se ve en la Fig. 3d, caso de C1C) y el retardo lineal 


proporcionado por el factor de compensación Hf_comp(w). Se 
ha representado el retardo lineal compensado (192.5 ps/nm) 
por comparación con el dispositivo estándar. La Fig. 3c 
(amplitud de C1C) muestra un leve decaimiento y el típico 
patrón repetitivo de esta clase de dispositivos. Sin embargo, 
el dispositivo compensado CE_C1 (Fig. 3a) presenta un 
ancho de banda más estrecho. Esta reducción del ancho de 
banda en CE_C1 se debe al efecto de borrado entre las 
exposiciones UV adyacentes las cuales acumulan un 
progresivo cambio de fase debidos a los términos impuestos 
por Hf_comp(w). Este fenómeno es por causa de la técnica de 
fabricación y si es necesario puede ser compensado 
incrementando la amplitud de las colas de la SSFBG de 
acuerdo con el desvanecimiento que se haya estimado.  


 
Fig. 4. Montaje del sistema. 


La Fig. 4 muestra el montaje experimental usado para la 
implementación de los procesos de codificación y 
decodificación. Se empleó como fuente un láser pulsado 
(Mode locked laser diode, MLLD) que genera pulsos cortos 
con un ancho de duración aproximado de 9 ps r.m.s y una 
tasa de emisión de 5 Gp/s. Esta tasa de emisión es reducida a 
1.25 Gp/s para conseguir una rango temporal libre de 800 ps 
para las señales cod/decodificadas. La señal pulsada es 
aplicada al codificador compensado y luego transmitida a 
través de diferentes combinaciones de rollos de fibra 
disponibles en nuestro laboratorio hasta cubrir un rango entre 
2.26 y 21.19 km (D=17.2 ps/nm·km). La señal codificada es 
amplificada y enviada a los decodificadores: C1C que 
entrega la señal ACP y a C2C para hallar la XC. Las tres 
SSFBG son alimentadas a través de sus respectivos 


1548 1548.5 1549 1549.5 1550 1550.5 1551 1551.5 1552
-65


-60


-55


-50


-45


-40


-35


 (nm)


P
ot


e
n


ci
a


 Ó
p


tic
a 


(d
B


)


|H()|


a)


AB B


1548 1548.5 1549 1549.5 1550 1550.5 1551 1551.5 1552
-1


-0.5


0


0.5


1


 (nm)


T
ie


m
po


 (
ns


)


Retardo de Grupo


Codificador con GVD compensada =Compensación
 de pendiente + Retardo de grupo de codificación


GVD de fibra


b)


1547 1547.5 1548 1548.5 1549 1549.5 1550 1550.5 1551
-65


-60


-55


-50


-45


-40


-35


 (nm)


P
ot


e
n


ci
a 


Ó
p


tic
a 


(d
B


)


|H()|


A A BB


c)


1547 1547.5 1548 1548.5 1549 1549.5 1550 1550.5 1551
-1


-0.5


0


0.5


1


 (nm)


T
ie


m
po


 (
ns


)


Retardo de Grupo


d)


-200 -100 0 100 200


0


0.2


0.4


0.6


0.8


1


Tiempo (ps)


P
ot


e
nc


ia
 Ó


pt
ic


a
 (


a
.u


.)


-500 0 500
0


0.2


0.4


0.6


0.8


1


Tiempo (ps)


(a
.u


.)


Señal XC


MLLD
5 Gp/s


÷


SSFBG 
CE_C1


SSFBG 
C2C


SSFBG 
C1C


Señal ACP


Pulso dispersado 
después de 
11.19 km 


1.25 Gp/s


Rollos de Fibra (D=17.2 
ps/nmkm)


Desde 2.26 km hasta 
21.19 km







circuladores y puestas en cajas controladoras de temperatura 
para compensar posibles efectos de desintonía generados en 
el momento de la fabricación (Fig. 3) y asegurar una 
operación estable. En la Fig. 4 también se muestran el pulso 
original antes y después de propagarse a lo largo de la 
longitud de diseño y se observa el fuerte impacto de la GVD. 
Finalmente en esta misma figura podemos ver las señales de 
ACP y XC para la longitud de diseño (11.19km). La Fig. 5 
muestra el ACP recuperado después de la propagación 
usando diferentes longitudes de enlace, donde cada medida 
ha sido desplazada en tiempo para una mejor comparación. 
Estas medidas muestran una excelente reconstrucción del 
ACP solo para la longitud de diseño y un fuerte decaimiento 
para los casos donde la dispersión no es compensada y se 
observan los efectos de los residuos de GVD positivas y 
negativas. La degradación del ACP que se muestra en la Fig. 
5 no es tan pronunciada como la que aparece en la 
simulación (Fig. 2) porque la precisión del montaje 
experimental está limitada por el ancho de banda eléctrico 
del osciloscopio de muestreo con el que se hicieron las 
medidas (80 GHz). 


 
Fig. 5. Señal de ACP después de transmitirse a través de diferentes 


longitudes de fibra. 


IV. CONCLUSIONES 


Se ha demostrado experimentalmente, por primera vez 
para nuestro conocimiento, un codificador para sistemas 
CDS-OCDMA basado en redes de difracción de Bragg 
superestructuradas que proporciona funcionalidades de 
codificación y al mismo tiempo compensa la dispersión de 
velocidad de grupo producida por un enlace de 11 km de 
fibra óptica estándar todo en un único dispositivo. El 
dispositivo final tiene una longitud de 10.8 cm y fue 
fabricado mediante 720 exposiciones realizadas con un laser 
de UV. El proceso de diseño está basado en el cálculo de una 
convolución numérica bajo el régimen de baja reflectividad. 
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Abstract- The performance of handset antennas is strongly 
affected by the user interaction. In particular, the close 
proximity of the user’s hand when holding the phone could 
considerably degrade the behavior of the antenna by 
introducing detuning effects and efficiency decrements. In this 
sense, techniques to mitigate such negative effects are strongly 
required, and with this aim the present paper proposes a 
distributed antenna system comprising three monopoles 
strategically arranged along the ground plane of a handset 
phone. Said configuration allows not only improving the 
performance of the radiating system with respect to that 
attained with a single monopole antenna or a distributed 
antenna system of two monopoles, but also to increase its 
robustness to the hand loading effect. In order to assess the 
benefits of the proposed technique, the system is simulated and 
measured in free-space as well as regarding the presence of the 
human hand. The experimental results demonstrate that the 
proposed technique improves the bandwidth (34%(693-978 
MHz, SWR3)), the efficiency in free-space, and becomes more 
robust to the hand loading effects than a single monopole 
solution and a distributed system of two monopoles. 


I. INTRODUCCIÓN 


El cuerpo humano, en concreto la mano del usuario al 


coger el terminal móvil, produce efectos negativos que 


afectan considerablemente a la radiación de estos 


dispositivos. Particularmente, la mano del usuario introduce 


efectos de carga sobre las antenas internas integradas en los 


terminales, entre los que se encuentran la desintonización de 


impedancia y/o caída de eficiencia principalmente.  Con el 


objetivo de paliar estos efectos se proponen sistemas 


distribuidos de antenas capaces no sólo de mejorar el 


rendimiento con respecto a los sistemas formados por una 


única antena, sino también de añadir redundancia para 


proporcionar robustez [1]-[5]. Estos sistemas consisten en una 


agrupación de antenas dispuestas a lo largo del plano de masa 


de un dispositivo móvil que combinadas estratégicamente, 


permiten mejorar la robustez de dichos terminales a los 


efectos negativos que la mano provoca sobre el 


comportamiento electromagnético del sistema radiante. En 


[2]-[3], se estudia como un sistema distribuido formado por 


dos monopolos mejora el ancho de banda de impedancia, así 


como la robustez a los efectos de la mano respecto a un único 


monopolo. En la presente comunicación se propone un 


sistema distribuido formado por tres monopolos con el 


objetivo de mejorar las prestaciones de los sistemas 


distribuidos de dos monopolos.  


El elemento radiante corresponde a un monopolo con 


geometría de espiral de área 11 mm x 13 mm. Esta geometría 


ha sido utilizada tanto para el sistema compuesto por un único 


monopolo, así como para los sistemas distribuidos de dos y 


tres monopolos. Dichos elementos están dispuestos en el lado 


corto de un plano de masa de 90 mm x 40 mm, siendo éste 


representativo de un teléfono móvil tipo barra (Fig. 1). En el 


caso de los sistemas distribuidos, los diferentes monopolos se 


han conectado mediante líneas de transmisión de cierta 


longitud y se han aplicado técnicas para maximizar el ancho 


de banda de adaptación [6].  


 


   
(a) (b) (c) 


Fig. 1. (a) sistema basado en un único monopolo, (b) sistema distribuido 


de dos monopolos y (c) sistema distribuido de tres monopolos. Los planos 


de masa utilizados en los tres casos presentan dimensiones de 90 mm x 40 


mm y están impresos sobre placa de FR4 de 1mm de espesor 


 


Los sistemas de uno, dos y tres monopolos (Fig. 1) se han 


diseñado para cubrir los estándares de telefonía GSM850 


(824-890MHz) y GSM900 (880-960MHz). 


Esta publicación está organizada de la siguiente manera. 


En primer lugar, se presenta la teoría básica que permite 


entender el mecanismo de aumento de ancho de banda de los 


sistemas distribuidos propuestos, el cual está basado en 


introducir una diferencia de fase entre los puntos de 


alimentación de los distintos monopolos mediante una línea 


de transmisión (sección II). A su vez, esta sección presenta la 


técnica utilizada para la reducción de las longitudes de las 


diferentes líneas de transmisión requeridas. En segundo lugar, 


en la sección III se detalla el proceso de diseño del sistema 


distribuido de tres monopolos. En la sección IV, se muestran 


los resultados obtenidos con la implementación física del 


prototipo; y finalmente en la sección V se presentan las 


conclusiones. 


II. TEORÍA BÁSICA 


El principio de funcionamiento de los sistemas 


distribuidos de dos y tres monopolos se basa en introducir el 


desfase apropiado entre los puntos de alimentación de los 


diferentes monopolos de modo que la combinación de sus 
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impedancias permita crear bucles inscritos en el círculo de 


ROE3 de la carta de Smith. Con ello se consigue aumentar 


considerablemente el ancho de banda respecto a la solución 


basada en un único monopolo. 


En particular, para el sistema de dos monopolos, la 


longitud teórica de la línea de transmisión capaz de introducir 


el desfase apropiado corresponde a λ/4 a la frecuencia de 


trabajo del sistema [1]-[3], en este caso se ha considerado la 


frecuencia de 900MHz, que se corresponde con la frecuencia 


central de la región que comprende los estándares 


GSM850/900. 


No obstante, en el sistema distribuido de tres monopolos 


[4]-[5] se requieren dos líneas de trasmisión de longitudes 


teóricas λ/6 y λ/3 respectivamente, para conseguir el desfase 


adecuado de las curvas de impedancia de cada uno de los 


monopolos (Fig. 2). Este desfase permite obtener dos bucles 


compactos de impedancia (Fig. 3), los cuales pueden 


centrarse en la carta de Smith a través de una sencilla red de 


adaptación, consiguiendo, de este modo, un ancho de banda 


elevado tal y como se muestra en la sección IV. 
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Fig. 2. Desfase en impedancia provocado por la conexión de las líneas de 


transmisión. Monopolo 1, 2, 3 corresponde a cada uno de los monopolos de 


la Fig. 1c 
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Fig. 3. La traza + muestra los bucles formados al conectar los tres 


monopolos de la Fig. 1c mediante las líneas de transmisión de valor teórico 


de 60º (39mm) y 120º (77mm), y la traza Δ muestra la impedancia al añadir 


una red de adaptación para centrar e inscribir los bucles dentro el círculo de 


ROE ≤ 3 


 


Los resultados simulados demuestran que es posible 


maximizar el ancho de banda del sistema distribuido de tres 


monopolos utilizando líneas de transmisión de longitudes 


alrededor de 80 mm y 150mm respectivamente, que 


corresponden a 125º y 234º a la frecuencia central de 


900MHz de la región de interés (824MHz-960MHz). Con el 


objetivo de reducirlas, considerando que éstas deben 


integrarse en una placa de circuito impreso de 90 mm x 40 


mm, se ha aplicado una técnica de reducción de la línea de 


transmisión basada en la adición de elementos reactivos 


bobina-condensador [3], [5]. Esta técnica permite reducir las 


longitudes de las líneas de transmisión, manteniendo el mismo 


ancho de banda que el conseguido con líneas de transmisión 


de longitudes mayores. 


III. DISEÑO 


Tanto para el sistema de un único monopolo como para 


los sistemas distribuidos se ha utilizado un monopolo de 


referencia. Éste se ha diseñado mediante un estudio 


paramétrico consistente en variar el tamaño y modificar 


algunos parámetros de su geometría como son, el ancho de 


pista, la separación entre pistas, y la longitud del hilo, con el 


objetivo de conseguir una frecuencia de resonancia de 


900MHz centrada en la región de interés. Las conclusiones 


del estudio [5] muestran que el diseño que presenta mejores 


prestaciones en términos de impedancia y eficiencia de 


radiación se corresponde con el mostrado en la Fig. 4. 


 


 
Fig. 4. Monopolo de referencia del sistema distribuido 


 
Fig. 5. Sistema distribuido de tres monopolos 


 


A partir del monopolo de referencia diseñado se ha 


implementado el sistema de dos y tres monopolos.  


PORT
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Fig. 6. Esquema circuital utilizado para el prototipo del sistema distribuido 


de tres monopolos 


Tal y como se ha introducido en la sección II, en el 


sistema de tres monopolos se utilizan dos líneas de 


transmisión que se han optimizado mediante algoritmos 


genéticos para conseguir maximizar el ancho de banda de 


adaptación. 


Por motivos prácticos, se han limitado las longitudes LT1 


y LT2 (Fig. 5) a un mínimo, correspondiente a las medidas de 


la PCB (90 mm x 40 mm) y a un máximo asociado al doble de 







  


 


las mismas.  Del mismo modo, se ha aplicado la técnica de 


reducción de las líneas de transmisión utilizando una red LC 


entre el monopolo y la línea de transmisión (Fig. 6) a fin de 


permitir la simplificación e integración de las mismas en el 


terminal móvil.  


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


Para validar el estudio realizado y la solución propuesta se 


ha implementado un prototipo del sistema distribuido de tres 


monopolos (Fig. 1c). Éste se ha comparado con los resultados 


obtenidos a partir del sistema formado por un único monopolo 


y del sistema distribuido de dos monopolos (Fig. 1a-b). 


Inicialmente se han comparado los diferentes diseños en 


espacio libre, y a continuación se ha realizado un estudio 


teniendo en cuenta la interacción con el cuerpo humano, en 


particular con la mano. 
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Fig. 7. Coeficiente de reflexión (S11) de los diferentes prototipos de la Fig. 


1,  correspondiente al sistema de 1, 2 y 3 monopolos 


En espacio libre (Fig. 7), se observa que el sistema de tres 


monopolos presenta mayor ancho de banda 


(aproximadamente 34% (ROE3)) que el sistema de dos 


monopolos (23.6% (ROE3)) y que el sistema de un único 


monopolo (15% (ROE3)), el cual utiliza una red de banda 


ancha [6]. Además, es el sistema que presenta mejor 


eficiencia de antena (a) en espacio libre (Fig. 8). La 


eficiencia de antena medida tiene en cuenta la eficiencia de 


radiación así como las pérdidas por desadaptación, es decir, 


a=r· (1-|S11|
2
) [7]. 


Para el estudio correspondiente a la interacción con el 


cuerpo humano, se ha utilizado un guante de látex relleno con 


un líquido que emula las propiedades electromagnéticas de la 


mano a las frecuencias de interés (constante dieléctrica (εr) de 


40.3 y conductividad (σ) de 0.93 S/m) (Fig. 9). El guante se 


ha situado a una distancia comparable a la que aparece 


cuando un usuario coge el terminal móvil y se ha modificado 


la posición del dedo índice para las medidas de eficiencia de 


antena, situándolo a la derecha (Fig. 10 y Fig. 11), en el 


centro (Fig. 12 y Fig. 13) y a la izquierda (Fig. 14 y Fig. 15). 


Se observa que el sistema de tres monopolos es el más 


robusto a los efectos de la mano y el que sufre menos pérdidas 


de eficiencia (Tabla 1). Si se compara la media de eficiencia 


bajo los efectos de la mano de los tres sistemas, en todos ellos 


se obtiene mejor eficiencia colocando el dedo a la derecha, 


posición donde se deja completamente libre el monopolo en el 


sistema formado por un único monopolo. En este caso, la 


media de eficiencia para el sistema de tres monopolos 


(24.5%) es similar a la media del sistema de un monopolo 


(23%).   


 
Fig. 8. Eficiencia de antena en espacio libre obtenida mediante integración 


de diagrama 3D medido en la cámara anecoica Satimo Stargate-32 


 


 
Fig. 9. Izquierda: ubicación del prototipo dentro de la cámara anecoica 


Satimo Stargate-32. Derecha: colocación de la mano encima del prototipo 


Sistema de Antenas Fig. 1(a) Fig. 1(b) Fig. 1 (c) 


BW (%) ROE ≤ 3 15.0 23.6 34.0 


Máx. ηa en espacio libre (%) 42.0 51.6 59.2 


Media de ηa en espacio libre 


(%) (824-960MHz)  
34.6 46.1 48.1 


Media de ηa bajo los efectos 


de la mano (%)  


(824-960MHz) 


Izq. 3.0 Izq. 10.4 Izq. 18.5 


Med. 13.0 Med. 20.0 Med. 24.6 


Der. 23.0 Der. 20.7 Der. 24.5 


Pérdidas debidas a los 


efectos de la mano (dB) 


Izq. 10.7 Izq. 6.5 Izq. 4.1 


Med. 4.2 Med. 3.6 Med. 2.9 


Der. 1.8 Der. 3.5 Der. 2.9 


Tabla 1 Resultados obtenidos en las medidas realizadas a los prototipos de la 


Fig. 1 


No obstante, cabe destacar la ventaja que ofrece el sistema 


de tres monopolos no sólo en términos de ancho de banda, 


sino también en términos de eficiencia por encima de los 


márgenes de frecuencia en los que se ha realizado la media 


(824-960MHz). Por otro lado, se observa que si se coloca el 


dedo a la izquierda, el sistema formado por un único 


monopolo reduce su eficiencia drásticamente hasta alcanzar 


valores del 3%, mientras que los sistemas distribuidos ofrecen 


mejores prestaciones para estas situaciones, obteniendo una 


eficiencia del 10.4% para el sistema de dos monopolos, y de 


hasta un 18.5% para el sistema de tres monopolos (7.9dB 


superior con respecto al caso de un único monopolo). 


Se demuestra por tanto, que el sistema distribuido de tres 


monopolos presenta no tan sólo la ventaja de tener mayor 


ancho de banda y eficiencia en espacio libre, sino también la 


de ofrecer mayor robustez a los efectos de carga introducidos 


por la mano del usuario. 







  


 


   
Fig. 10. Colocación del dedo situado en el lado derecho en cada uno de los 


prototipos estudiados. Izquierda: monopolo. Centro: sistema de dos 


monopolos. Derecha: sistema de tres monopolos 


 
Fig. 11. Eficiencia de antena medida situando el dedo a la derecha 


 


   
Fig. 12. Colocación del dedo en el medio de cada uno de los prototipos 


estudiados. Izquierda: monopolo. Centro: sistema de dos monopolos. 


Derecha: sistema de tres monopolos 


 
Fig. 13. Eficiencia de antena medida situando el dedo en el centro 


 


   
Fig. 14. Colocación del dedo a la izquierda de cada uno de los prototipos 


estudiados. Izquierda: monopolo. Centro: sistema de dos monopolos.  


Derecha: sistema de tres monopolos 


 
Fig. 15. Eficiencia de antena medida situando el dedo a la izquierda 


 


Los resultados obtenidos para el sistema distribuido de 


tres monopolos demuestran que éste presenta mayor robustez 


frente a las pérdidas de potencia por absorción introducidas 


por la mano, ofreciendo además mayor invariabilidad 


respecto a la posición. Por ejemplo, en el sistema de un único 


monopolo, la absorción varía de 10.7dB en el peor caso a 


1.8dB en el mejor, mientras que en el sistema de tres 


monopolos la absorción se mantiene constante 


independientemente de la posición del dedo llegando en el 


peor de los casos a 4.1dB, valor muy inferior a los 10.7dB de 


absorción correspondientes a la solución basada en un único 


monopolo (Tabla 1). 


V. CONCLUSIONES 


Los sistemas distribuidos permiten mejorar el rendimiento 


de las antenas de telefonía móvil en presencia del cuerpo 


humano. En particular, el sistema distribuido de tres 


monopolos propuesto mejora considerablemente el ancho de 


banda y los valores de eficiencia con respecto a aquellas 


soluciones basadas en un único monopolo así como en 


sistemas distribuidos de dos monopolos. Gracias a la mejora 


sustancial de ancho de banda, la propuesta presentada permite 


cubrir los estándares GSM850, GSM900, y LTE700. Con el 


sistema de tres monopolos se consigue un ancho de banda del 


34% (ROE3), frente al 23.6% obtenido mediante el sistema 


distribuido de dos monopolos y el 15% asociado al sistema 


formado por un único monopolo, lo que supone un aumento 


en un factor de 1.5 respecto el sistema de dos monopolos y de 


2.8 para un único monopolo.  


Al mismo tiempo, la solución propuesta presenta mejor 


eficiencia de antena en espacio libre, obteniendo una media 


del 48.1%, con respecto a la eficiencia del sistema de dos 


monopolos (46.1%) y la de un monopolo (34.6%). 


Finalmente, la solución basada en tres monopolos aumenta 


considerablemente la robustez del sistema frente a los efectos 


de carga introducidos por la mano del usuario. Este sistema 


reduce considerablemente las pérdidas producidas por la 


mano del usuario llegando, en el peor de los casos a 4dB’s, 


valor muy inferior a los 10.7dB’s alcanzados al considerar la 


solución basada en un único monopolo. 


Los resultados obtenidos resultan muy alentadores y 


posicionan a los sistemas distribuidos como soluciones 


adecuadas para ser integradas en plataformas de telefonía 


móvil garantizando el rendimiento del sistema radiante en 


presencia del cuerpo humano. 
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Resumen—Femtocells are a cost-effective solution to improve
coverage and increase capacity of indoor mobile networks.
However, the lack of careful planning process and the dynamism
of the residential environment pose new challenges to network
operators. In this paper, an algorithm for self-tuning of
handover parameters in a standardized handover algorithm
between macrocell and femtocells is proposed. The algorithm is
based on a fuzzy logic controller. Assessment is carried out in
a dynamic system-level simulator. Results show that, by tuning
handover thresholds properly, call blocking and dropping can
be greatly reduced due to equalization of the traffic load
between macrocells and femtocells, while reducing ping-pong
effects.


I. INTRODUCCIÓN


El crecimiento de usuarios de servicios móviles ha sido
impresionante en los últimos años. Hoy en día, la mayoría de
los países desarrollados tienen la misma cantidad de tarjetas
de móviles que de habitantes. De la misma forma, nuevos
y complejos servicios son demandados cada día. Como
resultado, los operadores de red móvil necesitan ofrecer más
servicios a más usuarios, y por lo tanto, requieren incrementar
la capacidad de sus redes. Al mismo tiempo, la mayoría de
las tareas han de ser gestionadas de forma automática para
reducir costes operacionales. Todo esto ha motivado una
intensa investigación en torno a las redes con capacidad de
auto-organización (SON) [1], [2]. Este concepto comprende:
auto-diagnóstico, auto-curación, auto-estructuración, auto-
configuración, auto-parametrización y auto-optimización,
además de auto-gestión y auto-mantenimiento.


En zonas residenciales, una de las mejores soluciones para
incrementar la capacidad es el uso de pequeñas celdas,
conocidas como femtoceldas, cuya área de servicio solapa a
las macroceldas. Esta solución ha sido diseñada para proveer
de servicios móviles a zonas donde la cobertura era limitada,
especialmente en interiores. Una femtocelda es una pequeña
estación base de baja potencia que opera en bandas del
espectro radioeléctrico con licencia, proveyendo cobertura
y capacidad a interiores. Al ser estaciones base pequeñas y
baratas, éstas deberán ser instaladas en los hogares de los
usuarios y conectadas a la red del operador mediante una
línea de subscripción digital (DSL), por cable de acceso de
banda ancha o fibra óptica [1].


Con la adecuada configuración, las femtoceldas pueden
ayudar a sus macroceldas paraguas liberándolas de los
usuarios móviles provenientes de interiores. Sin embargo,
una gran cantidad de femtoceldas puede concentrarse en el
mismo área y, teniendo en cuenta las reducidas dimensiones


de estas celdas, el número de traspasos crecería de manera
desorbitada, especialmente provocados por usuarios que
pasen cerca de éstas (ej: personas que caminen cerca de casas
con femtoceldas). En consecuencia, el tráfico de señalización
de la red crecerá significativamente. Por lo tanto, es evidente
que el control de los traspasos a través del correcto ajuste
de los parámetros de movilidad es una cuestión clave para
las femtoceldas. Del mismo modo, se debe hacer frente
a los cambios del entorno, (ej: las femtoceldas pueden se
conectadas, desconectadas o desplazadas), por lo que el
ajuste de los parámetros de traspaso se ha de realizar de
forma dinámica.


Un problema adicional es que los operadores no tienen
acceso a los FAPs (Femtocell Access Point), ya que estos
dispositivos Plug-and-Play son gestionados por los usuarios
finales. Por ello, todo tipo de gestión debe ser realizada por
la propia femtocelda, por lo que la optimización tendrá que
ser autónoma.


En este artículo se propone un algoritmo de auto-optimización
del offset del umbral de traspaso para femtoceldas en un
algoritmo de traspasos verticales estandarizado entre
macroceldas y femtoceldas. El optimizador diseñado está
basado en lógica difusa. La evaluación del rendimiento
se lleva a cabo en un simulador dinámico a nivel de red.
En este trabajo, se asume que tanto femtoceldas como
macroceldas paraguas utilizan LTE (Long Term Evolution)
como tecnología de acceso de radio y ambas comparten la
misma banda de frecuencias.


El resto del artículo está organizado de la siguiente forma. La
sección 2 presenta el actual estado del arte sobre el ajuste de
los parámetros en las femtoceldas. La sección 3 describe el
controlador de lógica difusa (FLC, Fuzzy Logic Controller)
como optimizador de los offsets de los traspasos. La sección
4 muestra las características del simulador dinámico a nivel
de sistema implementado en Matlab. La sección 5 presenta
el resultado de las simulaciones. Por último, en la sección 6
se encuentran las conclusiones del estudio.


II. ESTADO DEL ARTE


Las femtoceldas son aún bastante novedosas en el mundo
de las comunicaciones móviles y, en consecuencia, hay
demasiadas cuestiones por resolver en su desarrollo [3].


Atendiendo a la auto-organización en las femtoceldas, la
mayor parte de las referencias se centran en ’La gestión de







potencia’ [1] y [4]. Debido al tamaño de las femtoceldas
es muy importante la optimización de la potencia radiada
para que su cobertura provea sólo a su zona (normalmente
interiores) y no a otras celdas, ya sean macroceldas o
femtoceldas. Una configuración de potencia apropiada servirá
para que los usuarios que son servidos por femtoceldas
tengan una cobertura adecuada y las celdas vecinas no sufran
interferencias co-canal.


Como en toda red celular, la optimización de los parámetros
de traspaso tiene un gran impacto en el rendimiento de la red.
Hay muchísimas referencias acerca de la auto-optimización
de los parámetros de traspaso, tanto en macroceldas como
en redes jerárquicas (formadas por macroceldas, microceldas
y picoceldas). Una de las técnicas más comunes es la
utilización de Controladores de Lógica Difusa (FLC) [6]
para ajustar los parámetros de traspaso como: el umbral
de nivel de señal de traspaso, los márgenes o los tiempos
de disparo. El éxito de los FLCs reside en su habilidad de
trasladar la experiencia del operador tras años de trabajo a
reglas del tipo "SI indicador < valor, ENTONCES parámetro
= valor".


III. OPTIMIZACIÓN DE LOS MÁRGENES DE TRASPASO


En esta sección se propone un FLC para auto-ajustar los
offsets de los umbrales de traspaso [5], [6].


III-A. Parámetro Optimizado


En LTE sólo están definidos hard handovers. El principal
algoritmo de traspasos es el ’power budget handover’, donde
un traspaso está basado en la comparación del nivel de señal
recibido desde la celda que está dando servicio y los niveles
de señal provenientes de celdas vecinas [5], [6]. Un traspaso
’power-budget’ se ejecuta si:


RSRPadj −RSRPserv < H/2 + Offset (1)


donde RSRPadj y RSRPserv son las potencias recibidas de
la señal de referencia media de la celda adyacente y de la celda
que está dando servicio, H es el parámetro de histéresis, y
Offset es un parámetro que permite favorecer o dificultar
la realización del traspaso desde o hacia la celda servidora.
Las unidades de potencia están en dBms y los parámetros en
dBs. Para simplificar, el algoritmo de traspaso se asume el
mismo para ambas direcciones. En este trabajo, se optimizará
el parámetro asociado al Offset de cada femtocelda.


III-B. Entradas del FLC


Los indicadores de rendimiento clave utilizados para monito-
rizar el estado de las celdas son:


capacidad de la femtocelda utilizada por los usuarios, C,
definida en este trabajo como el número medio de PRBs
(Physical Resource Block) ocupados,
número de usuarios conectados a la femtocelda, Nu, el
cual puede estar limitado [4], y
CINR en el FAP, medido como la diferencia entre la
potencia transmitada por las femtoceldas y la potencia
interferente recibida de otras celdas (femto y macro).


Figura 1. Ejemplo de función de pertenencia de entrada


C Nu CINR P -P D Offset
VL VL VH VH VH VH
L L H H H H
M M M M M M
H H L L L L


VH VH VL VL VL VL


Tabla I
CONJUNTO DE REGLAS FUZZY


Además, se incluyen como entradas del FLC dos pará-
metros internos del algoritmo definidos por el usuario:
parámetro de descarga, D, controla la cantidad de trá-
fico que es desplazado desde la macrocelda hacia las
femtoceldas, para reducir la sobrecarga de tráfico en la
macrocelda, y.
parámetro Ping-Pong, P − P , que pretende evitar ines-
tabilidades en el proceso de traspaso entre macro y
femtoceldas que pudieran incrementar inútilmente el
tráfico de señalización de la red.


III-C. Fuzzyfier


Durante el proceso realizado por el fuzzyfier, cada valor numé-
rico de entrada es mapeado en variables fuzzy o lingüísticas.
Este mapeo es realizado por una función de pertenencia,
mumn(xm), definiendo el grado en el que cada valor de
entrada m, xm, está asociado a la variable fuzzy n.


III-D. Inference Engine


En la etapa de inferencia, un conjunto de reglas ’SI-
ENTONCES’ definen el mapeo de la entrada en la salida en
términos lingüísticos. En los controladores fuzzy es posible
evaluar varias reglas simultáneamente.


La tabla I muestra las reglas utilizadas1. Cada fila es una
regla, cada columna representa un antecedente (condición
de disparo) de la regla (SI), excepto la última columna que
muestra el consecuente (resultado) de la regla (ENTONCES).
Los antecedentes pertenecientes a la misma fila se relacionan
entre si mediante reglas OR, por lo que el consecuente será
gobernado por el antecedente mayor.


En general, el margen de traspaso se incrementará cuando
la carga sea baja, haya pocos usuarios conectados a la


1VL: Muy bajo, L: bajo, M: Medio, H: Alto, VH: Muy alto. Ver ejemplo
de función de pertenencia de entrada: Figura 1.







Escenario 1 Macrocelda con radio 0.14 km
Antena omnidireccional


20 Femtoceldas Radio máximo 20m
Radio mínimo: 10m


No máximo de usuarios/femto: 5
Antena Omnidireccional


Modelos de propagación Okumura-Hata para macroceldas
Walfisch-Ikegami para femtoceldas


Modelo de servicio Voz
Modelo de movilidad Rectilínea en las macros(5km/h)


Estático en las femtoceldas
Sin Wrap-around


Probabilidad de detención
en una femtocelda: 0.9


Probabilidad de abandonar
una femtocelda: 0.01 ó 0.2


Distribución espacial del tráfico 100 usuarios, uniforme
Tiempo de simulación de red 100 iteraciones (1 iter. = 1 seg.)


Slow Fading σSF = 12,3dB.


Tabla II
PARÁMETROS PRINCIPALES DE LA SIMULACIÓN


femtocelda, CINR sea alta, el parámetro de descarga sea alto
o el parámetro ping-pong sea alto.


III-E. Defuzzyfier


Por último, la salida fuzzy debe ser traducida al dominio
numérico. Para ello se definen unas funciones de pertenencia
de salida, similares a las de la entrada. Para realizar dicha
traducción existen varios métodos. En este trabajo se ha
utilizado el método del centroide. Este método obtiene el
centro de gravedad de la salida fuzzy, cuyo valor de abcisas
se tomará como valor numérico de salida. La salida numérica
será el offset del umbral de traspaso normalizado al valor
máximo. El valor máximo de handover es fijado a 20m del
FAP y el mínimo a 10m. Tras calcular las pérdidas utilizando
el método de Walfisch-Ikegami (WI) se obtiene que el valor
máximo de offset es 9dB:


Offsetmax = WI(10m)−WI(20m) (2)


IV. METODOLOGÍA EXPERIMENTAL


Se ha implementado en MATLAB c© un simulador dinámico
a nivel de red que incluye todos los procedimientos de
gestión de recursos radio en LTE.


Para mayor brevedad, las características principales del
simulador están resumidas en la tabla II. Además, varios
parámetros del escenario pueden configurarse por el usuario
en el simulador, como el número de femtoceldas, el número
de usuarios móviles o el tipo de gestión del umbral de
handover. La figura 2 muestra un ejemplo de un escenario
construido en el simulador.


El simulador comprueba el valor de SINR (Signal to
Interference-Noise Ratio) en banda ancha de cada conexión,
que se utiliza para finalizar aquellas llamadas que no cumplen
con un valor mínimo (6dB) dentro de las femtoceldas. Para
mantener el número de usuarios constante, si una de las
llamadas finaliza, este usuario comienza una nueva llamada
conectando con la macrocelda en la siguiente iteración.


Figura 2. Ejemplo de escenario.


Datos / Handover Máximo Minimo Optimizado
Llamadas caídas 79.6 % 20 % 34 %


Llamadas bloqueadas 12.2 % 0 % 0 %
TS (∆ %/∆ %) 8.2 2.35 23


Tabla III
RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES


Se han realizado dos tipos de pruebas. En la primera, se evalúa
la capacidad de reducir la carga de la macrocelda en función
de la gestión del umbral de handover (Umbral Máximo:
Offset máximo-9dB, Umbral Mínimo: Offset mínimo-0dB y
Umbral Auto-Optimizable: Offset optimizable), reduciendo
llamadas bloqueadas y caídas o finalizadas por SINR. En la
segunda, se estudia el impacto del umbral de handover en el
efecto ping-pong que produce un incremento no deseado de
traspasos, que a su vez provoca un incremento de tráfico de
señalización en la red. Para ambas pruebas la probabilidad
de detenerse en una femtocelda es de 0.9, porque cuando
un usuario llega a un lugar interior (hogar, restaurante,
despacho... donde estará instalada la femtocelda), lo normal
es que quiera quedarse en él. La probabilidad de abandonar
la femtocelda es de 0.01 para el primer caso y 0.2 para
el segundo. La segunda probabilidad es mayor ya que la
simulación necesita más cambios para poder evaluar el efecto
ping-pong.


V. RESULTADOS


V-A. Descarga de tráfico de la macrocelda


En la Figura 3 se muestran las gráficas del ’Rendimiento
de Red’. En ellas se observa el porcentaje de usuarios que
están conectados a la macrocelda o a las femtoceldas, y el
porcentaje de capacidad de la macrocelda utilizada. Y en la
tabla III se muestran el número de llamadas bloqueadas y
finalizadas, así como la tasa de variación de la capacidad
utilizada de la macrocelda (TS):


TS =


∣∣∣∣ %Capacidadini − %Capacidadfin
%Movilesini − %Movilesfin


∣∣∣∣ (3)







(a) Umbral Máximo


(b) Umbral Mínimo


(c) Umbral Auto-Optimizable


Figura 3. Rendimiento de Red


En todos los casos, el número de usuarios en el escenario
va reduciéndose durante la simulación porque el simulador
no implementa Wrap-around, por ello, para identificar si la
macrocelda está siendo descargada, la capacidad servida por
la macrocelda debe decrecer más rápida que la ocupación
del área de la macrocelda.


De acuerdo con las gráficas, la figura 3(c) es la que mejores
resultados arroja cuando se compara el porcentaje de usuarios
en el escenario de cobertura de macrocelda con el porcentaje
de capacidad servida por la macrocelda. En 3(c), gran parte
de la carga de la macrocelda ha sido desplazada a las femto-
celdas, por lo que los bloqueos se han eliminado y se obtiene
un número aceptable de llamadas finalizadas. La opción 3(a)
también consigue buenos resultados, pero intenta transferir el
tráfico a las macroceldas demasiado pronto. Esto es debido a
que su umbral de traspaso es muy permisivo, y por lo tanto,
el número de bloqueos es alto. Además, este caso obtiene el
peor resultado con respecto a llamadas caídas. La opción 3(b)


Datos / Handover Máximo Minimo Optimizado
Llamadas caídas 59.5 % 0 % 40 %


Llamadas bloqueadas 0 % 0 % 1 %
Traspasos Entrantes 158 30 89
Traspasos Salientes 0 27 15


Tabla IV
RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES


no transfiere carga desde la macrocelda a las femtoceldas. Los
gráficos 3(a) y 3(c) son menos suaves debido a que se pone
más énfasis en atraer usuarios a las femtoceldas, y por lo
tanto, los traspasos crecen.


V-B. Reducción del efecto Ping-Pong


La tabla IV muestra el número de llamadas caídas, bloqueadas
y el número de handins y handouts para los casos: ’Mínimo’,
’Máximo’ y ’Optimizado’. De acuerdo con la tabla IV, la
opción ’Mínima’ es de nuevo la que ofrece peores resultados,
ya que el número de handins es similar al de handouts
por lo que no se ha visto reducido el efecto ping-pong. La
opción ’Máxima’ es la mejor con respecto al ping-pong, sin
embargo, el número de llamadas caídas es demasiado grande.
Por último, la opción ’Optimizada’ obtiene buenos resultados,
incrementando los traspasos entrantes y decrementando los
salientes todo lo posible.


VI. CONCLUSIONES


En este artículo se ha propuesto un algoritmo de ajuste
automático de los márgenes de traspaso entre femtoceldas
y macroceldas. El algoritmo se implementa mediante un
controlador difuso. Los resultados de los experimentos sobre
un simulador dinámico de red demuestran que el ajuste
correcto de los offsets de los traspasos ayuda a aliviar de
tráfico a la macrocelda a la vez que se reducen las llamadas
caídas y bloqueadas. Además, el método propuesto ayuda a
reducir la sobrecarga de señalización en la red, al reducir
el efecto ping-pong al mismo tiempo que se reducen las
llamadas bloqueadas y caídas.
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Resumen- For the synthesis of radiation patterns using 
antenna arrays with thousands of elements, the combination of 
direct methods with non-stochastic optimization can be more 
efficient than stochastic optimization. Here we describe an 
efficient method for the synthesis of footprint patterns that 
combines Hankel transformation with Fourier analysis 
following angledependent homothetic transformation of an 
axisymmetric Elliott-Stern pattern for a circular aperture. The 
new method can in principle applied to arrays of radiating 
elements with arbitrary locations and element patterns. 


I. INTRODUCCIÓN 


La mayoría de las antenas a bordo de los satélites 
geoestacionarios de comunicación se usan para iluminar una 
zona bien definida y de contorno irregular de la tierra 
exigiéndoles una ganancia mínima especificada, con el fin de 
mantener una adecuada relación señal/ruido en el área 
requerida. Bajo esta situación, se dice que la antena está 
generando un diagrama de tipo huella. Para lograr esto de 
manera eficiente, es necesario emplear algún modo de 
conformar el haz de iluminación. Idealmente se desearía 
poder iluminar la región de interés de modo que la potencia 
fuese máxima en dicha zona y cero fuera de ella. 
Teóricamente, esto requeriría el empleo de una abertura 
infinitamente grande. Las agrupaciones planas de antenas 
son potencialmente útiles para este propósito debido a que el 
uso de excitaciones adecuadas para cada uno de los 
elementos, permite el control del nivel de rizado en la zona 
de cobertura y el control del nivel de los lóbulos laterales 
(SLL) fuera de ésta.  


Uno de los primeros métodos desarrollados para la 
síntesis de diagramas conformados fue ideado por Woodward 
y Lawson (WL) para agrupaciones lineales de antenas [1]. Su 
principal limitación es la falta total de control sobre el SLL y 
nivel de rizado, además, la excitación requerida para cada 
elemento es generalmente muy irregular, lo que provoca una 
reducción de la eficiencia de radiación [2]. Estas limitaciones 
son compartidas por su generalización a agrupaciones planas 
[3]. La aplicación de una técnica de programación lineal 
(simplex) permite, a través de la perturbación de las muestras 
iniciales del método WL, controlar de forma precisa el SLL y 
el rizado del diagrama de radiación [4]. Por otra parte, 
Orchard, Elliott y Stern (OES) [5] desarrollaron una técnica 


de síntesis para agrupaciones lineales donde las raíces del 
polinomio de Schelkunoff se perturban mediante una variante 
del algoritmo de Remez [6]. Este procedimiento minimiza el 
rizado y la desviación del SLL. El método se ha generalizado 
para aberturas planas axisimétricas (y por lo tanto, por 
muestreo, para agrupaciones planas axisimétricas) a partir de 
distribuciones uniformes [7]. Un modo de sintetizar huellas 
irregulares, consiste en realizar una deformación dependiente 
del ángulo de la distribución axisimétrica antes de realizar el 
muestreo: en este caso, se hace necesario optimizar, mediante 
el método de Fletcher-Powell, las excitaciones muestreadas 
para conseguir unas prestaciones adecuadas [8]. Las 
principales limitaciones de este método son, entre otras, que 
es incapaz de sintetizar agrupaciones que radien huellas muy 
oblongas, que no proporciona un control directo sobre la 
variabilidad de la distribución de la excitación, y, al igual que 
con todas las técnicas de optimización local, que hay poca 
garantía de que la solución alcanzada sea un óptimo global en 
lugar de uno local. El rápido avance en la capacidad de 
computación de los ordenadores pronto hizo posible reducir 
al mínimo las limitaciones de los métodos de OES y WL 
mediante la introducción de restricciones a la variabilidad de 
las excitaciones en los procesos de optimización y, en 
particular, mediante el empleo de técnicas de optimización 
estocásticas como el simulated annealing y algoritmos 
genéticos, que tienen menos probabilidades de quedar 
atrapados en un mínimo local que métodos locales como 
Fletcher-Powell o el método simplex [9], [10]. Otro enfoque 
a este problema, se describe en [11] y utiliza una expansión 
de Fourier para sintetizar una distribución de abertura circular 
continua que genera aproximadamente el diagrama huella 
deseado. Posteriormente, esta distribución de abertura se 
muestrea y las excitaciones resultantes se optimizan usando el 
método del simulated annealing para mejorar tanto el SLL 
como el rizado del diagrama. Sin embargo, estas técnicas son 
significativamente más lentas que las de optimización local, 
por lo que su aplicación resulta muy costosa 
computacionalmente, hasta el punto de ser inviable para 
agrupaciones con cientos o miles de elementos. 
Recientemente, este problema ha sido tratado por Villegas 
[12], quien desarrolló un algoritmo genético de optimización 
paralelo para la síntesis de una agrupación de tan sólo 10 x 10 







  


 


elementos. En este artículo se muestra cómo la combinación 
de un método similar al descrito en [11] junto con el método 
de OES (en lo sucesivo OES-WL) permite la síntesis rápida 
de diagramas huella con un rizado y un nivel de lóbulos 
laterales controlados en agrupaciones de antenas muy 
grandes, sin recurrir a métodos de optimización estocásticos. 
Por otra parte, la implementación de estas antenas puede 
simplificarse introduciendo un límite inferior a las 
excitaciones de los elementos. El método se ha aplicado a la 
síntesis de la huella que cubre varios países de la zona Sur de 
América con niveles de SLL y rizado controlados en las 
regiones de interés. 


II. MÉTODO 


El nuevo método de síntesis consta de cuatro etapas, que 
se indican a continuación:  


A.  Etapa 1: Cálculo de una distribución de abertura circular 
continua 


La distribución de abertura de una fuente circular 
continua de radio a se puede representar mediante la serie de 
Fourier:   
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donde  y  son, respectivamente, la coordenada radial y 
angular en la abertura. El diagrama radiado por la abertura 
puede por lo tanto [13  escribirse como: 
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donde k es el número de onda y Jn la función de Bessel de 
primera especie de orden n. Usando ahora las sustituciones  
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la ecuación (2) se transforma en: 
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Por lo tanto, el patrón puede ser representado por una 
serie de Fourier en  cuyos coeficientes son los siguientes: 


0
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 (5)


Nótese que, puesto que no consideramos la radiación 
hacia atrás, 0    /2, lo que significa que 0  w  2a/. 


Estos coeficientes también se pueden obtener usando la 
transformada inversa de Fourier, llamando: 
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Después de varias transformaciones, es posible calcular 
gn() partiendo de Fn(w). Si aplicamos la fórmula de Hankel 
de inversión [14] y reducimos los límites de la integral para 
el rango visible: 
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Para obtener la distribución de abertura K(,β) 
correspondiente a un diagrama huella deseado dado por 
FD(w,), se introduce dicho diagrama en (6) para obtener los 
coeficientes Fn(w). Posteriormente, se usan las ecuaciones 
(7) y (3) para calcular gn y Kn respectivamente. Finalmente, 
se trunca la serie (1), tomando sólo 2M +1 términos de la 


misma. Tras este proceso, se obtiene una distribución de 
abertura aproximada dada por: 
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B. Etapa 2: Deformación de la distribución de abertura 
circular 


Para obtener la huella deseada aplicamos el método de 
Elliott-Stern [7], en adelante ES. Éste es una extensión de la 
técnica de síntesis de diagramas circulares de Taylor, que 
permite la síntesis de un diagrama de tipo “flat-topped  beam” 
con simetría de revolución y con un SLL y rizado 
controlados. El diagrama suma de Taylor [13], 
correspondiente a una distribución de abertura circular viene 
dado por: 
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donde t=2a/sen y a es el radio de la abertura. En (9), 1n  


es la raíz enésima de J1(t) y 1n   es el número de lóbulos 
laterales controlados. Este diagrama tiene simetría de rotación 
puesto que también la tiene la propia distribución. Taylor 
desarrolló una expresión para el cálculo de un que hace que el 
nivel de los 1n   lóbulos laterales de F(t) sea casi uniforme. 
Un estudio de la ecuación (9) revela que F(un)=0, por lo que 
los lóbulos laterales están intercalados por ceros profundos. 
Supongamos que (9) se sustituye por: 
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Ahora F(un)≠0 a menos que vn=0. Por lo tanto es posible 
encontrar raíces complejas n nu jv  que generen un diagrama 


con un número de ceros rellenados a un cierto nivel en la 
zona de cobertura (lo que determina el rizado) y con un nivel 
de lóbulos laterales controlado [7]. La ecuación (10) permite 
obtener un “flat-topped beam” axisimétrico con un ancho de 
haz a 3dB dado por HBW0.  
 Para sintetizar la huella deseada, FD(w,), se parte de un 
diagrama “flat-topped beam” axisimétrico sintetizado 
mediante el método ES con unos niveles de rizado y SLL 
ligeramente inferiores a los de FD(w,). Posteriormente se 
deforma dicho diagrama circular para ajustar su contorno al 
de la huella deseada. Esta deformación es equivalente a la 
sustitución de a por a’()=a HBW0/HBW()  en la ecuación 
(10), donde HBW() es el ancho a 3dB de FD(w,) en el corte 
. 


Después de obtener la huella deseada, FD(w,), se utiliza 
el procedimiento descrito al final de la etapa 1 para calcular la 


distribución de abertura 
app


( , )K   . 


B.  Etapa 3: Muestreo de la distribución de abertura 
continua.  


La tercera etapa del método propuesto comienza 
discretizando la abertura circular dada por la ecuación (8) 
con el fin de obtener las excitaciones de una determinada 







  


 


agrupación plana. Suponiendo que los elementos de dicha 
agrupación son isotrópicos, el diagrama radiado está dado 
por la siguiente expresión: 
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siendo N el número de elementos totales del array e Ii la 
excitación del elemento i-ésimo localizado en el punto 
( , ).i ix y  


El diagrama resultante puede ser diferente de ( , )
D


F   , 


por varias razones, en particular, por la discretización de la 
abertura continua y por haber considerado pocos términos en 
la serie (8), esto es, haber tomado un M demasiado pequeño 
a la hora de calcular dicha abertura continua. Este último 
problema es, en principio, fácil de superar (en todos los 
ejemplos que hemos estudiado se ha encontrado que M = 50 
era suficiente para nuestros propósitos). 


 


C.  Etapa 4: Corrección de las excitaciones. 


Si es necesario, las excitaciones Ii pueden ser fácilmente 
modificadas con el fin de reducir el rango dinámico Imax / Imin. 
Para este propósito, se definen los umbrales Tzero y Tfloor (Tzero 


< Tfloor), de forma que los elementos débilmente excitados 
cuyas excitaciones verifican Ii/Imax < Tzero se eliminan de la 
agrupación, mientras que en aquéllos cuyas excitaciones 
verifican Tzero  Ii / Imax < Tfloor se aumenta su amplitud de 
excitación a Ii / Imax = Tfloor. Se ha comprobado que este 
procedimiento, que asegura obtener un rango dinámico de 1 / 


Tfloor, produce una degradación del diagrama menor que la 
obtenida si se suprimiesen todos los elementos cuyas 
excitaciones cumpliesen Ii  / Imax < Tfloor. 


       


III. EJEMPLOS 


El método descrito se ha implementado utilizando el 
lenguaje C en un ordenador de sobremesa con un procesador 
Intel Core i7 operando a una frecuencia de 3.2 GHz. 


Para obtener un patrón resultante con un nivel específico 
de SLL y rizado, se puede utilizar un método iterativo que 
permita calcular las raíces complejas necesarias para obtener 
la huella circular inicial. Esta técnica se ha aplicado a la 
síntesis de una agrupación circular de tamaño 15, con 
enrejado rectangular y elementos equiespaciados 0.5 para 
obtener un patrón huella que abarca varios países de América 
del Sur (más concretamente, los incluidos en el MERCOSUR 
y Pacto Andino). El nivel máximo tolerable de lóbulos 
laterales es de -25 dB y 0.5 dB de rizado. Para conseguir 
esto, es necesario partir de una huella irregular caracterizada 
por un SLL de -30 dB y un rizado 0.1 dB. El contorno de la 
distribución de la abertura continua obtenida después de 
estirar la abertura circular inicial se muestra en la Fig. 1.  
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Fig. 1. Contorno de la abertura de distribución continua. 


Después de aplicar las dos primeras etapas del método, la 
distribución resultante de abertura se muestrea para una 
agrupación de 2828 elementos. El diagrama resultante 
presenta un nivel de rizado de 0.51 dB, un nivel de lóbulos 
laterales de -24.96 dB y un rango dinámico de 2419.6. La 
directividad mínima en la región de cobertura es de 27.2 dB. 
Si las excitaciones son modificadas usando los umbrales 
Tzero=1/30 y Tfloor=1/20, se obtiene un rango dinámico de 20 y 
se eliminan 1086 elementos (38.4%). El nivel de los lóbulos 
laterales aumenta a -24.85 dB, el rizado se eleva a 0.56 dB y 
la directividad mínima es de 27.1 dB. El tiempo de 
computación fue de 10.3 minutos. El diagrama radiado por 
dichas excitaciones se muestra en las Figs. 2 y 3. Para mostrar 
la calidad del diagrama sintetizado se ha superpuesto en la 
Fig. 3 el contorno de la huella deseada.  


Este mismo ejemplo se estudió en la referencia [11] 
utilizando una agrupación plana, de igual tamaño que la 
anterior (15), con 2828 elementos equiespaciados 0.5. En 
este caso se obtuvo un diagrama con un rizado de 2.9 dB, un 
SLL de -19.0 dB y un rango dinámico de 699. Después de 
modificar las excitaciones de los elementos y tras aplicar el 
método de simulated annealing, se obtuvo un diagrama con 
2.3 dB de rizado, un SLL de -19.9 dB y  un rango dinámico 
de 20.  


Para demostrar la validez del método, en el congreso se 
mostrarán otros ejemplos con distintos valores de SLL y 
rizado deseados. 


IV. CONCLUSIONES 


Se ha desarrollado un método de cuatro etapas para la 
síntesis de agrupaciones planas que generan huellas 
irregulares. La técnica presentada, que es rápida y sencilla,  
permite obtener diagramas con un SLL y rizado adecuados. 
Además, es posible mejorar la eficiencia de la abertura 
eliminando los elementos con excitaciones pequeñas. La 
eliminación de estos elementos ineficientes también reduce el 
rango dinámico, lo cual es importante a fin de aliviar el 
acoplamiento mutuo. Esta reducción del rango dinámico se 
hace a costa de un ligero aumento en el nivel de rizado. El 
método es aplicable a agrupaciones planas con una gran 
variedad de enrejados, con espaciados no uniformes e incluso 
con elementos radiantes no idénticos. La técnica proporciona 
siempre excitaciones complejas. 
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Fig. 2. Diagrama radiado después de  modificar las excitaciones.  


 
 


 


Fig. 3. Diagrama radiado después de  modificar las excitaciones.  
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Abstract- An envelope amplifier for an EER (Envelope 
Elimination and Restoration) and ET (Envelope Tracking) 
techniques is shown in this paper. The amplifier is based on a 
high speed two phases buck converter and employs RF LDMOS 
technology for the switching stage. A DPWM (Digital Pulse 
With Modulation) signal is used to control the amplifier by 
means of a functions generator. Simulations and measurements 
on a circuit prototype are presented showing a good agreement. 
Up to 125W output peak power can be delivered over a 5Ω load 
resistor. About 80% efficiency has been obtained. And at the 
two tone test, the third order intermodulation products (IP3) 
remain below 45dBc over a 2MHz bandwidth. 


I. INTRODUCCIÓN 


En los últimos años, los sistemas de comunicación 
modernos utilizan modulaciones con envolvente variable. 
Para amplificar estas señales es necesario hacer uso de los 
amplificadores lineales como las clases A o B. Sin embargo, 
estas técnicas tienen el inconveniente de que consiguen 
eficiencias muy bajas y conviene conseguir amplificadores de 
alto rendimiento para reducir el consumo de potencia y 
minimizar el calentamiento de los dispositivos. 


 


    
(a)                                                            (b) 


Fig. 1. Técnica ET (a) en la que la alimentación del amplificador de RF 
sigue la envolvente de la señal. Y técnica EER (b) en la que la envolvente 


amplificada modula al amplificador de RF. 


Para conseguir aumentar el rendimiento se usan técnicas 
como EER (Envelope Elimination and Restoration) [1, 2] o 
ET (Envelope Tracking) [3, 4].  Estas técnicas consisten en 
alimentar al amplifcador de RF (VDD) con la envolvente 
amplificada de la señal de RF modulada. En el caso de la 
técnica ET (figura 1.a) se requiere un amplificador de RF 
lineal y la tensión de alimentación sigue la envolvente de la 
señal de RF modulada, de esta forma se aumenta el 
rendimiento del sistema. Por otro lado en la técnica EER 
(figura 1.b) se puede emplear una clase de amplificación no 


lineal de alto rendimiento, así la tensión de alimentación es la 
que se encarga de modular en amplitud al amplificador de 
RF, obteniendo la señal de RF a la salida amplificada y 
modulada en amplitud. 


Para obtener la señal de envolvente es necesario en primer 
lugar, demodular en amplitud la señal de entrada al sistema 
con un detector de envolvente. Y en segundo lugar hay que 
amplificar esta señal mediante el llamado amplificador de 
envolvente, que debe funcionar en un rango de frecuencias 
que debe ir desde DC hasta varias veces el ancho de banda de 
la señal modulada. Además la señal amplificada por el 
amplificador de RF debe conservar la información de fase a 
la salida que debe estar sincronizada con la envolvente de la 
misma.  Este trabajo se ha centrado en el desarrollo del 
amplificador de envolvente. En la figura 2 se muestran las 
topologías ET y EER. 


 


 
Fig. 2. Esquemas de las topologías ET y EER para la mejora de linealidad y 


rendimiento de amplificadores de potencia de RF. 


II. AMPLIFICADOR DE ENVOLENTE 


Existen varias formas de realizar este amplificador de 
envolvente, manteniendo además un rendimiento bastante 
alto [5, 6, 7]. En este caso se ha elegido un convertidor 
reductor asíncrono debido al alto rendimiento que presenta. 
La frecuencia de trabajo empleada es de 10MHz, ya que se 
intenta conseguir un ancho de banda lo más elevado posible. 
La topología empleada en el convertidor diseñado es la que se 
muestra en la figura 3. Se ha escogido este diseño porque esta 







  


 


configuración multifase permite reducir el rizado de la señal a 
la salida, mejorar por lo tanto la calidad de la envolvente 
amplificada y conseguir aumentar el ancho de banda de la 
señal amplificada.  


Cabe destacar que este convertidor trabaja en lazo abierto, 
debido a que la impedancia de carga que presenta un 
amplificador de RF en el terminal de alimentación se puede 
considerar constante y real si la tensión de alimentación se 
aproxima bastante a la envolvente de la señal modulada. Por 
lo que la red de carga se puede considerar que está formada 
por una resistencia y un filtro paso bajo que elimina la 
frecuencia de conmutación y sus armónicos. 
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Fig. 3. Esquema del convertidor reductor de dos fases implementado. 


A.  Etapa de conmutación 


Los elementos semiconductores que componen la etapa de 
potencia son dos diodos schottky (D1, D2) y dos transistores 
de RF LDMOS (Q1, Q2). Se han usado este tipo de 
transistores porque tienen unos tiempos de subida y bajada 
muy rápidos, y esto permite reducir las pérdidas ocasionadas 
por la conmutación de los transistores a altas frecuencias de 
trabajo. 


Hay que tener en cuenta que la resistencia en conducción 
de los LDMOS de RF es más elevada que la de los MOSFET 
de conmutación convencionales. Pero las pérdidas que 
produce ésta se compensan debido a que la velocidad de 
transición es más alta y las capacidades parásitas menores. 
Todo esto permite aumentar de forma considerable la 
frecuencia de conmutación sin aumentar demasiado las 
pérdidas provocadas, por un lado en el transistor y por otro en 
el driver de control de puerta, que al tener una capacidad 
menor requiere menos energía. 


B.  Filtro paso bajo 


En una configuración multifase la frecuencia aparente de 
muestreo a la salida se multiplica por el número de fases por 
lo que se puede aumentar la frecuencia de corte del filtro. 


El filtro paso bajo empleado ha sido diseñado para que 
tenga una frecuencia de corte de 4MHz. En la figura 4 se 


muestra el filtro paso bajo usado y la respuesta en frecuencia 
del mismo. 


Para diseñar el filtro se ha tratado cada fase por separado, 
pero en la carga se ha colocado un valor el doble mayor de la 
resistencia usada a la hora de calcular, ya que por cada fase 
circula la mitad de la corriente. 
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Fig. 4. Filtro paso bajo implementado (a) y respuesta en frecuencia (b) 


C.  Señal de control DPWM 


Cada una de las fases del convertidor está controlada por 
una modulación de anchura de pulso digital (DPWM) 
desfasadas 180º. Para poder comprobar el correcto 
funcionamiento de la etapa de potencia implementada de este 
convertidor ha sido necesario el uso de un generador de 
funciones arbitrario 81150A de Agilent, en el que se han 
cargado las señales de control para cada una de las fases 
generadas previamente mediante Matlab.  
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Fig. 5. Resolución del DPWM en función de la frecuencia de repetición de 


la señal guardada en el generador de funciones. 


La resolución que presenta este DPWM depende del 
periodo de repetición de la señal moduladora, ya que el 
generador de funciones empleado admite como máximo 219 







  


 


muestras cuando se almacena una secuencia arbitraria en 
memoria. Como se muestra en la figura 5 este número de 
muestras es suficiente para conseguir resoluciones de menos 
de 1ns cuando el periodo de repetición de la señal de prueba 
es de menos de 500us. La generación de este DPWM se ha 
realizado mediante comparación por contador ascendente y 
descendente porque se obtienen menos armónicos que si se 
realiza por comparación contador ascendente o descendente 
únicamente, y en consecuencia con la técnica utilizada es 
más fácil filtrar a la salida la señal modulada. 


III. SIMULACIÓN DEL PROTOTIPO 


Se han realizado simulaciones usando Orcad PSPICE que 
permitirían conocer el comportamiento aproximado que 
tendría el convertidor una vez implementado. Para ello se ha 
empleado un conmutador para simular al transistor y se le han 
agregado los elementos parásitos en forma de bobinas y 
condensadores. Las señales PWM son las mismas que las 
usadas en las medidas reales, ya que se han tomado los 
ficheros generados por Matlab y se ha utilizado en el 
PSPICE. 


La gráfica de la figura 6 corresponde a los resultados 
obtenidos de realizar una simulación con una señal 
moduladora sinusoidal de 2MHz y una frecuencia de 
conmutación del DPWM de 10MHz. Esta simulación se ha 
realizado en primer lugar empleando un convertidor con una 
sola fase y después usando las dos fases. En los resultados se 
aprecia visiblemente la distorsión de la señal cuando se 
emplea una única fase y la mejora obtenida al emplear las 
dos. 
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Fig. 6. Simulación del convertidor con un tono de 2 MHz con monofase (a) 
y multifase (b). En (a) la señal antes del filtro en azul y la salida filtrada en 
verde. En (b), en verde y rojo las señales PWM antes del filtro y la salida 


filtrada en azul.   


IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES 


Una vez montado el prototipo (figura 7) se han realizado 
varias medidas de linealidad y rendimiento para caracterizar 
el comportamiento del mismo. 


 
Fig. 7. Imagen del prototipo implementado. 


A.  Medidas en el espectro 


En primer lugar para ver que linealidad posee el 
amplificador y para comprobar como le afecta la 
configuración de una o dos fases, se ha realizado la prueba 
de los dos tonos. Para crear la señal se han usado unas 
frecuencias de 2 y 2,05MHz y se ha observado que los 
productos de intermodulación (figura 8)  que aparecen en la 
configuración monofase están por encima de los de la 
multifase, y por lo tanto esta última presenta una mejor 
linealidad. 


 
(a) 


 
 (b) 


Fig. 8. Visualización de la prueba de los dos tonos en el espectro usando el 
convertidor en configuración monofase (a) y multifase (b). 
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B.  Medidas en el tiempo 


También se ha realizado una prueba con la envolvente de 
una señal OFDM. Estas señales son muy usadas en los 
sistemas de comunicaciones actuales debido al gran ancho de 
banda que proporcionan, además de verse poco afectada por 
los multitrayectos en la propagación de las señales. Por ello 
se ha generado una señal OFDM aleatoria y se ha obtenido la 
envolvente y generado el DPWM para poder visualizar cómo 
se comporta el amplificador con este tipo de señales. En la 
figura 9 se puede ver la envolvente de la señal en el dominio 
del tiempo tanto en la carga a la salida del convertidor como 
la señal de referencia usada para generar el DPWM. 


 
Fig. 9. Envolvente de una señal OFDM en el dominio del tiempo a la salida 


del convertidor en la carga (azul) y la señal de referencia (magenta). 


C.  Medidas de rendimiento 


En este apartado se muestra el rendimiento que se ha 
obtenido con este amplificador. Para ello se ha tenido en 
cuenta la potencia entregada a la carga, la consumida de la 
fuente de alimentación por los transistores que forman la 
etapa de conmutación de potencia y la consumida por los 
drivers que gobiernan la puerta de los transistores. En la tabla 
I se ven los resultados para tonos de diferentes frecuencias y 
diferentes niveles de amplitud. 


TABLA I 
RENDIMIENTO DEL CONVERTIDOR BUCK MULTIFASE 


Tensión máxima 
de pico (V) 


Frecuencia 
 (kHz) 


Rendimiento 
 (%) 


10 


100 71,5 


500 71,2 


2000 70,9 


18 


100 81,7 


500 81,0 


2000 80,9 


25 


100 81,6 


500 83,4 


2000 83,0 


 
En la tabla se puede apreciar que el rendimiento no 


depende de la frecuencia de envolvente, como era esperado. 
Pero con tensiones bajas como la potencia disipada en la 


conmutación de los transistores se mantiene y la entregada a 
la carga disminuye el redimiento baja. En este caso debido a 
la alta velocidad de conmutación de esto transistores esta 
reducción de rendimiento no es tan fuerte como cabría 
esperar con tensiones pequeñas. 


V. CONCLUSIONES 


En este documento se ha mostrado un amplificador de 
envolvente basado en un convertidor reductor multifase con 
el fin de amplificar una señal de envolvente de un sistema 
EER o ET. En este prototipo se ha conseguido un 
rendimiento superior al 80% para niveles de excursiones 
altos en la tensión de la carga, un rechazo de más de 45 dB 
en los productos de intermodulación de tercer orden al 
realizar la prueba de los dos tonos, un ancho de banda de 
2MHz y una potencia de salida de 125W de pico sobre una 
carga de 5Ω. Estos resultados permiten ser optimistas en 
cuanto al posterior funcionamiento de este dispositivo 
integrado en un transmisor de RF. 
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Abstract— We introduce in this article the first framework
capable of performing active contour segmentation using Earth
Mover’s Distance (EMD) for measuring dissimilarity between
multidimensional feature distributions. EMD is the best known
and understood cross-bin histogram distance measure, and as
such it allows for meaningful comparisons between distributions,
as opposed to bin-to-bin measures which only account for
discrepancies in a bin-to-bin basis. Since EMD is obtained
via linear programming techniques, we make use of sensitivity
analysis for expressing the differential structure of EMD with
respect to variations of bin weights as the active contour evolves.
Then we develop Euler-Lagrange equations dependent on the
computed sensitivity at every iteration so that gradient descent
flows become possible. We validate our approach with color image
segmentation, in comparison with state-of-the-art Bhattacharyya
(bin-to-bin) active contours. Previously described advantages
of cross-bin comparison reveal themselves in our segmentation
results: better perceptual value and fewer local extrema. These
ultimately lead to more meaningful segmentations that are less
sensitive to initialization.


I. INTRODUCTION


La Earth Mover’s Distance (EMD) o distancia de la ex-
cavadora ha sido postulada como una medida de distancia co-
herente con la percepción, a la hora de comparar distribuciones
de una variable aleatoria [1]. Además, algunos autores han
propuesto su uso en esquemas de segmentación de contornos
activos orientados a región [2], [3]. La segmentación por
contornos activos simula mediante ecuaciones en derivadas
parciales la evolución del contorno como producto de una serie
de fuerzas internas y externas que se obtienen de resolver
el problema de optimización de una determinada funcional
de energı́a [4]. En el caso de contornos orientados a región,
que muestran ventajas como una mejor robustez frente a
la inicialización y resistencia al ruido, las fuerzas externas
derivan de las caracterı́sticas de la imagen en las regiones
interior y exterior al contorno.


Recientemente se han venido proponiendo funcionales de
energı́a que incorporan la distribución estadı́stica de los valores
de intensidad [5], lo cuál requiere incorporar una medida de
discrepancia entre distribuciones. Algunos ejemplos de las
medidas propuestas son la distancia de Bhattacharyya [6], y
más recientemente una forma particular de la EMD llamada
Match Distance (distancia de correspondencia) [2], [3].


La EMD calcula la discrepancia entre dos distribuciones
según un problema de optimización conocido como problema
de Monge-Kantorovich. Concretamente, la EMD cuantifica


esta discrepancia como el trabajo necesario para reconfigurar
una distribución en la otra como si fuesen pilas de tierra
esparcidas sobre el suelo. Si se conoce el trabajo elemental
de mover una unidad de masa de un lugar a otro (distancia
en el suelo), entonces existe una manera óptima de realizar
esta reconfiguración. Finalmente, la EMD es el trabajo total
necesario para realizarla.


Aunque la EMD se postula como poseedora de una mejor
correspondencia con la comparación entre distribuciones que
ocurre en el sistema visual humano, su cálculo requiere
resolver el problema de transporte. Esto es excepcionalmente
falso cuando las distribuciones son unidimensionales y las
distancias en suelo son iguales a las distancias Euclideas entre
las pilas. En ese caso existe solución analı́tica, obteniéndose
la conocida como distancia de correspondencia (Match Dis-
tance).


Los trabajos de [2], [3] proponen el uso de la distancia
de correspondencia entre las distribuciones de determinadas
regiones de la imagen como funcional de energı́a. Las fuerzas
resultantes de minimizar esa energı́a producen contornos ac-
tivos EMD, que tienden a discriminar regiones en base a su
discrepancia perceptual conforme evolucionan. Obviamente el
dominio de aplicación es limitado debido a los requisitos para
obtener la expresión analı́tica referida.


En esta comunicación somos los primeros autores en pro-
poner contornos activos de máxima EMD para distribuciones
multidimensionales y con distancias en suelo arbitrarias. Hasta
la fecha sólo ha sido posible utilizar la EMD en segmentación
por contornos activos utilizando caracterı́sticas unidimensiona-
les (intensidad). Se tratan por tanto de los primeros contornos
activos capaces de segmentar distribuciones multidimensiona-
les incorporando comparaciones de intervalo cruzado, cuyas
bondades han sido puestas de relieve ampliamente desde que
Rubner et al. las propusieron en el campo de la recuperación
de imágenes [1].


Para salvar la imposibilidad de obtener la primera variación
de la funcional sin una expresión analı́tica, recuperamos el
trabajo de Zhao et al. [7]. En un contexto distinto, sus autores
proponen una técnica para aproximar las correspondientes
derivadas a partir de cálculos de sensibilidad, es decir, linea-
lizando iterativamente la EMD en cada solución eventual del
problema de transporte. Extendemos sus resultados al especi-
ficar las ecuaciones de Euler-Lagrange capaces de gobernar
los correspondientes contornos activos.







En esta primera exploración, hemos querido aplicar este
nuevo flujo de gradiente a un escenario que puede beneficiarse
de los contornos activos EMD multidimensionales. Por eso los
utilizamos para segmentar imágenes en color (caracterı́sticas
de dimensión 3) con distancias en suelo iguales a la distancia
Euclidea en el espacio de color perceptualmente uniforme
L∗a∗b∗.


II. MÉTODOS


A. Sensibilidad de la EMD


La solución del problema de Monge-Kantorovich para un
determinado par de distribuciones consiste en un conjunto
de flujos óptimos. Entonces la EMD se calcula como una
combinación lineal de los flujos ponderados por las corres-
pondientes distancias en suelo. Esta expresión lineal puede
ser diferenciada, obteniéndose una aproximación lineal a las
derivadas de la EMD para un determinado punto de operación.


En [7], los autores muestran que la sensibilidad de la EMD
a variaciones en la masa bi del intervalo i de las distribuciones
bajo comparación, antes de normalizar, se pueden calcular
con relaciones algebraicas sencillas, y a estas variaciones
les llaman ki. Entonces demuestran que tras normalizar la
distribución resultante, si j indexa a todos los demás intervalos
de la misma distribución:


∂EMD


∂bi
= ki −


∑
j 6=i


kj
bj∑
j 6=i bj


. (1)


Consúltese la referencia para mayor detalle.


B. Flujo de Gradiente de Máxima Discrepancia EMD Multi-
dimensional


Un criterio extendido para segmentar con distribuciones es
el Criterio de Máxima Discrepancia (MDC), como fue de he-
cho el fundamento de [2]. Para un determinado contorno, este
criterio establece una funcional de energı́a E igual a menos
la EMD entre las distribuciones de la caracterı́stica de pı́xel
que se quiera considerar dentro (I) y fuera (O) del contorno.
Si N es el número de intervalos en ambas distribuciones y
utilizamos la formulación de level-sets (conjuntos de nivel), en
que el contorno está incluido en conjunto de nivel cero de la
función φ(~x), definida sobre el dominio Ω, y H(·) esla función
de Heaviside, entonces para minimizar E, debemos calcular
la primera variación con respecto a φ(~x), usando cálculo de
variaciones. Como la EMD es una función lineal de las masas
de los intervalos, dicha derivación se puede hacer usando la
regla de la cadena:


δEMD


δφ
= −δE


δφ
=


N∑
i=1


∂EMD


∂bIi
· δb


I
i


δφ
+


+


N∑
i=1


∂EMD


∂bOi
· δb


O
i


δφ
. (2)


bIi (φ(~x)) =


∫
Ω
Ci(~x)H(φ(~x))d~x∫
Ω
H(φ(~x))d~x


, (3)


bOi (φ(~x)) =


∫
Ω
Ci(~x)(1−H(φ(~x)))d~x∫


Ω
(1−H(φ(~x))d~x


, (4)


donde Ci(~x) indica la membresı́a al intervalo correspondiente
en la distribución:


Ci(~x) =


{
1 sif(~x) ∈ i
0 e.o.c.


. (5)


Finalmente, la primera variación de la energia se puede obtener
[8], y se puede asignar a un esquema de descenso de gradiente
para su minimización:


φt(~x) =
δEMD


δφ
=
δ(φ)


AO


N∑
i=1


(
bOi − Ci(~x)


)
∂EMD


∂bOi


− δ(φ)


AI


N∑
i=1


(
bIi − Ci(~x)


)
∂EMD


∂bIi
. (6)


Nótese que δ(·) es la función delta de Dirac. Esto es equiva-
lente [9] al siguiente problema de evolución de contorno:


∂C


∂t
= F ~N (7)


donde


F =
1


AO


N∑
i=1


(
bOi − Ci(~x)


)
∂EMD


∂bOi


− 1


AI


N∑
i=1


(
bIi − Ci(~x)


)
∂EMD


∂bIi
. (8)


C. Histogramas y Signaturas


Aunque hemos definido los flujos de gradiente EMD multi-
dimensionales para histogramas, a menudo conforme aumenta
el número de dimensiones los histogramas se convierten en
represantaciones muy dispersas (es decir, sólo un pequeño
porcentaje de los intervalos contienen frecuencias no nu-
las). Introducido en [1], y explorado en [10], el concepto
de signatura cobra interés en estos casos. Al contrario que
los histogramas (estructuras de tamaño fijo que fuerzan un
compromiso entre expresividad y eficiencia), una signatura
{s} = {sj = (~mj , w~mj


), j = 1 . . . N} representa un conjunto
de agrupaciones de caracterı́sticas en el espacio mediante su
centroide (~mj) y su masa relativa (w~mj


). Hay N agrupaciones
en esta descripción, las cuáles pueden obtenerse con cualquier
técnica de agrupación (clustering), y el propio N óptimo se
puede también estimar. Nótese que los histogramas son en
realidad un caso particular de signatura en que los centroides
están distribuidos regularmente en el espacio de caracterı́sticas.
La reconciliación entre expresividad y eficiencia en las repre-
sentaciones con signaturas es necesaria para hacer viable el
método, ya que la solución del problema de transporte tiene
complejidad O(N3 logN).


III. EXPERIMENTOS


Para ilustrar las propiedades de nuestro nuevo flujo de gra-
diente, proponemos un escenario nuevo para los contornos ac-
tivos EMD: imágenes en color. Usamos una representación en
signaturas en el espacio L∗a∗b∗ tridimensional. Las imágenes







de test se representan con signaturas usando el algoritmo de
las k-medias (k-means). Las distancias sobre el suelo entre
centroides se igualan a las distancias Euclideas en L∗a∗b∗.


Como el cuello de botella de nuestra metodologı́a reside en
el cálculo iterativo del la solución al problema de transporte,
hacemos uso de un esquema de level-sets rápidos aproximados
para ahorrar tiempo en los cálculos de evolución de la función
de level-sets, una vez que la sensibilidad de la EMD ha
sido calculada. Seguimos fielmente la metodologı́a de [11],
basada en el uso de valores enteros para la función level-set y
operaciones de inclusión/exclusión de acuerdo al signo de la
fuerza obtenida de la Ec. 8.


Otros flujos de gradiente en una dimensión [2] han sido
comparados con los flujos de Bhattacharyya de Michailovich
et al. [6]. La distancia de Bhattacharyya (BD) no tiene en
cuenta interacciones entre intervalos (cross-bin) sino que se
limita a comparar distribuciones intervalo a intervalo (bin-to-
bin). Como hicieron Adam et al. [2] para el caso unidimen-
sional, comparamos nuestros flujos de gradiente con los flujos
equivalentes de Bhattacharyya. Para cada experimento usamos
la misma configuración de agrupaciones y implementamos el
flujo usando el mismo esquema de implementación para la
evolución de la función de level-sets.


En la Fig. 1 mostramos la inicialización, el contorno re-
sultante, las distribuciones interior/exteriores al contorno, y
gráficas mostrando la evolución de la EMD y la BD conforme
se itera el algoritmo, con varias imágenes de ejemplo.


Las Figs. 1.a y 2.a muestran dos imágenes en las que existe
una relación directa entre regiones máximamente discrepantes
y contenido semntico, sin embargo el resultado sólo es aprox-
imadamente correcto para la técnica basada en BD cuando
la inicialización es muy cercana al objeto de interés (Fig.
2.d), mientras que nuestra técnica obtiene buenos resultados
independientemente de la inicialización (Figs. 1.c y 2.c).
Nótese que cuando la técnica BD se inicializa aleatoriamente,
el resultado es totalmente erróneo (Fig. 1.d). El motivo es
que al maximizar la distancia de Bhattacharyya, no se tienen
en cuenta las localizaciones de las agrupaciones sino tan
sólo las diferencias existentes entre sus masas intervalo a
intervalo. Esto hace que la distancia de Bhattacharyya presente
un número mucho mayor de máximos locales, como queda
patente por el hecho de que el flujo de gradiente EMD
maximiza BD mejor que el flujo de gradiente BD (en las Figs.
1.j, 2.j y 3.j la curva roja asciende más que la verde, puesto
que la verde se atasca en valores máximos locales).


Como última ilustracion, en la Fig 3.a se muestra una
imagen sintt́ica de pocos colores contaminada con ruido en sus
tres componentes. La técnica BD erroneamente agrupa tonos
verdes con rosas tanto en el interior (Fig. 3.f) como en el
exterior (Fig. 3.h). Nuevamente, la razón es que la distancia
de Bhattacharyya no tiene en cuenta la localizacin de las
agrupaciones en el espacio de caracterı́sticas.


También hemos llevado a cabo un experimento en que la
misma imagen es segmentada con los dos métodos usando
inicializaciones diferentes (rejilla de N × N circunferencias
equiespaciadas con N = 1, 2, . . . 5). La desviación estándar


del valor final de EMD para inicializaciones distintas con
nuestro método fue de 0.0076 y el solapamiento medio entre
soluciones fue del 99.97%, y para el método de referencia la
desviación estándar de BD fue 0.2326, y el solape promedio
del 45.11%.


IV. DISCUSIÓN


Como puede verse en los resultados, la EMD no sólo se
correlaciona mejor con la percepción y converge en menos
iteraciones, sino que además presenta menos máximos locales,
ya que es una descripción más completa de las discrepancias
que tienen lugar en el espacio de caracterı́sticas. Ello explica
por qué los contornos de máxima BD consiguen peores
resultados de BD que los contornos de máxima EMD, lo cuál
es especialmente cierto conforme la inicialización se aleja de la
solución. Esto es equivalente a decir que nuestra metodologı́a
es más robusta frente a variaciones en la inicialización y por
ello admite inicialización aleatoria (para funcionar de manera
completamente automática).


Esta riqueza descriptiva también puede beneficiar a con-
tornos activos que usen otros conjuntos de caracterı́sticas,
como medidas de textura, que no se amoldan a los flujos de
gradiente basados en la distancia de correspondencia.
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Fig. 1. Ejemplos de segmentación (1-3) para N = 30. (a) Imagen original con inicialización, (b) Signatura de la imagen, (c-d) Resultado para los flujos
de máxima BD y EMD, (e-f) Signatura de la región interior al contorno final, (g-h) Signatura de la región exterior al contorno final, (i) Evolución de la
EMD para nuestro método (rojo) y el método de referencia (verde), (j) Evolución de la BD para nuestro método (rojo) y el método de referencia (verde). Las
signaturas finales se muestran previas a normalización para permitir la comparación visual.
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Resumen—The security architecture encryption in OBE (On
Board Equipment) -Antennas communication is based on diffe-
rent European and Local Standards. From 2007 the standard
EN15509 was approved by the European Committee for Standar-
dization. This standard included several general requirements
about security in the DSRC communications. These communica-
tions are used in the transactions between an OBE and antenna,
i.e. a VIA-T Transaction. In some cases (it is not mandatory), the
antenna will calculate a credential operation in order to access
to sensitive data of the OBE (or the user). Two levels of security
are possible under EN15509. Both of them are configurable and
valid for a correct transaction although they are not based on
the most solid solution.


I. INTRODUCCIÓN


Las comunicaciones entre el dispositivo OBE y las antenas
para permitir el cobro en una infraestructura suponen un reto
para la seguridad de la propia transacción como para la rapidez
de dicha transacción.


Desde Europa hay un ánimo de conseguir una cierta igual-
dad entre los diferentes paı́ses y concesionarias de infraes-
tructuras para que dicha transacción sea lo más uniforme
posible. Para ello, la norma europea EN-15509 de telepeaje
[1], trasladada a la Directiva 2004/52/EC y a la Decisión
2009/750/EC, tiene como objetivo que la transacción sea la
misma en Europa y cumpla con unos mı́nimos requisitos
técnicos.


Como es habitual cada vez más, la seguridad y la en-
criptación tiene un mayor peso en el intercambio de datos
privados. En la transacción futura española la encriptación de
las claves que forman la transacción tiene que ser un hecho.
Los diferentes niveles de seguridad que pueden implementarse
y la encriptación de los datos intercambiados dependerán de
la sensibilidad de los datos que componen la transacción.


II. SEGURIDAD EN LA TRANSACCIÓN


El algoritmo usado para el cálculo de las credenciales
la encriptación usada es el algoritmo DEA, cuyo esquema
general de funcionamiento se indica en la figura Fig. 1.


A partir del primer mensaje que se recibe en la antena de
campo por parte del OBE se extrae un número aleatorio. A
dicho número aleatorio, que proviene del OBE, se le añaden
4 octetos Hex de ceros y se encripta con una clave de
acceso obtenida en la primera lectura. Una vez realizada la
encriptación se trunca y se obtiene la credencial de acceso.


El algoritmo DEA (Data Encryption Algorithm), basado
en la norma ANSI X3.92, es un algoritmo de encriptación
público recogido bajo una patente de Estados Unidos (Patent
5317638), cuyo uso en el sector privado fue aprobado en 1981.


Output 2
?


Output 1
?


DEA-ackOBU
?


RndOBU


Fig. 1. Esquema de encriptación OBE – antena.


El algoritmo DEA es un algoritmo criptográfico simétrico
que usa bloques de 64 bits codificados mediante claves de 56
bits y usa múltiples operaciones (16 iteraciones) de transpo-
sición y sustitución. Actualmente, el algoritmo está desfasado
y puede descifrarse mediante sistemas electrónicos no muy
complejos.


A. Encriptación versus tiempos de lectura


Teniendo en cuenta el nivel de seguridad que existe en las
transacciones de telepeaje dentro de las normas europeas se
podrı́a insertar algún algoritmo mejorado para la obtención
de las claves credenciales que permiten la lectura de los
datos del OBE. El inconveniente en el telepeaje está en que
el tiempo que un OBE está bajo la cobertura del haz de
la antena es relativamente poco debido a la velocidad del
vehı́culo. Este parámetro (tiempo reducido para leer los datos)
hace que las implementaciones algorı́tmicas tengan que ser
lo suficientemente sencillas para asegurar una tasa de lectura
correcta de OBE alta (generalmente del 99 %).


III. DATOS SENSIBLES EN LA TRANSACCIÓN:
AUTENTIFICACIÓN DEL OBE


Dentro del intercambio de datos vı́a radio entre el disposi-
tivo OBE y la antena existen ciertos campos considerados in-
formación general y otros campos que deben estar protegidos
pos su privacidad. El más crı́tico puede ser el PAN (Personal
Account Number). Este dato es esencial en la transacción y
requiere de un cifrado robusto. Conviene analizar el tipo de
comunicación que existe entre ambos elementos y la base de
la interface. Basado en una comunicación DSRC (Dedicated
Short Range Communication) la interface está especificada
según la norma ISO 14906:2004. La actual encriptación de







la transacción asegura que los datos sensibles no sean leı́dos
por terceros sin autorización.


Dentro de las transacciones actuales en las concesionarias
españolas (basado en PISTA) el OBE calcula y manda a la
antena un criptograma llamado OBE Authenticator que es
verificado por los equipos receptores. La seguridad es activada
por la antena mediante la función GET STAMPED. Es
en la antena donde se compara el criptograma recibido del
OBE con los cálculos internos realizado de manera que un
OBE no autorizado mandarı́a un criptograma incorrecto y
serı́a detectado por la antena.


Lo único que se requiere en el OBE para establecer este
mecanismo de autenticación es la implementación de la fun-
ción GET STAMPED y las ocho claves de autenticación
que provienen del emisor del OBE. Los emisores de OBE
son los encargados de suministrar y distribuir los equipos
a los clientes finales, son los emisores los que marcan las
especificaciones técnicas que deben cumplir sus OBEs. Por
parte de la antena, se requiere la presencia de la clave
maestra de autenticación, de las reglas básicas CESARE y
de la implemetación de la función GET STAMPED. El
protocolo CESARE, definido con dos niveles de seguridad,
responde a la arquitectura de seguridad recogida en la figura
Fig. 2.
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Fig. 2. Esquema de autentificación


En la figura Fig. 2 se muestra el recorrido para la autenti-
cación donde intervienen el emisor del OBE (es quien graba
los datos técnicos necesarios en el dispositivo), el usuario del
OBE y el centro de autenticación (a través de las antenas
receptoras).


El OBE necesita los parámetros Contract Authenticator,
vehicle Authenticator y el conjunto de claves secretas. Du-
rante la transacción EFC (Electronic Fee Collection) estos
parámetros se usan para autenticar el OBE. Dicha validación
del OBE se calcula según el Standard ISO 8731-1. Este
mecanismo permite además proteger la información que hay
grabada en el dispositivo OBE y que se intercambia con la
antena. La arquitectura de seguridad CESARE se basa en una
jerarquı́a de clave secreta.


Los distribuidores de dispositivos OBE cuentan con un
grupo de claves maestras usadas luego para la validación del
dispositivo.


A. CESARE
CESARE fue creado en el ámbito europeo para alcanzar


la interoperabilidad en los métodos de pago de los sistemas
de telepeaje. Sus siglas vienen de Common EFC System for
ASECAP Road Tolling European System [2]. Propone un
modelo de uso de las infraestructuras y de pago basado en
varios agentes: el que compra el uso de la carretera, el que
vende ese uso empleando técnicas basadas en EFC y el que
provee un sistema contable para pagar por el servicio.


Para mantener el control sobre el sistema de cobro es
fundamental que el OBE esté certificado según los estándares
técnicos mı́nimos. Hay que tener en cuenta que el dispositivo
OBE también puede personalizarse. El propósito de CESARE
es crear unas normas estandarizadas en Europa con el fin
último de alcanzar la interoperabilidad [3].


B. La función GET STAMPED
Los equipos receptores o antenas deben cumplir unos re-


quisitos técnicos para ser compatibles con el resto del sistema.
Como mı́nimo deberán soportar los servicios de la capa 7 en
la comunicación DSRC y las funciones EFC. Ambas están
definidas en la norma EN 12834 y EN ISO 14906:2004. La
función EFC GET STAMPED está dentro del servicio
ACTION de la capa 7.


C. Metodologı́a de validación del OBE en PISTA
Esta metodologı́a sigue el procedimiento marcado en la


norma ISO 8731-1, que se muestra en la figura Fig. 3. De
los parámetros que hay en el OBE y de la secuencia que
manda la antena (número aleatorio) se forma un mensaje que
se rellena hasta tener 16 octetos. Dicho mensaje se divide en
dos (D1 y D2) que junto con la clave de referencia enviada
por la antena (Key) se comprueba la validez del dispositivo
mediante el algoritmo ISO 8731-1.


8 octetos


Datos1


8 octetos


Datos2


- - ?⊕-


?


DES DES


Clave


6


Clave


6


Autenticador


4 octetos 4 octetos


Fig. 3. Algoritmo de autenticación


El algoritmo DES trabaja con bloques de ocho octetos
y funciona con operaciones lógicas booleanas. El algoritmo
DES utiliza una serie de permutaciones en sus cálculos
internos usando además la función OR-Exclusiva en cada
paso (generalmente usa 16 subclaves). Ası́, para el bloque
a cifrar 0123456789abcdef y la clave 133457799BBCDFF1,
se obtiene el cifrado 85E813540F0AB405.







IV. CONCLUSIONES


Si bien es cierto que existe una protocolo que permite
la autenticación del dispositivo OBE en las antenas para
permitir el paso de los vehı́culos este podrı́a ser mejorado
con algoritmos y esquemas de seguridad o encriptación más
robustos. El riesgo de vulnerar el sistema con dispositivos
falsos no es muy alto pero siempre existe y hay que cuidar
también la sensibilidad de la información que se transmite.
Algoritmos muy complejos de cálculo no tendrı́an éxito en
la implementación real ya que si la transacción dura varios
segundos las ventajas de usar un dispositivo OBE se pierden.


Desde la Unión Europea se ha venido realizando un esfuer-
zo por normalizar el uso de estos dispositivos con un doble
objetivo. Por un lado, conseguir una armonización entre los
diferentes paı́ses de la Unión Europea en el formato de la
transacción para conseguir una interoperabilidad y, por otro
lado, declarar unas especificaciones técnicas mı́nimas donde
se incluye el apartado de seguridad.


Los sistemas de telepeaje están teniendo un auge cada vez
mayor por lo que el uso será más frecuente en los vehı́culos
pudiendo contener más servicios que los básicos de pago.
Cuanto más servicios se oferten, más requisitos técnicos de
seguridad deberán cumplir.
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Abstract—A uniplanar filter based on two coplanar-waveguide 


odd-mode resonators is presented. The resonator feeding point is 


easily reconfigured using PIN diodes. As a result, the filter 


features reconfigurable bandwidth. A multimodal circuit model 


which takes into account the interaction between the two 


coplanar waveguide fundamental modes (even and odd) is 


derived and used to design a 2-GHz prototype. The experimental 


results show two relative-bandwidth states (14% and 21%) and 


low loss (1.1 dB), thus validating the filter concept and 


multimodal analysis. 


I. INTRODUCCIÓN 


En comparación con otras tecnologías, los filtros de 
microondas uniplanares tienen un proceso de fabricación más 
sencillo que cualquier tecnología multicapa. Ofrecen bajas 
pérdidas y un tamaño reducido en comparación con aquellos 
que utilizan la tecnología microstrip. Por ejemplo, en [1] se 
desarrolló un filtro pasobanda de dos polos, con una 
frecuencia central de 1.5 GHz, que combina la guía de onda 
coplanar (CPW) y tecnología slotline, con un ancho de banda 
relativo (FBW) a 3 dB del 13%, bajas pérdidas de inserción 
(1.2 dB) y de dimensiones reducidas (0.28 λ × 0.2 λ).  


En [2] se presentó un filtro pasobanda coplanar de tercer 
orden a 65 GHz, con un FBW del 22% y pérdidas de inserción 
entre 1.95 y 2.95 dB, considerablemente bajas a esas 
frecuencias. Un filtro cuasi-elíptico se demostró en [3], con un 
FBW del 10% a 1.38 GHz y pérdidas de inserción mínimas de 
1.5 dB. 


La mayoría de los filtros uniplanares publicados hasta la 
fecha utilizan tecnología coplanar, pero muy pocos 
aprovechan su comportamiento multimodal. En las CPWs 
cargadas asimétricamente, hay un intercambio de energía entre 
los dos modos fundamentales: el modo coplanar par y el modo 
coplanar impar (o slotline) [4].  


Por lo regular, el modo slotline se considera como espurio 
y se suprime por medio de puentes de equipotencialidad, que 
no afectan al modo par. Sin embargo, el modo impar puede 
utilizarse para lograr topologías novedosas. Es posible utilizar 
estructuras asimétricamente cargadas, que pueden ser 
modeladas utilizando circuitos equivalentes multimodales [5]–
[8], como base para nuevas topologías de circuitos, como 
híbridos [9] y desfasadores [10]. En cuanto a filtros de 
microondas, las estructuras coplanares multimodales ofrecen 
ventajas potenciales sobre los filtros en tecnología microstrip 


y filtros coplanares convencionales, como facilidad de 
reconfiguración y bajas perdidas de inserción, manteniendo 
una área pequeña. 


Actualmente, la reconfigurabilidad es un parámetro clave 
en el diseño de filtros, debido a la creciente demanda de 
equipos de comunicaciones multibanda. Se han publicado 
filtros sintonizables que utilizan diodos [11]–[17] o, más 
recientemente, sistemas micro-electromecánicos (MEMS) 
[18]–[20]. Las contribuciones recientes se centran en control 
continuo o discreto de la frecuencia central manteniendo el 
mismo FBW para cada estado [13], [20] o viceversa [17]. En 
este trabajo, se propone un filtro pasobanda reconfigurable, 
basado en resonadores multimodales. El comportamiento 
multimodal de la CPW es explotado para permitir una 
reconfiguración sencilla. El filtro propuesto utiliza un par de 
diodos PIN por resonador para controlar la posición de los 
ceros de transmisión, cambiando así el ancho de banda de 
filtro. Las pérdidas de inserción medidas para cada estado son 
inferiores a 1.5 dB a la frecuencia central (2.1 GHz).  


Este artículo está organizado como sigue: la sección II 
presenta la teoría y principios de funcionamiento del 
resonador multimodal, la sección III aborda el modelado y el 
diseño de un filtro multimodal de dos polos y la sección IV 
presenta los resultados experimentales del filtro pasobanda 
reconfigurable diseñado. 


II. ANALISIS DEL RESONADOR ASIMETRICO 


La topología del resonador utilizada en el filtro propuesto 
se muestra en la Fig.1. El funcionamiento de la estructura y su 
circuito equivalente multimodal se explica en [21]. Este 
resonador puede modelarse utilizando el circuito multimodal 
de CPWs para impedancias asimétricas en paralelo propuesto 
en [5], como se muestra en la Fig. 2. Aquí βe, Z0e, βo , Z0o , 
corresponden a las constantes de propagación y las 
impedancias características para el modo par e impar de una 
CPW. 


l1  l2 
  


 
Fig. 1.  Un resonador pasobanda multimodal. 


  







Los puentes de equipotencialidad cortocircuitan el modo 
impar a la entrada y salida del circuito, sin afectar al modo 
par. Observando la Fig. 2 es evidente que el modo impar 
forma un resonador cortocircuitado a la entrada y a la salida, 
acoplado en paralelo a la línea de transmisión principal. La 
estructura resonará a una frecuencia f0, cuando la longitud 


total 1 2     tl l l  sea igual a / 2o  
(donde o es la longitud 


de onda del modo impar). 


 


 


El resonador tendrá ceros de transmisión cuando 


/ (2 ),zero po nf v l  donde 
pov  es en la velocidad de 


propagación del modo impar. El circuito equivalente 


multimodal del resonador (Fig.2) se puede modelar como una 


admitancia YT conectada en paralelo al modo CPW par, como 


se muestra en la Fig. 3(a). Esta admitancia se define como  
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(1) 


    A la frecuencia de resonancia, el resonador pasobanda se 
puede modelar como un circuito LC en paralelo (Fig. 3(b)), 
con una admitancia total 


 
 


2


01/( ) 1 / ,eq eq eq eqY j C L j C f f             
(2) 


donde 0 1/(2 )eq eqf L C .  


 


    Comparando los coeficientes de la serie de Taylor de primer 


orden de Yt y Yeq, a la frecuencia de resonancia f0, se encuentra 


que 
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 (3) 


     Por lo tanto, la capacidad 
eqC


 
se puede cambiar ajustando 


la posición del cortocircuito asimétrico. A partir de (3) 


podemos calcular el ancho de banda relativo del resonador 


como 


 
1 0( / )( / )C eqFBW C g Z  , (4) 


donde C  y 1g  corresponden a la frecuencia de corte y el 


coeficiente normalizado de un filtro pasobajo de primer orden, 


respectivamente. La Fig. 4 muestra la respuesta en frecuencia 


de un resonador multimodal ideal con una frecuencia 


central
0 2 GHzf  .Como se puede observar, si se incrementa 


la longitud 1l , el FBW se reduce, de acuerdo con (4). 


 


III. ANALISIS DE UN FILTRO MULTIMODAL DE 2 POLOS. 


Es posible obtener un filtro de dos polos cascadeando dos 


resonadores multimodales, como se muestra en la Fig. 5. En 


este caso, el inversor de admitancia central ( 12J ) es una línea 


CPW de un cuarto de longitud de onda ( / 4e ,) formada por 


las longitudes  2 2´l l l  . 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


 


Los inversores de admitancia 
0,1J  and 


1,2J son también CPW 


/ 4e , cuya longitud queda absorbida por 1l  y 1́l  


respectivamente. El circuito multimodal del filtro pasobanda 


propuesto se muestra en la Fig. 6. Siguiendo la nomenclatura 


utilizada en [22] para un filtro de dos polos (Fig. 7), las 


ecuaciones de diseño de la estructura de la Fig. 5 son 


 
0 1


2


1 0 1 0 0( ) / ( )
eeq cC Y g g Y FBW     (5) 


 
0 3


2


2 2 3 3 0( ) / ( )
eeq cC Y g g Y FBW    (6) 


 
Fig. 2.  Modelo circuital del resonador de la Fig.1. 


  
 


Fig. 4.  Respuesta en frecuencia de un resonador multimodal ideal.  


  


 
Fig. 3.  Comparación entre (a) la simplificación del circuito de la Fig.2  


y (b) un resonador LC en paralelo.  


 
  


 
Fig. 7.  Modelo generalizado de un filtro de dos polos, utilizando inversores 


de admitancia. 


 
Fig. 5.  Un filtro multimodal paso banda de dos polos. 


  


 
Fig. 6.  Modelo circuital multimodal del filtro de la Fig. 5. 
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0,1 2,3 1,2 3 0 1 0 3 0 2 3( ) / ( ) ( ) / ( ) 1.e e eJ J J Y Y Y Y Y     (7) 


0 1eY  y 0 3eY
 
corresponden a la admitancia característica del 


primer y tercer inversor, respectivamente;
 0oY  y 


0


'


o
Y  son la 


admitancia característica del primer y segundo resonador, 


respectivamente;
 0Y  es la admitancia del generador y 3Y  es la 


admitancia de carga. Un cambio en el ancho del conductor 


central de la CPW, manteniendo la misma distancia entre 


planos de masa no afecta a la impedancia del modo impar. 


 


Las ecuaciones (5) y (6) establecen la relación entre FBW, 


inversores de admitancia y la posición de los cortocircuitos 


asimétricos: el FBW puede ser cambiado variando la 


impedancia característica de los inversores o cambiando la 


posición de los cortocircuitos. La segunda opción se 


demostrará en la siguiente sección. 


 


IV. IMPLEMENTACIÓN DE UN FILTRO MULTIMODAL  


RECONFIGURABLE DE SEGUNDO ORDEN. 


Con el objetivo de validar la teoría propuesta, se ha 


diseñado y construido un filtro multimodal de dos polos, 


reconfigurable en ancho de banda. El substrato utilizado 


(Rogers RO3003) tiene una constante dieléctrica de 
 


3.02r  , una tangente de pérdidas tan = 0.0013 y un grosor 


de metalización de 1.52 mm. En el diseño, se ha utilizado una 


CPW con plano de masa finito, con un ancho de conductor 


central de 2.8 mm, una separación entre línea de señal y plano 


de masa de 0.16 mm y un ancho de plano de masa de 5.6 mm. 


En este caso, los tres inversores son iguales 


(
0 1 0 2 0 30 1/ 1/ 1/


e e eeZ Y Y Y   ) y los parámetros característicos 


para la sección para la sección l  son iguales a los del modo 


coplanar par. Para las dimensiones escogidas, Z0e = 50 Ω y Z0o 


= 110 Ω. 


El objetivo es diseñar un filtro Butterworth reconfigurable 


que cambie su ancho de banda de FBW = 0.15 (estado 1) a 


FBW = 0.2 (estado 2), manteniendo una frecuencia central 


0 2 GHzf  . La posición de los cortocircuitos asimétricos se 


puede cambiar fácilmente utilizando diodos PIN, como se 


muestra en la Fig. 8. Los diodos utilizados en este trabajo 


(Avago HPND-4028) tienen una baja capacidad parasita (Cd = 


0.045 pF), una baja resistencia en polarización directa (Rs = 3 


Ω), y un tamaño pequeño (0.65 mm × 0.24 mm). En el estado 


1, los diodos D1 y D3 están polarizados en directa, mientras 


que los diodos D2 y D4 tienen polarización inversa. Para 


cambiar al estado 2, basta con invertir la polaridad de la fuente 


de alimentación.  


 


El filtro construido se muestra en la Fig. 9. Para poder 


caracterizar el filtro, se utilizaron conectores coaxiales SMA. 


Debido a que los conectores coaxiales actúan como 


cortocircuitos para el modo coplanar impar, no hay necesidad 


de agregar puentes de equipotencialidad a la entrada y salida 


del filtro. Los puentes de equipotencialidad centrales están 


fabricados con una cinta de cobre con un espesor de 0.035 


mm, y tienen un ancho de 1.5 mm. Se ha agregado un puente 


adicional en el centro de la estructura para minimizar la 


inductancia intrínseca. 


 


El área del circuito sin conectores SMA es 116 mm × 14 


mm (1.1 0.2e e  ). Los diodos se alimentan con una corriente 


de 20 mA, por medio de “tes” de polarización externas. Los 


parámetros S del filtro se midieron utilizando un analizador de 


redes Agilent PNA-X N5245A, con una calibración OSLT. 


 


En la Fig.10 se muestra una comparación entre los 


parámetros simulados y medidos. Los parámetros simulados 


se obtuvieron utilizando el modelo circuital de la Fig. 6, en el 


cual se incluyeron las pérdidas de la línea CPW y los efectos 


parásitos del modelo de diodo utilizado. En los resultados 


 
Fig. 8.  Configuración de los diodos para el filtro reconfigurable en ancho 


de banda.  


 
Fig. 9.  Filtro multimodal reconfigurable fabricado. 


 
(a) 


 
 


(b) 
Fig. 10.  Respuesta en frecuencia del filtro fabricado, f0=2.06 GHz (a) Estado 


1. (b)  Estado 2.  La línea continua corresponde a la respuesta (circuito  


multimodal)  y la línea punteada corresponde a datos medidos. 
  







medidos se puede apreciar un desplazamiento en la frecuencia 


central (60 MHz), originado por errores en el proceso de 


fabricación. Además, existe una pequeña diferencia entre el 


FBW y las pérdidas de inserción medidas. Esto se puede 


atribuir a las pérdidas del diodo, las cuales son mayores a las 


esperadas. La Tabla I recoge las principales características del 


filtro fabricado. Se muestran las pérdidas de inserción medidas 


a la frecuencia central, y el FBW para cada estado del filtro. 


Para evaluar la contribución de los diodos PIN a las pérdidas 


totales del filtro, se muestra un tercer estado (cuando todos los 


diodos están sin polarizar), donde la estructura se comporta 


como una línea de 50. 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha propuesto un filtro multimodal 


pasobanda reconfigurable. Se ha presentado un modelo 


circuital para un filtro de dos polos, el cual predice con 


precisión el comportamiento de la estructura. A partir de este 


circuito equivalente se han obtenido las ecuaciones de diseño 


que permiten calcular las dimensiones para una respuesta, 


ancho de banda y frecuencia central determinados. Utilizando 


esta teoría, se ha diseñado y construido un filtro 


reconfigurable en ancho de banda. El filtro muestra bajas 


perdidas de inserción en ambos estados (menos de 1.4 dB) y 


buenas perdidas de retorno. Por lo anterior, la estructura 


multimodal propuesta demuestra que este tipo de circuitos 


pueden ser utilizados para obtener filtros con bajas perdidas y 


fácil reconfiguración. 
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TABLA I 


 PARÁMETROS MEDIDOS PARA CADA ESTADO DEL FILTRO MULTIMODAL 


RECONFIGURABLE PASOBANDA 


Estado FBW (%) θ 1 = θ´1 


[grados]   


θ 2 = θ´2    


[grados] 


Perdidas de 


inserción 


a 2.06 GHz [dB] 


1 14 146 24 1.39 


2 21 139 41 1.1 


3 ND ND ND 0.35 
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Abstract- In this paper a bio-inspired six-layer convolutional 
network (ConvNet) non-frame based for digit recognition is 
shown. The system has been trained with the backpropagation 
algorithm using 32x32 images from the MNIST database. The 
system can be implemented with already physically available 
spike-based electronic devices. 10000 images have been coded 
into events separated 50ns to test the non-frame based ConvNet 
system. The simulation results have been obtained using actual 
performance figures for existing AER (Address Event 
Representation) hardware components. We provide simulation 
results of the system showing recognition delays of a few 
microseconds from stimulus onset with a recognition rate of 
93%. The complete system consists of 30 convolution modules.  


I. INTRODUCCIÓN 
Aún a día de hoy, incluso los ordenadores más rápidos no 


son capaces de implementar tareas que podrían ser 
consideradas para una persona realmente simples, tales como 
el reconocimiento de objetos, toma de decisiones, etc. Estas 
operaciones, sencillas para los cerebros humanos, requieren 
múltiples operaciones secuenciales en los ordenadores. El 
poder de procesamiento en el cerebro humano se debe 
principalmente al elevado número de neuronas y a las 
masivas interconexiones presentes entre ellas (sinapsis). Esta 
interconexión masiva permite un procesamiento en paralelo 
de toda la información de entrada, proporcionando resultados 
en tiempo real. En las últimas décadas, los sistemas más 
exitosos que tratan de emular el comportamiento del cerebro 
han sido aquellos basados en redes convolucionales 
(ConvNets) [1][2] entrenadas usando algoritmos de 
aprendizaje basados en gradiente [1]. La gran desventaja de 
las redes convolucionales desarrolladas hasta ahora es que 
son sistemas basados en fotogramas y que carecen del 
procesamiento basado en eventos (y por tanto en tiempo real) 
implementado en el cerebro. Otro de los problemas de estas 
redes basadas en fotogramas es que, a pesar de utilizar la 
técnica de compartir pesos de conexiones (weight-sharing), 
el número de interconexiones presentes es muy grande. Esto 
conlleva la casi imposibilidad de implementar una versión 
hardware de un sistema neuronal convolucional de cierta 
complejidad basado en fotogramas. 


 Una posible solución para emular el procesamiento 
basado en eventos y el enorme número de interconexiones 


presente en los sistemas bioinspirados es el protocolo AER 
(representación de eventos mediante direcciones, address-
event representation) [3]. Mediante AER, el estado continuo 
de neuronas de una capa se codifica en secuencias rápidas de 
pulsos digitales (también llamados eventos) de ancho 
temporal mínimo (en el orden de ns) y que están 
multiplexados con eventos de otras neuronas en un bus 
digital de alta velocidad común entre los chips. Cada vez que 
una neurona genera un evento, su dirección (x, y) se escribe 
en el bus.  


AER ha sido utilizado por una amplia comunidad de 
investigadores en sistemas neuromórficos en múltiples 
aplicaciones [4]. Sin embargo, uno de los hitos más 
importantes en el desarrollo de sistemas neuronales 
convolucionales bioinspirados fue la implementación física 
de chips de convolución totalmente programables basados en 
AER y que funcionan en tiempo real [5][6]. El desarrollo de 
tales chips permitió el diseño de ConvNets complejas de gran 
escala para la implementación de aplicaciones de 
reconocimiento de patrones y objetos. En los módulos de 
convolución basados en AER, cada vez que un evento llega a 
un módulo de convolución, un campo de proyección (el 
núcleo de convolución) es añadido a una matriz de píxeles 
alrededor de la dirección indicada por el evento de entrada 
[6]. Este procesamiento basado en campos de proyección se 
produce también en las primeras etapas de la corteza visual, 
tal como informaron Hubbel y Wiesel en 1959.  


Para el presente artículo, se ha desarrollado una red 
neuronal convolucional (ConvNet) bioinspirada compuesta 
por seis etapas basada en eventos y no en fotogramas. La red 
tiene como objetivo el reconocimiento de dígitos numéricos 
escritos a mano en tiempo real. El sistema implementado se 
basa en la ConvNet Lenet-5 implementada por Y. LeCun [1]. 
Sin embargo, para la posible implementación hardware que 
mantenga una alta tasa de reconocimiento se llevaron a cabo 
varias simplificaciones y modificaciones a la estructura de Y. 
LeCun. 


II. RED NEURONAL CONVOLUCIONAL BASADA EN 
FOTOGRAMAS 







  


 


La versión basada en fotogramas de la ConvNet 
implementada para el reconocimiento de dígitos se muestra 
en la Fig. 1. En el sistema, la salida de cada una de las seis 
capas consiste en un conjunto de imágenes de salida o planos 
llamados "mapas de características" (feature maps), que se 
componen de conjuntos de neuronas. Las neuronas que 
pertenecen a un mapa están conectadas únicamente con 
neuronas en mapas de la capa siguiente a través de campos 
de proyección (máscaras de convolución). Una unidad (píxel 
o neurona), ubicada en la posición (i, j) dentro de un mapa q 
(de tamaño KxL, q = 1,…, Q) perteneciente a la capa l tendrá 
un valor ),( jiyq


l calculado como: 
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donde P es el número total de mapas de características en la 
etapa precedente l-1, Q es el número total de mapas en la 
etapa actual l, ),( nmxl


q es el estado del píxel (i, j) en el mapa 


q, qp
lW ,  es la máscara de convolución que conecta el mapa 


de características p
ly 1−  con el mapa de características q


ly . 
q
lb es un offset y A y S son contantes [1]. 


La primera etapa C1 en la estructura Lenet-5 es una etapa 
convolucional con 6 mapas de características. Cada unidad 
en uno de los mapas está conectada a una vecindad de 5x5 
unidades en la imagen de entrada. Los pesos de esas 
conexiones son entrenables y compartidos por todas las 
unidades. El tamaño de los mapas es de 28x28. En nuestro 
sistema hemos utilizado un banco de filtros de Gabor de 
tamaño 10x10 con dos escalas y tres orientaciones, evitando 
el entrenamiento de los 156 parámetros entrenables en el 
Lenet-5 original. Un banco de filtros de Gabor es a menudo 
la primera etapa de procesamiento en muchos sistemas y 
también en el cerebro humano [1]. La segunda capa (S2) es 
una capa de submuestreo (subsampling) con 6 mapas de 
características de tamaño 14x14. Cada unidad de cada mapa 
está conectada a una vecindad de 2x2 unidades en el mapa 
correspondiente de la etapa anterior C1. En nuestro sistema, 
hemos implementado las capas de submuestreo como capas 
de promediado, donde cada píxel calcula la suma de sus 
cuatro pixeles en el mapa correspondiente de la capa 
anterior. La capa S2 tiene 4704 conexiones y no tiene ni 
coeficientes entrenables ni funciones sigmoides no lineales.  


La etapa C3 es de nuevo una capa convolucional, con 
cuatro mapas de características de tamaño 10x10. Cada píxel 
de la tercera capa tiene conexiones de entrada de cada uno de 
los seis mapas de la capa anterior. Por tanto, hay 24 filtros 


5x5 entrenables diferentes. Esta capa tiene 600 coeficientes 
entrenables y el número de conexiones es 60000.  
La capa S4 es de nuevo un bloque de submuestreo con cuatro 
mapas de características 5x5. El número de parámetros 
entrenables es cero otra vez y el número de conexiones es de 
400. La etapa C5 es de nuevo una capa convolucional con 
diez mapas de tamaño 1x1. Cada unidad (píxel) está 
conectada a todos los píxeles de todos los mapas de 
características en S4 a través de campos de proyección. En la 
etapa C5 hay 40 filtros entrenables de tamaño 5x5. Por lo 
tanto, la capa C5 tiene 1000 conexiones entrenables.  
Finalmente, la última capa de F6 contiene 10 unidades de 
salida (10 dígitos diferentes) y está totalmente conectada a 
C5. Esta etapa tiene 100 conexiones entrenables. El sistema 
descrito basado en fotogramas tiene 506850 conexiones y 
sólo 1700 parámetros entrenables. Todos los parámetros 
entrenables se han calculado utilizando el algoritmo 
backpropagation adaptado para redes convolucionales (pesos 
compartidos) [1].  


III. RED NEURONAL CONVOLUCIONAL BASADA EN 
EVENTOS 


En la Fig. 2 se muestra la estructura de la red neuronal 
libre de fotogramas y basada en AER. Un conjunto de 
imágenes de dígitos de la base de datos MNIST [1] fueron 
codificadas a eventos separados entre sí 50ns, creando de 
este modo estímulos de duración 0.23ms en promedio.  


Los eventos correspondientes a cada dígito fueron 
utilizados como entrada en el sistema. Como se muestra en la 
Fig. 2, cada evento de entrada es repetido en 6 canales 
diferentes haciendo uso de un módulo splitter 1-6 [7][4]. 
Estas seis réplicas están conectadas a la capa C1, que consta 
de seis módulos de convolución AER [6]. La etapa C1 
implementa un banco de filtros de Gabor con 2 escalas y 3 
orientaciones. Cada módulo de convolución dispone 
internamente de una matriz de píxeles de tamaño 28x28 y un 
filtro de gabor de tamaño 10x10 utilizado como máscara de 
convolución. Los eventos obtenidos a la salida de la etapa C1 
de convolución son enviados a la etapa S2 de submuestreo, 
que implementa una reducción del espacio de direcciones de 
los eventos. Estos módulos simplemente modifican la 
dirección de entrada codificada por cada evento. De este 
modo, cada evento de entrada  (xin, yin) codificando una 
dirección (i,j), con i,j=1,…,28, se modifica para obtener una 
nueva dirección (k,l) con k,l=1,…,14. Los eventos de salida 


 


Fig. 1. ConvNet basada en fotogramas para el reconocimiento de dígitos 


Fig. 2. ConvNet basada en AER para el reconocimiento de dígitos. 







  


 


de la etapa de submuestreo son replicados en cuatro canales 
utilizando módulos splitter 1-4. Cada evento correspondiente 
a uno de los cuatro canales de salida de los módulos splitter 
se envía a una de las estructuras de convolución de la etapa 
C3. Cada estructura de convolución tiene seis puertos de 
entrada disponibles. Una descripción detallada de una de 
estas estructuras se muestra en la Fig. 3. 


En estas estructuras, cada vez que se recibe un evento, la 
máscara de convolución correspondiente al puerto de entrada 
y almacenada en la estructura se añade alrededor de la 
dirección codificada por el evento en la matriz de píxeles. 
Este tipo de estructuras se pueden implementar con los 
recientemente desarrollados chips AER de convolución 
multikernel [5] (con hasta 32 máscaras de convolución). 
Cada vez que una neurona (unidad o píxel) en la matriz de 
píxeles alcanza un umbral determinado y además el tiempo 
transcurrido desde el último evento generado de salida es 
mayor que un tiempo refractario establecido (Trefractory), 
un nuevo evento de salida se envía a las siguientes capas de 
procesamiento. La neurona que emite el evento es reseteada 
a continuación. El uso de tiempos refractarios para limitar la 
tasa de disparos máxima de las neuronas, emula la 
rectificación implementada por las funciones no lineales 
utilizadas en los modelos habituales de neuronas en redes 
neuronales basadas en fotogramas. La etapa S4 implementa 
submuestreo del mismo modo que la etapa S2. Los eventos 
obtenidos a la salida de la etapa S4 se envían de nuevo a 
estructuras de convolución en C5 como las usadas en la etapa 
C3. Los eventos producidos en la etapa C5 se replican en 
diez canales diferentes utilizando módulos splitter 1-10. 
Todos los eventos procedentes de la etapa C5 se envían a la 
etapa F6, compuesta por diez neuronas i&f (neuronas de 
integración y disparo). Estas neuronas disparan eventos 
positivos o negativos indicando si el número a la entrada al 
sistema corresponde a la categoría codificada por la neurona 
de salida. En el sistema basado en fotogramas, se 
consideraron funciones sigmoides no lineales en las etapas 
C3, C5 y F6. Sin embargo, en la versión AER sólo se han 
considerado no linealidades (implementadas mediante 
tiempos refractarios) en las etapas C3 y C5. El no utilizar no 
linealidades en la etapa F6 no afecta al reconocimiento de los 
dígitos de entrada, ya que la salida no saturará pero será 
positiva (y alta) sólo en la neurona de salida correspondiente 
al dígito de entrada. 


IV. RESULTADOS 
En esta sección ofrecemos una evaluación realista del 


funcionamiento que tendría la implementación hardware del 


sistema descrito no basado en fotogramas. Para ello hemos 
utilizado un simulador de sistemas AER desarrollado y 
validado en C++ [8] que permite probar y testear sistemas 
modulares AER multi-chip antes de su implementación 
física. Los parámetros y características de funcionamiento de 
los módulos AER utilizados corresponden a valores de 
módulos AER físicos existentes y disponibles [4][6][7].  


En el sistema basado en AER hay principalmente tres 
tipos de parámetros que se deben configurar antes de utilizar 
el sistema. Estos parámetros son los pesos de las máscaras de 
convolución, los umbrales de disparo en los módulos de 
convolución y los tiempos refractarios que modelan las no-
linealidades. Los pesos de las conexiones se obtuvieron 
entrenando la red neuronal basada en fotogramas descrita en 
el punto 2 utilizando el algoritmo backpropagation. Para ello 
se utilizaron 50000 imágenes de dígitos de la base MNIST. 
Todos los pesos obtenidos en esta primera etapa se 
almacenaron para ser usados en el sistema AER en la 
implementación basada en eventos y libre de fotogramas. 


Los valores para los umbrales en el sistema AER se 
establecieron con valores entre 1.5 y 2 veces el valor del 
peso máximo existente en cada módulo de convolución. De 
este modo se evita un ruido de cuantización alto y se 
mantiene una alta tasa de eventos a la salida. 


Los tiempos refractarios en las capas C3 y C5 se 
calcularon estableciendo relaciones matemáticas entre los 
valores de saturación de las funciones sigmoideas en la 
versión basada en fotogramas y la máxima tasa de eventos en 
la versión basada en AER. De este modo se obtuvieron los 
valores 0,36μs y 0,65μs para los tiempos refractarios en las 
capas C3 y C5, respectivamente.  


Para hacer el sistema basado en AER aún más parecido a 
uno biológico, se incorporaron mecanismos de olvido en las 
neuronas pertenecientes a las etapas C1, C3, C5 y F6. El 
mecanismo de olvido es importante porque “vacía” el estado 
almacenado en las neuronas (se olvida), de modo que la 
información pasada no es relevante para los cálculos. Los 
valores para los factores de olvido se eligieron 
empíricamente. El límite superior para estos factores 
corresponde a obtener una salida nula cuando no se utilizan 
tiempos refractarios (todas las neuronas vacian por completo 
sus estados de modo muy rápido). 


Una vez que los principales parámetros fueron 
establecidos, el sistema AER fue testeado con 10.000 
imágenes de dígitos de la base de datos MNIST. Estas 
imágenes fueron codificadas en eventos separados entre sí 
50ns, creándose de este modo 10.000 flujos de eventos con 
una duración promedio de 230μs.  


Eventos positivos en una de las neuronas de salida indica 
que el sistema ha reconocido los eventos de entrada como 
pertenecientes al dígito codificado por la neurona de salida 
que produce la actividad positiva. Eventos negativos indican 
lo contrario. Se considera que los eventos recibidos a la 
entrada del sistema codifican el dígito codificado por la 
neurona de salida que produzca la actividad positiva más 
alta. De este modo, obtuvimos una tasa de reconocimiento 
del 93%. En las pruebas efectuadas interesa mucho obtener 
una alta tasa de eventos a la salida, minimizando así el 
tiempo de respuesta del sistema y un tiempo mímimo para 
obtener el primer evento positivo de salida desde que se 
suministra el primer evento de entrada al sistema. En nuestro 
sistema, el tiempo mínimo conseguido para obtener el primer 


 


Fig. 3. Estructura de convolución utilizada en las etapas C3 y C5. Cada 
evento de entrada hace que una máscara de convolución (filtro) se añada en 


el array de píxeles.  







  


 


evento de salida positivo fue de 4,3μs. La tasa máxima de 
disparo en cada canal de salida correspondió a tiempos entre 
eventos mínimos del orden de 3,1μs.  


Un segundo experimento consistió en analizar la 
respuesta del sistema cuando el flujo de entrada se cambia 
alternativamente entre dígitos diferentes. En la Fig. 4, se 
muestran los eventos de entrada y de salida obtenidos. Los 
eventos a la entrada codifican un espacio de direcciones 
32x32 (correspondiente al tamaño de la imagen de entrada), 
sin embargo, a efectos de simplificación, hemos representado 
tanto los eventos de entrada como los de salida codificando 
los diferentes dígitos con valores del 1 al 10 (los dígitos van 
de 0 a 9). Los eventos de entrada se representan con puntos 
negros. Los eventos de salida están representados con 
círculos azules. Las neuronas de salida producen actividad 
positiva o negativa (eventos con signo positivo o negativo). 
Véase en la figura como el sistema es capaz de detectar el 
dígito a la entrada en tiempo mínimo produciendo la 
actividad positiva más alta sólo el canal de salida 
correspondiente al dígito de entrada. En este segundo 
experimento, el tiempo promedio obtenido para que el 
sistema produzca una nueva salida positiva correcta después 
de una transición del estímulo de entrada fue de 22,4μs. El 
tiempo mínimo en producir el primer evento positivo a la 
salida después de una transición a la entrada fue de 4,3μs. 


V. CONCLUSIONES 
A lo largo de este trabajo hemos presentado una red 


neuronal convolucional multichip multietapa para la 
detección de dígitos numéricos usando una configuración 
basada en eventos y por tanto libre de fotogramas. 


La red neuronal convolucional junto con el protocolo 
AER permite una gran reducción en el número de parámetros 
entrenables y en el número de conexiones. Téngase en cuenta 
que el sistema basado en fotogramas descrito requeriría 
506850 conexiones y sólo 1700 parámetros entrenables 
gracias a la técnica weight-sharing (uso compartido de los 
pesos). La multiplexación en el tiempo que implementa el 
protocolo AER permite que el número de conexiones se 
reduzca a 195, ya que todas las conexiones entre unidades 
pertenecientes a mapas de características de etapas 
consecutivas pueden ser multiplexadas en un único bus 
digital de alta velocidad (canal). 


El sistema ConvNet Lenet-5 original propuesto por Y. 
LeCun requería 340908 conexiones y 60840 parámetros 
entrenables. Esta red proporcionaba una tasa de 
reconocimiento superior al 98%. A pesar de que nuestro 
sistema ofrece una tasa de reconocimiento ligeramente 
inferior (93%), sólo requiere 1700 parámetros entrenables, lo 
que corresponde a un 2,79% del número total de parámetros 
entrenables necesarios en el original Lenet-5. El sistema 
completo puede ser implementado con sólo 30 módulos de 
convolución. El rendimiento podría aumentarse mediante la 
adición de más módulos en paralelo en cada etapa sin 
penalizar a los retrasos, aunque al costo de agregar hardware. 


En el sistema AER propuesto, el tiempo mínimo para 
conseguir el reconocimiento fue de 4,3μs, que corresponde a 
sólo el 1.87% de los eventos de entrada que codifican a los 
diferentes dígitos. Como la separación media entre eventos 
es de 50ns, 4,3μs corresponden sólo a 86 eventos de entrada 
aproximadamente.  


El diseño de sistemas como el descrito en este trabajo se 
está convirtiendo en una realidad ya que las ConvNets 
pueden ser implementadas eficientemente con las tecnologías 
híbridas CMOS/noCMOS de escala nanométrica [9]. Los 
sistemas futuros serán capaces de incorporar técnicas de 
aprendizaje no supervisadas en el diseño, tales como la 
técnica STDP [10].  
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Resumen—This paper addresses the two major drawbacks
that can be found when estimating the orientation of the data
in a scene, a task typically accomplished by the computation
of the structure tensor-based directional field. On one hand,
the orientation information only exists in the non-homogeneous
regions of the image, while it is zero where the gradient remains
constant. On the other hand, the estimation is highly dependent
on the particular choice of the averaging window used for its
computation, resulting in fields which are either too noisy or
too uniform. The proposed solution is the regularization of the
directional field; this process extends smoothly the computed
vectors to the whole image while preserving the angular infor-
mation of structures. With this purpose, the paper introduces
a suitable mathematical framework. The proposed formulation
is translated into the frequency domain in order to obtain an
increase of insight on the regularization problem, which can be
understood as a low-pass filtering of the directional field.


I. INTRODUCCIÓN


El cálculo de la orientación local de los datos presentes
en una imagen es un problema que ha sido estudiado de
forma continua durante las dos últimas décadas. Un conocido
ejemplo de aplicación es el uso de esta información de
orientación en el contexto del reconocimiento de huellas
dactilares con propósitos de identificación [1]. Pese a que
existen técnicas muy diversas para obtener esta información
—como el cálculo del Hessiano [2] o la geometrı́a integral
[3]—, el descriptor de la estructura local más popular es sin
duda el tensor estructural [4]- [5], que se ha venido utilizando
de forma intensiva en el ámbito del procesado de imagen
para resolver problemas tales como la difusión anisotrópica
[6]. Independientemente del método que se emplee para la
obtención de la orientación de los datos, el campo vectorial
resultante debe ser regularizado para extender a toda la
imagen la información que proporciona, la cual existirá en
un principio únicamente en los bordes de los objetos (i.e. en
las regiones donde el gradiente sea distinto de cero). Para una
revisión de las técnicas de regularización más utilizadas en la
literatura, refiérase a [7].


Debemos aclarar en qué difiere la metodologı́a que se
propone en este trabajo con respecto a otras conocidas es-
trategias que podemos encontrar en la literatura (las cuales
se basan fundamentalmente en suavizar el tensor estructural
previamente al cálculo del campo direccional). Ası́, autores
como Weickert [8] o Tschumperlé [9] realizan la regulariza-
ción mediante una difusión anisotrópica del tensor estructural,
mientras que otros como Christiansen [10] generalizan el
regularizador de variación total para posteriormente aplicarlo


al tensor estructural. Cabe destacar que el propósito de todos
estos métodos no es sino restaurar los niveles de intensidad
originales de las imágenes, mientras que nuestro objetivo
principal es obtener un campo vectorial suave (y “denso”). Es
por ello que en este trabajo la regularización se realiza direc-
tamente sobre una estimación inicial del campo direccional
y no sobre el propio tensor estructural. Como se verá más
adelante, este enfoque proporciona mejores resultados desde
el punto de vista del cálculo variacional.


El artı́culo queda organizado como sigue: en la Sección
II se presenta el marco matemático para la estimación de la
orientación a partir del tensor estructural. En la Sección III
se traslada la formulación variacional al dominio frecuencial,
tratando diversos aspectos prácticos de interés. La Sección IV
muestra resultados de aplicación de la metodologı́a propuesta.
Finalmente, las conclusiones cierran el artı́culo.


II. ORIENTACIÓN DE LOS DATOS


Consideremos una imagen monocromática como una fun-
ción escalar I(x), donde x = (x1, x2) denota las coordenadas
en el dominio E ⊂ R2 donde está definida. Dado que
las imágenes digitales consisten en elementos espaciales (o
pixels) distribuidos uniformemente en cada dimensión, la
discretización de la variable espacial resulta algo natural.
Por tanto, en adelante se empleará la notación I[n], donde
n = (n1, n2) es el ı́ndice de la posición espacial, con
nl = 0, . . . , Nl − 1, y siendo Nl el número de elementos
espaciales discretos en la l-ésima dimensión. Con la anterior
notación, el gradiente puede expresarse como:


g[n] =
(
g1[n], g2[n]


)
:=


(
(δ−l ∗ I)[n]


)
l=1,2


∈ R2 , (1)


donde ∗ denota la suma de convolución, y δ−l es el operador
primera diferencia hacia atrás (véase Apéndice), que puede
interpretarse como la aproximación discreta de la derivada
parcial ∂/∂xl. Por su parte, el tensor estructural o “matriz de
segundo momento” se define como la matriz 2× 2 simétrica
dada por el producto diádico del gradiente:


T[n] =
(
tlm[n]


)
l,m=1,2


:=
(
(gl gm∗f)[n]


)
l,m=1,2


∈ R2×2 .


(2)
Nótese que existe un tensor estructural distinto para cada
posición espacial n. La ventana f se utiliza para que en
cada posición discreta se realice el promediado espacial
en un vecindario. Aunque otros autores proponen para ello







una función de tipo Gaussiano, a lo largo de este trabajo
emplearemos una ventana uniforme:


f := w−2 1 ∈ Rw×w , (3)


donde 1 es una matriz w × w de unos, siendo w la an-
chura en pixels de la ventana. Los valores propios y los
vectores propios del tensor estructural indican la distribución
local del gradiente, de forma similar al conocido análisis
por componentes principales (PCA). En otras palabras, los
vectores propios de T forman una base ortogonal tal que
la proyección de la varianza del gradiente sobre uno de los
ejes es máxima, mientras que la proyección sobre el otro eje
es mı́nima. El eje más largo (i.e. el vector propio asociado
al mayor valor propio) se corresponde ası́ a la orientación
media del gradiente. Por otro lado, la orientación de los datos,
perpendicular al eje anterior (y por tanto tangente al borde de
los objetos representados), viene dada por el eje más corto.
De este modo, concluimos que el campo direccional r en la
posición n es el vector propio vj que corresponde al menor
valor propio λj :


r[n] := vj [n] ∈ R2 , j : λj = mı́n{λ1, λ2} . (4)


A partir del campo direccional anterior, puede obtenerse fi-
nalmente la orientación de los datos en cada posición espacial
como el ángulo θ[n] := ∠r[n] ∈ R, el cual estará compren-
dido entre 0 y 2π radianes.


III. REGULARIZACIÓN DEL CAMPO DIRECCIONAL


Como ya se ha comentado en la sección anterior, el
campo direccional debe regularizarse con objeto de extender
la información de la orientación a posiciones espaciales donde
el gradiente es nulo, ası́ como para evitar la aparición de
ángulos erróneos debidos al posible ruido en la imagen. Otra
razón para llevar a cabo la regularización serı́a que r[n]
dependerá en gran medida de la anchura w de la ventana que
se haya escogido, véase ecuación (3): las estructuras (lı́neas,
puntos, detalles, etc.) de tamaño menor que la ventana no
quedarán reflejadas en el campo direccional. Sin embargo, la
elección de un valor demasiado pequeño darı́a lugar a que
leves variaciones en el nivel de gris de pixels adyacentes
produjeran cambio abruptos en los vectores resultantes. La
Fig.1 ilustra este compromiso. La solución a este problema
es regularizar el r[n] calculado a partir de una ventana de pe-
queña anchura w. De este modo se preservarı́a la información
angular sin obtener a cambio un campo direccional ruidoso.


(a) Imagen original
(1000× 1000 pixels).


(b) Campo obtenido con
una ventana de w = 25.


(c) Campo obtenido con
una ventana de w = 5.


Fig. 1. Impacto del tamaño de la ventana de promediado en r[n].


Matemáticamente, el campo direccional regularizado debe
satisfacer dos requisitos. Por un lado, debe ser similar (en


el sentido geométrico) al campo no regularizado r[n] en las
posiciones espaciales donde éste es no nulo. Por otro lado,
debe ser suave, i.e. su verosimilitud debe ser inversamente
proporcional a su irregularidad. Este planteamiento puede
expresarse en términos del cálculo variacional: debemos hallar
un campo direccional u(x) ∈ R2 que minimice el siguiente
funcional de energı́a conjunta (o función de coste):


J (u) := D(u) + αS(u) , (5)


donde D es un término de energı́a que mide la disparidad entre
los campos regularizado y no regularizado, S es un término
que penaliza la irregularidad de la solución u(x), y α > 0 es
un escalar que pondera la influencia del segundo sumando de
(5) frente al primero. Nótese que esta formulación considera
las funciones como contı́nuas en el dominio E ⊂ R2; la
discretización espacial que surge de forma natural se tendrá en
cuenta más adelante. El término de distancia propuesto en este
trabajo es el siguiente:


D(u) :=
1


2


2∑
l=1


∫
E


∥r∥2(ul − rl)
2dx , (6)


cuya propiedad más relevante es que no contribuye a la
función de coste (5) en las posiciones donde no hay infor-
mación de la orientación, propiciando ası́ la extensión del
campo direccional a toda la imagen. En cuanto al término
de penalización, utilizaremos el conocido regularizador de
curvatura, que ofrece una gran flexibilidad frente a otras
alternativas [11]:


S(u) := 1


2


2∑
l=1


∫
E


(∆ul)
2dx , (7)


siendo ∆ :=
∑2


l=1 ∂
2/∂x2


l el operador Laplaciano.
De acuerdo al cálculo variacional, la condición necesaria


para que el campo u(x) minimice (5) es que la primera
variación de J (u) en la dirección de cualquier perturbación
arbitraria (i.e., su derivada Gâteaux) se anule. Esta premisa
nos lleva a resolver la siguiente ecuación de Euler-Lagrange:


(u− r)∥r∥2 + α∆2u+
∂


∂t
u = 0 , (8)


donde el primer sumando, también llamado campo de fuerzas
externas, controla el ajuste a los datos, y donde el segun-
do sumando representa un campo de fuerzas internas que
resiste las fuerzas externas hasta que se alcanza el estado
de equilibrio. El tercer término representa una dependencia
temporal artificial que se incluye por conveniencia, dado
que en el régimen permanente ∂


∂tu = 0, y por lo tanto
no afectará a la solución obtenida. Llegados a este punto,
y con objeto de resolver numéricamente (8), explotamos la
naturaleza discreta de los datos, utilizando aproximaciones en
diferencias finitas de los operadores en derivadas parciales
espaciales (véase Apéndice). El tiempo también se discretiza,
t := ξ τ (siendo ξ ∈ N el ı́ndice de la iteración, y donde
τ > 0 representa el paso temporal), dando lugar a la notación
u(ξ)[n] := u(n, ξ τ). De este modo, la iteración que resulta
para cada una de las componentes del campo direccional
regularizado es la siguiente:


u
(ξ)
l [n] = u


(ξ−1)
l [n] + τ q


(ξ−1)
l [n]− 1


η
k[n] ∗ u(ξ)


l [n] , (9)







con u(0)[n] := r[n]. En la anterior expresión, ql denota las
fuerzas externas de la ecuación de Euler-Lagrange:


q
(ξ)
l [n] = (rl[n]− u


(ξ)
l [n])∥r[n]∥2 . (10)


El operador discreto k[n], por su parte, representa la aproxi-
mación discreta de ∆2 (véase Apéndice):


k[n] =
2∑


m=1


δ2m[n] ∗
2∑


m=1


δ2m[n] . (11)


Finalmente, por simplicidad en la notación, definimos η :=
(τ α)−1; la influencia de este parámetro se estudia más
adelante.


En lugar de resolver la iteración (9) directamente en el
dominio espacial, en este trabajo se propone como alternativa
la traslación de la misma al dominio de la frecuencia, de
forma análoga a lo que se realiza para un escenario de
registro de imagen en [12]. De este modo, se puede obtener
una implementación de gran eficiencia si se hace uso de la
transformada rápida de Fourier (FFT). Esta estrategia da como
resultado la siguiente expresión:


U
(ξ)
l (ω) = U


(ξ−1)
l (ω) + τ Q


(ξ−1)
l (ω)− 1


η
K(ω)U


(ξ)
l (ω) ,


(12)
donde U


(ξ)
l , U


(ξ−1)
l y Q


(ξ−1)
l son las transformadas de


Fourier (FT ) de u
(ξ)
l , u


(ξ−1)
l y q


(ξ−1)
l , respectivamente, y


ω = (ω1, ω2) representa la variable frecuencial asociada a
n. El operador K(ω) realiza las derivadas espaciales en el
dominio de la frecuencia, permitiendo su cálculo como un
producto de espectros (correspondiente a la traslación de la
convolución al dominio frecuencial); su expresión analı́tica se
deduce a partir de (11) como K(ω) = FT {k[n]}, i.e.,


K(ω) =
(
2


2∑
m=1


(1− cosωm)
)2


. (13)


Llegados a este punto, definimos una nueva función a partir
del operador anterior:


H(ω) :=
η


η +K(ω)
. (14)


Si combinamos (12) y (14), podemos escribir finalmente:


U
(ξ)
l (ω) = H(ω)


(
U


(ξ−1)
l (ω) + τ Q


(ξ−1)
l (ω)


)
, (15)


donde H(ω) puede entenderse como un filtro paso-bajo,
puesto que presenta su máximo en las frecuencias de la
componente contı́nua, y los valores que toma son siempre
menores que la unidad (Fig.2). En efecto, H(ω) es la pseudo-
inversa de K(ω), que corresponde a un filtro paso-alto que
contiene la representación frecuencial de las derivadas espa-
ciales. Durante el proceso de regularización, H(ω) filtra los
incrementos del campo direccional (15).


El parámetro η controla el ancho de banda del filtro
paso-bajo: un valor alto proporciona un mayor ancho de
banda, mientras que un valor bajo proporciona un menor
ancho de banda (Fig.2). Cuando el gradiente de la imagen
presente áreas homogéneas con transiciones abruptas entre
sı́, se necesitará un valor elevado de η para permitir estas
transiciones (altas frecuencias). Por el contrario, cuando el
gradiente no tenga estos cambios abruptos, un valor bajo
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Fig. 2. Impacto de η en el espectro del filtro paso-bajo H(ω).


del parámetro garantizará la suavidad deseada en el campo
vectorial resultante, puesto que la existencia de únicamente
bajas frecuencias significa menos variaciones en u[n].


IV. RESULTADOS


En esta sección se presentan algunos resultados de la
aplicación del marco matemático propuesto para la estimación
y consiguiente regularización del campo direccional. A la hora
de mostrar los campos vectoriales resultantes, se ha ampliado
la zona de interés con objeto de mostrar las caracterı́sticas
más ilustrativas.


En primer lugar, emplearemos datos simulados para evaluar
nuestro método. La imagen original, de tamaño 256 × 256
pixels, se muestra en la Fig.3(a). Esta imagen consta de cinco
anillos concéntricos (de distintas anchuras e intensidades) con
varias ranuras (o gaps) radiales a lo largo de los mismos.
Debido a que el gradiente difiere de cero exclusivamente en las
regiones no homogéneas, únicamente se tendrá información
de la orientación en los bordes de los anillos. Si el tamaño
w de la ventana de promediado es pequeño comparado con
la anchura de la ranura, el campo estimado será tangente al
borde del anillo incluso en los extremos que delimita la ranura,
Fig.3(b). Si elegimos un valor de w mayor que la ranura, el
campo direccional apuntará al siguiente segmento del anillo,
“siguiendo” por tanto la forma circular del mismo, Fig.3(c).
No obstante, a no ser que se realice el proceso de regulariza-
ción, la información de la orientación no se extenderá a las
áreas homogéneas. El resultado de regularizar el campo de
la Fig.3(b) se muestra en la Fig.3(d). Los parámetros de la
simulación son η = 10−2, τ = 1 y ξmáx = 50 iteraciones.
Las figuras Fig.3(e) y Fig.3(f) muestran el ground truth (i.e.,
el ángulo real que se tendrı́a sin ranuras) y la orientación del
campo regularizado, respectivamente. La PSNR —calculada
como 20 log10(2π/RMSE)— entre estas dos imágenes es
de 27,26 dB, correspondiente a un error cuadrático medio
(RMSE) de tan sólo 0,269 radianes. Nótese que una PSNR
mayor que 25 dB suele considerarse un buen parecido.


El segundo experimento hace uso de una imagen real (más
concretamente, una versión de 1032× 796 pixels del cuadro
El grito, de Edvard Munch), Fig.4(a). En este caso no existe
ground truth, y por tanto la calidad del proceso deberá ser
apreciada subjetivamente por el lector (mediante inspección
visual). La estimación del campo direccional que resulta de
aplicar una ventana de pequeña anchura w produce un campo
r[n] en el cual la información de la orientación parece caótica
y en consecuencia resulta muy difı́cil adivinar la forma de los
objetos que aparecen en la imagen, Fig.4(b). Sin embargo,
si se regulariza este campo vectorial “ruidoso”, el campo
regularizado resultante es mucho más uniforme a la vez que







(a) Imagen original. (b) Campo direccional
obtenido con w = 5.


(c) Campo direccional
obtenido con w = 25.


(d) Resultado de regula-
rizar el campo en (b).
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(e) Ground truth de la
orientación.
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(f) Orientación obtenida
con nuestro método.


Fig. 3. Primer experimento: anillos concéntricos con gaps radiales.


preserva la información de la orientación. En efecto, en la
figura Fig.4(c) puede observarse la precisión con la que el
campo u[n] sigue la forma de las manos, la cabeza, la valla,
etc. Los parámetros de simulación son los mismos que en el
experimento anterior: η = 10−2, τ = 1 y ξmáx = 50.


(a) Imagen original. (b) Campo direccional
obtenido con w = 5.


(c) Resultado de regula-
rizar el campo en (b).


Fig. 4. Segundo experimento: imagen real en niveles de gris.


V. CONCLUSIONES


En este artı́culo, hemos presentado un marco teórico para
obtener la estimación de la orientación de los objetos que
aparecen en una imagen, ası́ como para la regularización
posterior que resulta necesaria. La principal novedad de este
trabajo es la formulación frecuencial que se introduce a la hora
de abordar la regularización variacional del campo direccio-
nal. Desde el punto de vista frecuencial, las restricciones que
impone la regularización pueden entenderse como un filtrado
paso-bajo del campo estimado. La validez de la metodologı́a
propuesta se ha probado a través de un par de experimentos
en la sección de resultados.
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APÉNDICE


Primera diferencia hacia atrás (i.e., aproximación de la
derivada ∂/∂xl) para el caso general d-dimensional:


δ−l [n] := δ[n1, . . . , nl, . . . , nd]− δ[n1, . . . , nl − 1, . . . , nd] ,
(16)


donde δ[n] denota la delta de Kronecker.
Primera diferencia hacia adelante:


δ+l [n] := δ[n1, . . . , nl + 1, . . . , nd]− δ[n1, . . . , nl, . . . , nd] .
(17)


Segunda diferencia (i.e., aproximación de la derivada espa-
cial de segundo orden ∂2/∂x2


l ):


δ2l [n] := δ−l [n] ∗ δ+l [n] . (18)


Aproximación discreta del operador Laplaciano:


∆ =
d∑


l=1


∂2/∂x2
l ≈


d∑
l=1


δ2l [n] . (19)


Aproximación discreta del Laplaciano al cuadrado:


∆2 =
( d∑
l=1


∂2/∂x2
l


)2


≈
d∑


l=1


δ2l [n] ∗
d∑


l=1


δ2l [n] . (20)


Segunda diferencia en el dominio frecuencial:


FT {δ2l [n]} = (1−e−jωl)(ejωl −1) = −2(1−cosωl) . (21)


Representación frecuencial de la aproximación discreta del
operador Laplaciano al cuadrado:


FT
{ d∑


l=1


δ2l [n] ∗
d∑


l=1


δ2l [n]
}
=


(
2


d∑
l=1


(1− cosωl)
)2


. (22)


Este último resultado se necesita en la Sección III para obtener
el espectro del filtro paso-alto K(ω), véase la ecuación (13).
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Abstract- Spike-based processing technology is capable of very 
high speed throughput, as it does not rely on sensing and 
processing sequences of frames. Besides, it allows building 
complex and hierarchically structured cortical-like layers for 
sophisticated processing. In this paper we summarize the 
fundamental properties of this sensing and processing 
technology applied to artificial vision systems and the AER 
(Address Event Representation) protocol used in hardware 
spiking systems. Finally a four-layer system is described for 
character recognition. The system is slightly based on the 
Fukushima´s Neocognitron. Realistic simulations using figures 
of already existing AER devices are provided, which show 
recognition delays under 10μs.  


I. INTRODUCCIÓN 
La tecnología actual permite la implementación de 


aplicaciones complejas a alta velocidad y con resultados 
bastante eficientes. Sin embargo, cuando se trata de 
implementar aplicaciones que resultan inmediatas para el 
cerebro, como actividades de reconocimiento, de 
seguimiento o movimiento de objetos, etc., los sistemas 
electrónicos actuales resultan ineficientes. En el caso de 
aplicaciones de visión, la mayoría de los sistemas actuales 
basan su funcionamiento en el procesamiento de fotogramas. 
Los sistemas de visión trabajan habitualmente capturando y 
procesando secuencias de fotogramas (frames), que son 
procesados, píxel a píxel hasta que alguna tarea determinada 
es conseguida. Este procesamiento basado en fotogramas es 
lento, especialmente si se necesitan varias convoluciones en 
secuencia para cada imagen de entrada. El cerebro no 
funciona con un esquema basado en fotogramas. En la retina, 
cada píxel envía pulsos (también llamados eventos) a la 
corteza cerebral cuando su nivel de actividad alcanza cierto 
umbral. Aquellos píxeles muy activos enviarán más pulsos 
que los menos activos. Todos estos pulsos son transmitidos a 
medida que están siendo producidos, y no esperan el tiempo 
artificial “tiempo de frame" antes de enviarlos a la siguiente 
etapa de procesamiento [1]. Las características extraídas son 
propagadas y procesadas etapa por etapa tan pronto como 
han sido producidas, sin esperar a finalizar la recolección y 
procesamiento de los datos de fotogramas completos. Un 
problema importante que encuentran los ingenieros cuando 
tratan de implementar sistemas de procesamiento de visión 
bio-inspirados es conseguir la masiva cantidad de 
interconexiones hacia delante y de realimentación que 
aparece entre las etapas neuronales existentes en el sistema 


de procesamiento de visión humano. La representación de 
datos basada en direcciones de eventos AER (Address Event 
Representation) [2] es una posible solución. La Fig. 1 ilustra 
la comunicación en un enlace punto a punto AER tradicional.  


En la figura, el estado continuo en el tiempo de las 
neuronas emisoras en un chip es transformado a una 
secuencia de pulsos digitales muy rápidos (eventos) de 
anchura mínima (del orden de ns) pero con intervalos entre 
pulsos del orden de ms (similar a las neuronas cerebrales). 
Este alto intervalo entre pulsos permite una potente 
multiplexación, y los pulsos generados por las neuronas 
emisoras pueden ser multiplexados en tiempo en un bus de 
salida común de alta velocidad. Cada vez que una neurona 
emite un pulso o evento, la dirección de esa neurona aparece 
en el bus digital, junto con sus señales request y 
acknowledge. Esto se conoce como evento de dirección. El 
chip receptor lee y decodifica las direcciones de los eventos 
entrantes y envía pulsos a las neuronas receptoras 
correspondientes, que integran esos pulsos y son capaces de 
reproducir el estado de las neuronas emisoras. Esta es la 
comunicación entre chips basada en AER más simple. 


Sin embargo, esta comunicación punto a punto puede ser 
extendida a un esquema multiemisor o multireceptor [3], 
donde rotaciones, traslaciones o procesamientos más 
complicados como convoluciones pueden ser implementados 
por chips de procesamiento que reciben estos eventos [4]. 
Además, la información puede ser trasladada o rotada 
fácilmente simplemente cambiando las direcciones de los 
eventos al tiempo que viajan de un chip al siguiente. Existe 
una creciente comunidad de usuarios del protocolo AER para 
el diseño de aplicaciones de visión y audición bio-inspiradas, 
robótica, seguimiento y reconocimiento de objetos, etc., 
como ha sido demostrado por el éxito en los últimos años de 
los participantes en las “Neuromorphic Engineering 
Workshop series” [5]. El éxito de esta comunidad es diseñar 
sistemas grandes jerárquicamente estructurados multichip 


 


Fig. 1. Concepto de comunicación punto a punto basada en AER. 







  


 


multietapa capaces de implementar procesamientos 
complejos de matrices en tiempo real. Pero el principal hito 
que ha permitido un desarrollo exponencial de la tecnología 
AER fue el diseño de los primeros chips de convolución 
basados en AER libres de fotogramas [4][6]. En estos chips, 
cada vez que un evento es recibido a la entrada, una máscara 
de convolución almacenada como parámetro es añadida en 
un array de píxeles alrededor de la dirección codificada por 
el evento. Cuando un píxel en el array alcanza un umbral 
determinado programable, un evento codificando la 
dirección del píxel se envía a la salida y el píxel es reseteado.  


En este artículo se presenta un sistema multichip 
multietapa basado en AER ligeramente inspirado en el 
Neocognitron de Fukushima [7][8] para el reconocimiento de 
caracteres. 


II. SISTEMA DE RECONOCIMIENTO DE 
CARACTERES 


El sistema AER multietapa multiprocesamiento 
implementado en este artículo corresponde a un sistema de 
reconocimiento de caracteres escritos a mano. En particular, 
se ha implementado una versión simplificada de la 
arquitectura de reconocimiento de caracteres Neocognitron 
[8]. La estructura implementada permite el reconocimiento 
de varios caracteres (‘A’,’B’,’C’,’H’,’L’,’M’,’T’) que 
además pueden presentar ligeras deformaciones. 


El sistema se representa en la Fig. 2. La entrada al 
sistema es un estímulo visual de 16x16 píxeles codificado en 
eventos y que puede representar uno de los siete caracteres 
(‘A’,’B’,’C’,’H’,’L’,’M’,’T’). Cada pixel produce 10 eventos 
y la separación entre eventos es de 50ns. Como el número 
aproximado de píxeles activos es de 30, el estímulo completo 
tiene una duración de 15μs aproximadamente. 


La primera etapa de procesamiento implementa 17 
convoluciones (con máscaras de convolución ki (i = 1,…,17) 
en paralelo para la extracción de carácterísticas en el 
estímulo visual. Cada máscara de convolución (kernel) en la 
etapa ‘1’ tiene como objetivo detectar características 
discriminatorias que ayuden a identificar los caracteres. Los 
kérneles utilizados en esta etapa se muestran en la parte 
izquierda de la Fig. 3, normalizados de ‘0’ a ‘1’. La cruz roja 
en las máscaras representa el origen de coordenadas.  


En el sistema de la Fig. 2, cada módulo de convolución 
está configurado para no enviar eventos negativos. Sólo 
eventos positivos salen del chip, por tanto, cada módulo de 


convolución implementa una rectificación de media onda 
además de la convolución programada. 


La máscara de convolución k1 detecta la presencia y 
posición del pico superior en la letra ‘A’. La máscara k2 
detecta un segmento horizontal que termina en la izquierda y 
toca un segmento vertical. La máscara k3 igual, pero 
terminando el segmento a la derecha, la máscara k4 detecta 
un segmento vertical que termina en la parte superior y toca 
un segmento horizontal. La máscara k5 detecta el tope 
inferior de un segmento vertical, la máscara k6 igual pero 
para el tope superior. La máscara k7 detecta el límite 
izquierdo de un segmento horizontal, la máscara k8 igual 
pero para el límite derecho. La máscara k9 detecta la 
curvatura superior de la letra ‘C’ y la máscara k10 la 
curvatura inferior. La máscara k11 detecta un segmento 
horizontal y la máscara k12 uno vertical. La máscara k13 
tiene como objetivo detectar el punto de cruce central entre 
los dos segmentos inclinados en la letra ‘M’, la máscara k14 
detecta el punto de cruce entre las dos curvaturas derechas de 
la letra ‘B’. La máscara k15 detecta el pico izquierdo 
superior en la letra ‘M’. La máscara k16 igual pero para el 
pico derecho superior. Finalmente la máscara k17 detecta el 
punto de cruce entre los segmentos horizontal y vertical de la 
letra ‘L’. Como se puede observar, la primera etapa de 
convoluciones tiene como intención detectar un conjunto de 
17 características geométricas que pueden ser usadas para 
detectar y discriminar entre las diferentes letras.  


La letra ‘A’ debería producir actividad en las salidas {c1, 
c2, c3, c5,c11}, la letra ‘B’ en {c2, c11, c12, c14, c17}, la 
letra ‘C’ en {c8, c9, c10, c11, c12}, la letra ‘H’ en {c2, c3, 
c5, c6, c11, c12}, la letra ‘L’ produce salida en {c6, c8, c11, 
c12, c17}, la letra ‘M’ en {c5, c12, c13, c15, c16} y la letra 
‘T’ en {c4, c5, c7, c8, c11, c12}. 


La segunda etapa implementa 21 convoluciones en 
paralelo (con mascaras pi (i =1,…, 21)). Hay solamente seis 
máscaras diferentes en esta etapa, fi (i=1,..,6) que se 
muestran en la Fig. 3 normalizadas de ‘0’ a ‘1’. El objetivo 
de esta etapa es evaluar si la distribución espacial de las 
características detectadas en la primera etapa es significativa 
para el carácter que está siendo analizado. Por ejemplo, para 
el carácter ‘A’, el pico superior (detectado por la máscara k1 
en la primera etapa) debería estar por encima del resto de 
características. Por tanto, la máscara p1 producirá una 
contribución positiva en la región justo debajo del pico 
detectado por k1, porque éste será el lugar donde debería 
estar el centro del carácter ‘A’. Del mismo modo, si hay 
actividad en el canal c2, el centro de la letra ‘A’ debería estar 


 


Fig. 2. Sistema de Reconocimiento de Carácteres basado en AER 


Fig. 3. Máscaras utilizadas en los diferentes módulos de convolución 
descritos en el sistema de la Fig. 2 







  


 


a la derecha. Por tanto, la máscara p2 producirá contribución 
en los píxeles en d2 que están a la derecha de esos que 
dispararon eventos en c2. La salida de c3 se trata 
simétricamente a la salida de c2. La máscara k5 envía 
eventos a c5 si se detecta la parte inferior de un segmento 
vertical. Esto significa que el centro de la letra ‘A’ está en 
algún lugar por arriba, o a la izquierda o a la derecha. De esta 
contribución se encarga la máscara p5. Finalmente, si hay 
actividad en c11, el centro de ‘A’ debería estar en la misma 
posición (centro de la letra ‘A’). De este modo, cuando la 
entrada es el carácter ‘A’, la actividad en {c1, c2, c3, c5, 
c11} estará en diferentes píxeles. Sin embargo, la etapa 2 
hará que la actividad en {d1, d2, d3, d5, d11} esté en el 
centro de la letra ‘A’. Algo similar ocurre con el resto de 
caracteres, cuyo centro quedará definido gracias a las 
máscaras pi de la etapa 2, que se encargan de implementar la 
ponderación espacial de las características detectadas en la 
etapa 1.  


 
El propósito de la tercera etapa es combinar con pesos 


positivos o negativos las salidas de la segunda etapa. Por 
ejemplo, para la letra ‘A’, las salidas {d1, d2, d3, d5, d11} 
deberían contribuir positivamente, mientras que las salidas 
{d4, d6, d7, d8, d9, d10, d12, d13, d14, d15, d16, d17, d18, 
d19, d21} deberían inhibir. Algo similar ocurre con el resto 
de caracteres. Para ello, cada una de las 17 salidas obtenidas 
en la etapa 2 es replicada en 7 canales independientes. Cada 
uno de estos canales entra a un módulo merger de 17 
entradas (módulo M en la Fig. 2). Como los eventos que 
proceden de la segunda etapa tienen todos signo positivo, los 
módulos merger tienen cableados los signos en las entradas, 
de modo que se le asigna signo positivo a los eventos que 
contribuyen positivamente para el reconocimiento del 
carácter y negativo a los que contribuyen negativamente. Los 
eventos con nuevo signo obtenidos de cada modulo merger 
son enviados a un módulo de convolución con una máscara 
de convolución 1x1 y con valor 1 (módulo U en la Fig. 2). 
Los parámetros de los módulos de convolución son ajustados 
de modo que hacen falta 3 eventos a la entrada codificando 
la misma dirección para producir la generación de un evento. 
De este modo, en la tercera etapa se implementa una suma de 
las actividades recibidas a la entrada. 


Finalmente, la cuarta etapa consiste de un módulo de 
convolución para cada canal de salida de la etapa 3 (módulos 


C en Fig. 2). Hay un módulo C para cada carácter (siete en 
total) y el objetivo de estos módulos es analizar si los 
eventos que vienen de las etapas previas están más o menos 
agrupados, en lugar de dispersos. Si están agrupados (en el 
centro del carácter) significa que el carácter ha sido 
detectado. 


El kernel utilizado en los módulos C se muestra en la 
parte inferior derecha de la Fig. 3. De nuevo la cruz roja 
muestra el origen de coordenadas del kernel.  


III. RESULTADOS 
Debido a que la mayoría de los dispositivos AER 


hardware existentes en la actualidad son prototipos, se 
dispone de un número escaso de ellos y resulta inviable 
montar un sistema como el descrito en la Fig. 2. Por ello se 
ha simulado el sistema propuesto con una herramienta de 
simulación AER desarrollada en C++ y validada [9][10] que 
utiliza características y valores reales de dispositivos ya 
fabricados. Al estar implementado todo el sistema con 
módulos AER, todo el procesamiento es en paralelo y en 
tiempo real, siendo los eventos enviados de etapa a etapa en 
cuestión de ns. El sistema multi-chip (68 módulos de 
convolución) multi-etapa (4 etapas) ha sido testeado usando 
tres versiones ligeramente modificadas de cada uno de los 7 
caracteres. Los 21 caracteres se muestran en la Fig. 4.  


Los resultados obtenidos tras testear el sistema con cada 
uno de los 21 flujos de eventos se muestran en la Tabla 1. Se 
puede observar que en todos los casos, el sistema es capaz de 
detectar qué letra está presente en menos de 9,3μs 
(equivalente a procesar 100000 imágenes por segundo 
aproximadamente en un sistema que estuviera basado en 
fotogramas) desde que el primer evento de entrada es 
recibido por el sistema. Este retraso es incluso menor que la 
duración del estímulo de entrada visual (12,4μs). Por tanto, 
el sistema es capaz de reconocer el carácter a la entrada del 
sistema antes de haber recibido y procesado todos los 


 
Tabla 1. Tiempos y número de eventos obtenidos tras la simulación 


 


Fig. 4. Caracteres utilizados para evaluar el sistema AER. 







  


 


eventos. En una versión implementada en fotogramas, habría 
que esperar el tiempo correspondiente a un fotograma para 
recoger todos los valores de los píxeles correspondientes a 
un carácter, y después de eso, deberiamos procesar toda los 
píxeles de la imagen secuencialmente con los 68 módulos de 
convolución en el sistema. Si suponemos un esquema de 
codificación de 25 fotogramas por segundo, tendriamos 
siempre una limitacion de 40ms para procesar cada carácter 
(sin considerar los tiempos de procesamiento de los modulos 
de convolución). 


La Fig. 5 muestra los eventos obtenidos en diferentes 
canales del sistema cuando el carácter codificado a la entrada 
es ‘A’. Nótese cómo el sistema produce los eventos de salida 
antes de haber procesado el flujo de entrada completo.   


IV. CONCLUSIONES 
A lo largo de este trabajo hemos presentado un sistema 


de reconocimiento de caracteres multichip multietapa basado 
en eventos (y por tanto libre de fotogramas). Los módulos de 
convolución utilizados, basados en dispositivos físicos 
reales, permiten implementar convoluciones y procesamiento 
en tiempo real, de modo que los píxeles en los arrays 
almacenados en los módulos de convolución generan eventos 
a la salida que son transmitidos a las siguientes etapas aún 
sin haber recibido estos módulos el resto de eventos a la 
entrada.  


El sistema proporciona en todos los casos una tasa de 
reconocimiento del 100% y es capaz de producir eventos 
positivos indicando la detección del carácter en sólo 9.3μs, 
inferior al tiempo medio de duración del estímulo de entrada 
(12.4μs).  


El sistema ha sido probado con un conjunto de siete 
caracteres elegidos al azar para probar la robustez de la 
detección de las características. Sin embargo, sería bastante 
fácil modificar el sistema para detectar más caracteres 
diferentes mediante la adición de más módulos en paralelo, 
en todas las etapas. La adición de nuevos módulos en las 
etapas 1 y 2 tendría como objetivo la adición de nuevas 
características. Sin embargo, como la etapa 3 implementa 
combinaciones de las características extraídas, sólo sería 
necesario añadir un número reducido de características a 
detectar, ya que la combinación de todas ellas permite un 
grado de libertad para la detección de un conjunto grande de 
caracteres. El número de módulos de convolución en las 
etapas 3 y 4 crecería de forma lineal con el número de 
caracteres a detectar (nótese que por ejemplo la etapa 4 tiene 
un módulo de convolución por cada carácter). Todo ello 
sería sin penalizar los retrasos, que es lo más importante de 
la tecnología AER en el sistema propuesto.  


El sistema descrito consta de 68 módulos de convolución. 
Este elevado número de módulos hace que el sistema no 
pueda ser implementado aún en la actualidad, pero gracias a 
la herramienta de simulación de sistemas AER existente es 
posible proponer y simular sistemas antes de que la 
tecnología electrónica esté disponible para ello. Para las 
simulaciones se han empleado medidas reales de las 
características físicas y electrónicas de los dispositivos 
(principalmente chips de convolución y módulos splitters y 
mergers).  


El diseño de sistemas como el descrito en este trabajo se 
está convirtiendo en una realidad ya que los sistemas 


multichip pueden ser implementados eficientemente con las 
tecnologías recientemente desarrolladas híbridas 
CMOS/noCMOS de escala nanométrica [11].  
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Resumen—The periodical distribution of elements forming
a bi- or three-dimensional periodical lattice has provided a
fundamental tool to develop new materials with exotic and,
sometimes, amazing electromagnetic properties. Here we have
analyzed the effects related to the electromagnetic activity
produced by a 2D array of four crank resonators (4CR), which is
composed by same handeness cranks in a packed configuration
forming a parallelepiped. The sample has been built using
printed circuit technology and the unit cell was designed to fit its
electromagnetic response into the X band frequency range. Using
a free-wave system and the corresponding reciprocal algorithms,
we have characterized the material and determined the rotation
angle, refraction index and chirality parameter.


I. INTRODUCCIÓN


La técnica más utilizada para implementar medios capaces
de rotar el plano de polarización de una onda electromagnética
ha sido la distribución aleatoria de elementos con simetrı́a
quiral en un medio dieléctrico [1]. Sin embargo esta técnica
muestra algunas carencias asociadas a la falta de homogenei-
dad, dificultad de fabricación y alto coste [2]. En los últimos
años se han propuesto técnicas alternativas de fabricación
con el objetivo de solventar algunos de estos problemas y
de proporcionar nuevos parámetros que permitan controlar y
aumentar los efectos producidos. Entre las nuevas técnicas
destaca la implementación de redes bidimensionales de es-
tructuras con simetrı́a quiral sobre placas de circuito impreso
[3].


Basándose en esta tecnologı́a, Barba et al. [4] diseñaron una
célula unidad formada por ocho manivelas dibujadas sobre las
dos caras de un circuito impreso y conectando los segmentos
mediante vı́as. Repitiendo la estructura se puede formar una
distribución periódica bidimensional y si se apilan varias
láminas se pueden conseguir rotaciones en la polarización
superiores a 360◦.


Posteriormente, Molina-Cuberos et al. [5] presentaron una
estructura también basada en manivelas, pero con distinta
distribución, el resonador de cuatro manivelas (4CR, four
cranks resonator). La celda unidad está constituida por cuatro
unidades empaquetadas, todas con la misma simetrı́a, forman-
do un paralelepı́pedo que tiene la ventaja añadida de presentar
una mayor densidad de manivelas por unidad de volumen.


En este trabajo hemos tomado el resonador de cuatro
manivelas como celda unidad para construir una red bidi-


Fig. 1. Esquema del resonador de cuatro manivelas.


mensional con el objetivo de estudiar los efectos produci-
dos sobre una onda linealmente polarizada. Cada manivela
tiene orientación levógira y está formada por tres segmen-
tos de l1 = l2 = 3,5 mm, l3 = 2,4 mm de longitud y
w = 0,6 mm de grosor. La separación entre los resonadores
es D1 = D2 = 4,5 mm y las distancias entre dos celdas son
D1′ = D2′ = 9,0 mm, ver Fig. 1. Las medidas realizadas nos
permiten caracterizar el medio y calcular, entre otros, el ı́ndice
de refracción, la quiralidad y las constantes de propagación.


II. CARACTERIZACIÓN EXPERIMENTAL


El comportamiento macroscópico de los medios quirales se
puede describir mediante sus relaciones constitutivas [6]:


D⃗ = ϵE⃗ − jκH⃗


B⃗ = µH⃗ + jκE⃗ (1)


donde ϵ y µ son la permitividad eléctrica y la permeabilidad
magnética, respectivamente. El acoplamiento de los campos
eléctricos y magnéticos caracterı́stico de los medios quirales
queda descrito mediante el parámetro de quiralidad, κ.


En general, la propagación de una onda plana linealmente
polarizada se puede describir como la suma de dos ondas con







polarización circular, una a derechas y otra a izquierdas. En
el caso particular de los medios quirales esta descomposición
facilita su tratamiento, ya que cada una de las ondas circulares
se propaga cumpliendo relaciones constitutivas desacopladas
[7], sin parámetro de quiralidad. Cada uno de los dos modos
de propagación, a derechas e izquierdas, se propaga en el
medio como si de un medio isótropo se tratase, con ı́ndice de
refracción y número de onda, en general, distinto para cada
modo. La quiralidad relativa del material, determinada por
κr = κ/


√
ϵrµr, es el parámetro fı́sico que los diferencia. Los


ı́ndices de refracción y los números de onda para los modos
a derechas e izquierdas, notados respectivamente + y − son:


n± =
√
ϵrµr (1± κr) = n (1± κr) = n± κ (2)


k± =
ω


c


√
ϵrµr (1± κr) = k0n (1± κr) (3)


donde hemos definido el ı́ndice de refracción del medio como
n =


√
ϵrµr.


El hecho de que se propagen dos ondas con velocidades
de propagación distintas produce dos efectos comprobables
experimentalmente: la dirección de polarización de la señal
resultante, suma de ambos modos, rota conforme la onda se
propaga en el material, fenómeno conocido como dispersión
óptica rotatoria; y la absorción de cada modo es distinta, lo
que genera un cambio en la polarización, pasando de lineal a
elı́ptica, fenómeno conocido como dicroı́smo circular.


Estos cambios en la polarización de la onda hacen que
para determinar experimentalmente la propagación no baste
con medir los coeficientes usuales de reflexión y transmi-
sión. Además es necesario realizar medidas adicionales que
proporcionen el ángulo de rotación de la señal y su fase.
Como magnitud adicional hemos medido el coeficiente de
transmisión en la dirección perpendicular a la señal incidente,
que denominamos TCR, que junto a los usuales coeficientes de
reflexión R y transmisión TCO proporcionan tres magnitudes
experimentales que permitirán determinar los tres parámetros
constitutivos del material ϵ, µ y κ, y consecuentemente las
constantes de propagación de los modos (k+ y k−) y el ı́ndice
de refracción (n). Para ello, hemos utilizado el algoritmo
desarrollado en nuestro grupo de investigación [8], que ha
sido mejorado recientemente y que también se presenta en el
Congreso de URSI 2011 [9].


III. RESULTADOS Y DISCUSIÓN


La Fig. 2 muestra la magnitud de los coeficientes R,
TCO y TCR determinados experimentalmente y la absorción
de energı́a. Se observa que alrededor de los 11 GHz todos
los parámetros alcanzan un extremo. El mı́nimo de TCO (a
11.02 GHz) y el máximo de TCR (11.00 GHz) implican que
se produce un cambio en el estado de polarización de la señal,
pasando de lineal a elı́ptica y/o una rotación en el plano de
polarización. Para discernir ambos efectos es necesario tener
en cuenta su diferencia de fase. El coeficiente de reflexión
cambia con la frecuencia siguiendo una pauta similar al
observado en TCO, alcanzando un mı́nimo en 10.92 GHz. La
parte inferior de la Fig. 2 presenta la absorción de energı́a,
donde se observa que las mayores pérdidas ocurren alrededor
de los 11 GHz y son aproximadamente el 50 %. La absorción
detectada es muy inferior a las observadas en otros materiales
quirales formados por distribuciones aleatorias de hélices
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Fig. 2. Módulo de los coeficientes R, TCO y TCR y absorción energética.


[8], manivelas [10] o distribuciones ordenadas de manivelas
metálicas sobre foam [2].


A partir de los coeficientes de transmisión y reflexión
también se puede conocer la elipse de polarización de la
señal transmitida, es decir, los ejes mayor y menor y el
ángulo de rotación [11]. Las Fig. 3, 4 muestran el ángulo
de rotación y los ejes mayor y menor. Se puede apreciar
que el medio produce una rotación de la polarización hacia
valores negativos (levógira) a frecuencias menores de 11 GHz
y hacia valores positivos (dextrógira) por encima de esta
frecuencia. El cambio en el sentido de rotación coincide con la
frecuencia de resonancia mostrada en la Fig. 2. Simulaciones
realizadas con CST [5], permiten estudiar el comportamiento
a frecuencias fuera de la banda experimental, observándose
que el ángulo de rotación alcanza un valor máximo de unos
-170◦, lo que es equivalente al giro de 10◦ mostrado en la Fig.
3, ya que existe una incertidumbre de valor π en el sistema
de medida. Este máximo no es abrupto, sino que permanece
casi constante durante varios gigahertzios.


Conocidos los parámetros de la elipse de polarización, se
puede dibujar dicha elipse. Se ha representado en la Fig. 5 la
señal transmitida para nueve frecuencias escogidas. En esta
representación la señal incidente tendrı́a dirección vertical
(punteada en color rojo). Por debajo de unos ∼10 GHz, se
transmite una señal con polarización prácticamente lineal.
Conforme la frecuencia aumenta, la polarización pasa de
lineal a elı́ptica. A 11.00 GHz ha rotado un ángulo de
86◦ respecto a la onda incidente, pudiéndose apreciar que
la polarización es claramente elı́ptica. Conforme aumenta la
frecuencia sigue aumentando el ángulo de giro y la señal va
recobrando su carácter lineal.


La Fig. 6 muestra la parte real e imaginaria del ı́ndice
de refracción. La parte imaginaria alcanza un extremo en
10.97 GHz, indicando un máximo en la absorción lo que
concuerda con lo mostrado en la figura inferior de Fig. 2.
Se observa que la parte real tiene un signo negativo en
una estrecha banda justo por encima de la frecuencia de
resonancia, lo que concuerda con las pérdidas mostradas en
la Fig. 2. La Fig. 6 también muestra la parte real e imaginaria
del parámetro de quiralidad. Se puede observar que tanto
las partes real e imaginaria siguen una pauta similar a la
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Fig. 3. Ángulo de rotación.
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Fig. 4. Ejes menor (b) y mayor (a) y excentricidad (
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a2 − b2/a) de la elipse


de polarización de la señal transmitida.
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Fig. 5. Elipse de polarización de la señal transmitida a distintas frecuencias
(lı́nea azul contı́nua) y onda incidente (lı́nea roja discontinua).
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Fig. 6. Partes real e imaginaria del ı́ndice de refracción y quiralidad.
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Fig. 7. Partes real e imaginaria del número de onda de modo de propagación.


encontrada en el ı́ndice de refracción. Este hecho ha sido
encontrado en otros diseños de materiales quirales basados en
PCB [12] . Si comparamos la magnitud de κ con la encontrada
en medios quirales basados en una distribución aleatoria de
hélices [8], encontramos que estos últimos presentan una
quiralidad un orden de magnitud menor y, además, un mayor
nivel de pérdidas.


Conocidos n y κ, se puede determinar el número de
onda de los modos de propagación, k+ y k−, mostrados
en la Fig. 7 se observa que el modo de propagación de
la onda circularmente polarizada a izquierdas presenta un
valor prácticamente constante en toda la banda de frecuen-
cias, k− = (2,15 ± 0,1) + (−0,5 ± 0,5)j, con una parte
imaginaria prácticamente nula con variaciones dentro de los
lı́mites de sensibilidad del sistema de medida. Por el contrario,
k+ muestra una dependencia con la frecuencia similar a
la mostrada por n y κ, incluyendo un valor negativo entre
11.0 GHz y 11.4 GHz. El valor negativo se debe a que en la
resonancia el valor de la quiralidad es bastante alto. La onda a
derechas presenta una atenuación, parte imaginaria negativa,
en la misma banda de frecuencias encontrada en n y κ, lo que
conlleva una mayor atenuación de este modo y por tanto la







onda transmitida presenta polarización elı́ptica a izquierdas.


IV. CONCLUSIONES


En este trabajo se presenta la caracterización experimental
de un material formado por una red bidimensional cuya célula
unidad está compuesta por cuatro manivelas idénticas dispues-
tas en forma de paralelepı́pedo. El uso de tecnologı́a basada
en circuito impreso ha permitido disminuir la absorción de
energı́a en toda la banda, especialmente a la frecuencia de
resonancia situada entorno a 11 GHz, respecto a la absorción
encontrada en materiales fabricados usando otras técnicas.
Se ha determinado la polarización de la señal transmitida y
confirmado, mediante el cálculo de los parámetros de la elipse
de polarización, que el medio presenta las propiedades de
dicroı́smo y dispersión rotatoria tı́pica en los materiales con
actividad electromagnética. Los números de onda asociados a
los modos de propagación en el material han sido calculados
encontrando que en la banda de resonancia se produce una
fuerte absorción en la onda con polarización a izquierdas.
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Abstract- One of the most reliable indicators of cardiovascular 
risk used nowadays is the intima-media thickness (IMT) of the 
common carotid artery (CCA). The IMT is especially used to 
early detect the atherosclerosis, which is very widespread into 
population. Doctors manually extract IMT from ultrasound 
images, which makes its measurement a prone to error process. 
In order to reduce the inter-observer variability and the 


subjectivity of the measurement, a fully automatic method based 
on ultrasound image processing and a frequency implementation 
of active contours is proposed.  With this technique, not only the 
IMT is correctly measured but also the CCA diameter. The 
results achieved have been validated by doctors and produce 
satisfactory visual and numerical results when considering the 
medical measurements as ground-truth.  


I. INTRODUCCIÓN 


La arteriosclerosis provoca un engrosamiento de las 
paredes arteriales que, a largo plazo, puede conducir a 
infartos o embolias. Puesto que es una de las afecciones 
cardiovasculares más extendidas entre la población adulta, la 
investigación médica se ha centrado en la búsqueda de un 
indicador precoz y fiable de la arteriosclerosis para poder 
tratarla a tiempo. De entre los más usados destaca el grosor 
íntima-media (IMT) de la arteria carótida común (CCA) [1]. 


El IMT puede medirse en ecografías que muestran un 
corte longitudinal de la CCA. Al ser la ecografía una técnica 
no invasiva, es posible estudiar su valor en un amplio número 
de pacientes y en tantas ocasiones como proceda siempre que 
se emplee el mismo protocolo de medida para garantizar la 
repetibilidad y reproducibilidad de la medida [2]. En 
concreto, el especialista marca dos puntos en la ecografía 
sobre la posición de las interfaces lumen-íntima (I5) y media-
adventicia (I7) de forma manual (ver Fig. 1). 


Con la intención de hacer más rápido y eficiente el 
proceso de medida del IMT, se propone el empleo de 
técnicas de procesado de imagen que permitan extraer el IMT 
de forma automática. Al emplear técnicas matemáticas, se 
mejoraría también la reproducibilidad de la medida y se 
reduciría la subjetividad introducida por la estimación visual 
empleada actualmente. Respecto a este problema, existen 
diversas soluciones, aunque muy pocas de ellas tienen un 
funcionamiento totalmente automático [3,4]. La solución 
propuesta emplea contornos activos o snakes  implementados 
en frecuencia con B-splines como función de forma [5] y 
además aborda la segmentación del lumen, o cauce del flujo 
sanguíneo, extrayendo también la interfaz I2 (ver Fig. 1). 


 


Fig. 1. Diagrama describiendo la posición de las interfaces a detectar y el 
grosor íntima-media sobre una ecografía 


II. INICIALIZACIÓN AUTOMÁTICA DE LOS CONTORNOS 


A.  Corrección de la orientación de la arteria 


Para favorecer la detección de la pared proximal, 
estimamos la orientación de la arteria en la imagen. Para ello, 
se detectan los bordes presentes en la imagen mediante un 
filtro de Sobel horizontal sobre un recorte de la ecografía. 
Dicho recorte es fijo para todas las imágenes empleadas y 
evita que consideremos información más allá de la puramente 
anatómica. De este modo, dado que no se dispone de la 
imagen en crudo, se elimina la máscara que incluye la 
información del paciente, la resolución, etc.  


Sobre los bordes así detectados, se realiza una 
transformada de Hough [6] para detectar la dirección 
principal de la arteria, que será la de mayor longitud una vez 
aplicado Hough. A partir de esta dirección se calcula la 
orientación de la arteria, para poder corregirla de cara al 
procesado posterior con una interpolación bilineal. 


B.  Localización de la pared proximal 


Para determinar la altura a la que se encuentra la pared 
proximal en la ecografía, se correlaciona la imagen (con la 
orientación corregida) con un modelo del patrón íntima-
media-adventicia. Este modelo se ha obtenido a partir de un 
recorte de una ecografía donde se apreciaba el patrón claro-
oscuro-claro típico, al que se le ha aplicado procesado 
morfológico (apertura con un elemento estructurante 
horizontal) para conseguir mayor generalidad.  
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C.  Segmentación del lumen 


El lumen se caracteriza en las ecografías por ser una zona 
oscura limitada por arriba y por abajo por las paredes de la 
arteria. El único problema en su delimitación aparecería por 
influencia del ruido speckle propio de la ecografía o por la 
presencia de turbulencias en la sangre. 


Para reducir su influencia, se emplea un filtrado de 
mediana de 5×15 píxeles de forma iterativa (20 iteraciones) 
sobre la imagen completa con la orientación corregida. 
Después, se rellenan los bordes fuera del recorte fijo 
empleado en la etapa anterior con unos y se toma el negativo 
de la imagen. Así, tendremos una imagen binaria con diversas 
regiones a uno. De entre todas ellas, la correspondiente al 
lumen será la que incluya entre sus puntos el punto de 
máxima correlación calculado en la etapa anterior. 


D.  Inicialización de las snakes 


A continuación, se extraen los bordes del lumen, que se 
parametrizan con una interpolación polinómica de orden 3 
para suavizarlos. Las curvas cúbicas resultantes delimitan 
aproximadamente la región correspondiente al lumen en la 
imagen. El borde superior (I2 o snake 1), se mantiene. Por su 
parte, el borde inferior se desdobla en dos, de forma que 
tenemos un contorno para la detección de la interfaz lumen-
íntima (I5 o snake 2) y otro para la de la interfaz íntima-
adventicia (I7 o snake 3). Así, tenemos la inicialización para 
el algoritmo de contornos activos (Fig. 2) y el centro de 
masas del lumen, que nos será útil más adelante. 


III. SEGMENTACIÓN MEDIANTE CONTORNOS ACTIVOS 


A.  Introducción a los contornos activos empleados 


Los contornos activos o snakes [7] son una herramienta 
empleada para la detección de bordes basada en un modelo 
de los cuerpos elásticos. En la práctica, el contorno se 
implementa como una sucesión de " nodos u unidos entre sí 
por una función de forma que los interpola y proporciona el 
contorno final, compuesto de los diversos puntos de control 
v. En nuestro caso, se han empleado B-splines de orden 
cúbico [8] por sus prestaciones, de entre las que destaca la 
suavidad de los contornos que proporcionan junto con un 
coste computacional admisible. Por su parte, la formulación 
en el dominio frecuencial [5] acelera los cálculos en las 
diversas iteraciones del algoritmo. 


B.  Procesado para la extracción de las fuerzas externas 


Las fuerzas externas que gobernarán el comportamiento 
de los contornos activos empleados, deberán ser tales que los 
acerquen a los bordes deseados. Concretamente, buscaremos 
variaciones positivas del gradiente (de oscuro a claro) para la 
detección de la pared proximal y las negativas (de claro a 
oscuro) para la delimitación de la pared distal. Únicamente 
tendremos en cuenta las variaciones del gradiente en la 
dirección vertical, puesto que son las que determinan la 
posición de las interfaces buscadas. 


Con el dato del centro de masas del lumen, y tras un 
suavizado gaussiano de la imagen, podemos establecer una 
frontera a partir de la cual tengamos en cuenta las 
transiciones positivas o negativas (según aplique). De este 
modo, combinamos las transiciones positivas y negativas del 
gradiente en una única imagen (véase Fig. 3). 


   


Fig. 2. Detección del lumen y localización del máximo de correlación 
(izquierda), e inicialización de los contornos activos (snake 1 en amarillo, 2 


en rojo y 3 en verde a la derecha) 


     
Fig. 3. Combinación de las transiciones negativas (izq.) y positivas (centro) 


en una única imagen (der.). El asterisco indica el centro del lumen 


     


Fig. 4. Gradiente de la imagen (izq.), máscara morfológica direccional 
(centro) y resultado de la reconstrucción de ambas (der.) 


Una vez obtenida esta versión del gradiente de la imagen 
aplicamos un procesado morfológico con el fin de eliminar 
ligeramente el ruido presente. Este procesado consiste en un 
cierre con elemento estructurante 3×3 y una apertura con 
elemento estructurante 5×5. 


Tras el procesado morfológico se calculan las tres 
direcciones principales mediante transformada de Hough. 
Dichas direcciones se emplean para la obtención de una 
máscara morfológica que aplicaremos para la reconstrucción 
de la imagen del gradiente con ruido reducido (ver Fig. 4). 
Con esto, la imagen del gradiente queda mucho más limpia, 
habiendo eliminado la información que presenta una 
orientación distinta a la de las direcciones principales 
obtenidas mediante la transformada de Hough. Sobre esta 
imagen resultante, vuelve a realizarse una operación de 
gradiente, para obtener las fuerzas externas de la snake. 


C.  Evolución de los contornos activos 


Una vez calculados los datos necesarios para aplicar 
snakes (contornos iniciales y fuerzas externas) se lleva a cabo 
un proceso iterativo como el representado en la Fig. 5. Dicho 
proceso comienza con una interpolación que determina los 
puntos de control v a partir de los nodos iniciales u.  


A continuación, se calcula el laplaciano partiendo de la 
imagen de gradiente. El valor del laplaciano, que actúa como 
fuerza externa, se aplica sobre los nodos junto con las 
llamadas fuerzas de gravedad y despegue. Estas fuerzas 
actúan por lo general en las primeras iteraciones en el caso de 
que la curva no esté cerca de ningún borde. En dicho caso, la 
snake superior se verá afectada por una fuerza de despegue 
que la empuje a subir y, por su parte, las dos snakes 
inferiores se verán forzadas a bajar a partir de una fuerza 
gravedad (el contorno para la interfaz I5) o a subir por el 
efecto de una fuerza de despegue (el contorno para I7). 







  


 


Posteriormente, se calcula la futura posición de los nodos 
y se fuerza a que las curvas 2 y 3 no se crucen. Este proceso 
continuará hasta que se alcance la condición de parada del 
algoritmo. En nuestro caso, la condición de parada será 
doble, esto es, por un lado, la variación media conjunta de las 
snakes 2 y 3 debe ser inferior a una cierta tolerancia (se ha 
empleado 0.1 píxeles) y, por otro lado, el desplazamiento 
aislado de la snake 1 debe ser inferior a la mitad de dicha 
tolerancia. En caso de cumplirse ambas condiciones o de 
alcanzar 1000 iteraciones, se detiene el algoritmo. 


D.  Análisis de la validez de los contornos resultantes 


Para que las medidas sean válidas es necesario que las 
curvas se sitúen en una zona donde aparezca un borde y que, 
además presenten cierta continuidad. En realidad, lo que 
hacemos es buscar el perfil bimodal que debe aparecer en los 
cortes verticales de la imagen del gradiente.  


Con el fin de simplificar la búsqueda de esta distribución 
binomial, tomaremos el histograma de la diferencia de las 
curvas 2 y 3. Puesto que vamos a trabajar con la diferencia de 
una distribución binomial nos debe quedar una distribución 
de tipo gaussiana. Ahora bien, si la diferencia de las curvas 
presenta alguna variación atípica (IMT demasiado grande o 
demasiado pequeña respecto de los valores más repetidos) 
consideraremos que se debe a que alguna de las curvas no ha 
evolucionado hacia el borde requerido, como en el caso de la 
imagen de ejemplo. El proceso llevado a cabo queda patente 
en la Fig. 6 y en la Fig. 7. 


La curva gaussiana aplicada sobre el histograma inicial 
tiene de media la mediana del histograma, pero siempre 
considerando valores iguales o superiores a 6 píxeles. Esto 
es, de entre los valores de IMT mayores o iguales a 6 píxeles 
calculamos la mediana, que será la media de la ventana 
gaussiana a aplicar. La desviación típica es de 1 píxel.  


Una vez multiplicado el histograma por esta ventana 
gaussiana, descartaremos aquellas medidas por debajo de un 
cierto umbral, en nuestro caso, por debajo de 10-4. Con este 
proceso, establecemos unos límites dentro de los cuales la 
medida del IMT se ha validado. Este rango de medidas 
válidas será de utilidad en pasos posteriores. Además, se 
calcula un cierto margen de variación sobre este rango en 
función de la cantidad de valores posibles de IMT que 
hayamos despreciado al aplicar el filtro gaussiano. Este 
llamado “rango ampliado” permitirá mayor variación con 
respecto al rango inicial cuanto mayor número de valores se 
hayan descartado. 


E.  Reinicialización de los contornos y aplicación de una 


segunda etapa 


En el caso de detectar zonas en las que la delimitación de 
las capas íntima y adventicia (snakes 2 y 3) no ha sido 
correcta, se aplicará una segunda etapa, en la que sólo 
evolucionarán las curvas correspondientes a estas paredes. 
Pero para ello, modificamos la inicialización de las curvas en 
las zonas declaradas como no válidas. 


El primer paso consiste en reducir 5 puntos de control por 
cada extremo los tramos considerados no válidos para evitar 
que los bordes validados de escasa longitud tengan un peso 
importante en la reinicialización de las snakes. 


Posteriormente, se determina para cada tramo no validado 
qué curva es errónea. El criterio escogido para establecer la 
curva  errónea es  el  de la segunda  derivada, de modo que la  


 


Fig. 5. Diagrama de flujo de la evolución de los contornos 


  


Fig. 6. Resultado de la primera etapa para las snakes 2 y 3 (izq.) y 
validación del mismo (der.). La línea discontinua indica una detección de las 


paredes errónea 
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Fig. 7. Histograma para la validación de las medidas antes (izquierda) y 
después de aplicar el filtro gaussiano (derecha)  


  


Fig. 8. Gradiente aplicado a las curvas superior (izq.) e inferior (der.) en la 
segunda etapa de evolución de las snakes 


curva más combada, que tendrá una segunda derivada mayor 
(en valor absoluto), será la considerada errónea. Una vez 
realizado esto en todos los tramos, interpolamos con un 
polinomio de orden 2 los tramos erróneos, tomando como 
puntos de partida los extremos de los tramos válidos 
contiguos.  


Por último, con la nueva inicialización ponderamos el 
gradiente para cada curva, esto es, puesto que la obtención de 
una medida no válida puede deberse a la ausencia de 
información o a la aparición de un borde cercano que no se 
corresponde con las interfaces I5 ni I7, reducimos la 
intensidad de las fuerzas externas en las zonas alejadas de la 
nueva inicialización. Para ello, empleamos la corrección de 
una curva gaussiana en la dirección vertical de media 20 y 
desviación típica 35 píxeles centrada en la nueva posición de 
la curva. De este modo, le quitamos peso a los bordes 
cercanos, para que en la segunda etapa de evolución de las 
snakes no queden estancadas en los mismos (ver Fig. 8).  


F.  Validación de los contornos finales 


Tras la segunda etapa de evolución de las snakes 
validaremos aquellas medidas de IMT que presenten curvas 
situadas sobre bordes, esto es, sobre picos de intensidad. Esto 
no se tuvo en cuenta en la validación de la primera etapa, 
porque, como puede observarse en la Fig. 6, la existencia de 
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picos de intensidad bajo las curvas obtenidas no garantiza 
que el perfil bimodal sea el buscado. En esta segunda etapa, 
nos asegurarnos de que existe un perfil de gradiente que 
justifique la validez de la medida, buscando los picos de 
intensidad mediante el método K-means de dos clases. Así, se 
binariza la imagen del laplaciano y se mueven los nodos 
hacia los picos de intensidad encontrados por este método. 


Posteriormente, para asegurar la continuidad de los 
contornos finales, se calcula un ajuste polinómico de orden 2 
o inferior sobre las curvas obtenidas en el paso anterior. Si en 
los tramos considerados no válidos, la diferencia máxima 
entre el ajuste y la curva calculada es menor de 3,5 píxeles, 
tomaremos como válida la posición de la curva. De este 
modo, se establece un criterio de continuidad de las curvas, 
que da por válidos tramos en los que no existe información 
pero en los que cabe esperar dicho valor de IMT. También es 
posible que el pico de intensidad que aparezca sea 
considerado demasiado débil y no sea tenido en cuenta, a 
pesar de que es la posición buscada. Todo esto, queda en 
evidencia en la Fig. 9. 


IV. RESULTADOS 


Finalmente, podemos observar en la Fig. 10 el resultado 
final obtenido para las tres snakes sobre la imagen de 
ejemplo. Además, en la Tabla 1 se recogen las medidas 
medias del IMT en cm extraídas a partir de 6 imágenes y su 
comparación con el grosor medio determinado por los 
facultativos. De estas imágenes se disponía de la imagen 
original con y sin marcadores introducidos por los médicos. 
Para estos casos, cabe destacar que la variación relativa con 
respecto a las medidas de los especialistas resulta baja, del 
3,5% en mediana. Esta variación resulta del 5% si 
consideramos además las 15 imágenes de las que se dispone 
de medidas, pero no de la información en crudo. 


A pesar de obtener desviaciones altas, como en el caso de 
las imágenes C y D, la diferencia en cm. sigue siendo mínima 
y se corresponde únicamente con una diferencia en píxeles de 
1,14 para la imagen C. Esto se debe a que la resolución 
espacial de origen en las ecografías es menor que en el resto. 


En el caso de ecografías de las que se desconoce la 
medida del IMT real (considerando como tal la medida del 
médico), los resultados obtenidos han sido validados con 
posterioridad por personal del Departamento de Radiología 
del Hospital Universitario Virgen de la Arrixaca. 


 
 


 


Fig. 9. Efecto del ajuste polinómico en tramos no validados por la presencia 
de un pico de intensidad 


 


Fig. 10.  Resultado de la delimitación de las paredes arteriales 


Tabla 1. Valores medios en cm del IMT y error respecto al establecido por 
los médicos 


Imagen IMT (médico) IMT (algoritmo) Desviación 


#A 0,0805 0,083 3% 
#B 0,047 0,045 4% 
#C 0,0537 0,059 10% 
#D 0,063 0,068 8% 
#E 0,0757 0,074 2% 
#F 0,0475 0,047 1% 


V. CONCLUSIONES 


El método propuesto consigue una inicialización 
totalmente independiente del usuario, siendo así un proceso 
totalmente automatizado. Además, mediante el empleo de 
formulación frecuencial de los contornos activos se tiene una 
reducción computacional favorable de cara al procesado de 
una gran cantidad de imágenes en poco tiempo. Los 
contornos finales son suaves gracias al uso de B-splines como 
función de forma de las snakes y se ajustan correctamente a 
las paredes arteriales buscadas gracias a las fuerzas externas 
empleadas, que combinan información de las transiciones 
positivas y negativas. Por último, el proceso de validación de 
medidas determina las medidas incorrectas, bien por la 
ausencia de información en la zona, bien por la no 
convergencia de las curvas. 


Cabe destacar que las medidas de IMT obtenidas varían 
en un 3,5% con respecto a las realizadas por personal médico 
y que todas ellas han sido validadas también de forma visual 
por los mismos expertos en el caso de imágenes de las que no 
se disponía de medidas médicas (50 imágenes en total). 
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Abstract - As per the deployment of HSPA technology, mobile 
data traffic has experienced a significant growth within 
networks. At the same time, the industry is seeing an 
unparalleled evolution towards higher level of segmentation in 
terms of customer types, with very different experience 
requirements based on different services and based on 
significantly different type of devices (from feature phones to 
Smartphones, tablet PCs, laptops, etc.). This higher level of 
segmentation suggest an evolution within current RAN RRM 
procedures to enhanced ones that would take onto consideration 
customer experience information on the decision making 
process. This brief paper examines an evolved model in terms of 
RRM and its potential application for specific http traffic. It 
also sets the base for further evolution towards a more realistic 
scenario based on heterogeneous traffic mix. 


I. INTRODUCCIÓN 


El tráfico en las redes móviles ha sufrido un crecimiento  
significativo a lo largo de los últimos años, especialmente a 
raíz del lanzamiento de tecnologías HSDPA y su evolución 
hacia HSPA+. Dicho crecimiento en cuanto a tráfico de 
datos,  ligado asimismo con un incremento del tráfico de 
señalización asociado a un mayor número de dispositivos en 
la red, se espera siga aumentando en los próximos años,  
impulsado tanto por la evolución hacia terminales más 
avanzados (Smartphones, tablets, etc.), como por la adopción 
de un mayor número de servicios en un entorno de 
movilidad. La generalización del acceso a servicios de 
navegación web, acceso a redes sociales, fenómenos de 
video como YouTube, etc. desde terminales móviles augura 
un crecimiento prolongado del tráfico de datos tal y como se 
aprecia en las distintas predicciones disponibles en la 
industria. 


Este progreso del tráfico de datos, que impone una carga 
importante a las redes de acceso móviles, en  un escenario de 
mayor nivel de segmentación en cuanto a servicios, 
tipologías de usuario, de terminal, etc, sugiere una evolución 
hacia mecanismos avanzados de asignación dinámica de 
recursos, de forma que cada usuario móvil sea servido 
conforme a unos criterios de experiencia de usuario objetivo 
que a su vez es función de múltiples variables. La Fig. 1 
muestra conceptualmente esta evolución. 


En este trabajo se propone una nueva metodología de 
asignación dinámica de recursos radio basada en la 
información  relativa a experiencia de usuario de extremo a 
extremo en el proceso de asignación dinámica de recursos. 
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Fig. 1. Evolución a nivel mayor de segmentación y calidad ofrecida. 


El objetivo de la propuesta de evolución supone un 
cambio en el paradigma de optimización de redes de acceso 
móviles en el cual se pasa del escenario actual (optimización 
basada en criterios/indicadores de red) a otro en el cual la 
optimización y operación de redes de acceso se haga en 
función de parámetros directamente ligados con la 
experiencia percibida por el usuario final para las distintas 
aplicaciones y servicios. 


II. EXPERIENCIA DE USUARIO (QOE) Y CALIDAD DE 


SERVICIO (QOS) PARA TRÁFICO HTTP 


Tradicionalmente, la Operación y Optimización de redes 
de acceso radio se ha basado en criterios e indicadores de 
Calidad de Servicio (QoS) como caudal, latencia, etc. Dichos 
parámetros tienen, obviamente, influencia en la percepción 
de la calidad del servicio por parte del usuario (experiencia 
de usuario), pero no siempre es conocido ni el grado de 
influencia, ni la correlación existente con la experiencia real 
percibida. Un ejemplo clásico, es el impacto de la velocidad 
de transferencia (caudal) sobre la experiencia de usuario de 
navegación web. Es lógico pensar que una mayor tasa de 
transferencia ha de ir acompañada de una mejor experiencia 
de usuario. No obstante, es importante hacer notar algunas 
matizaciones sobre esta aserción: 


i) En primer lugar, es importante establecer los límites y 
relación de dependencia/correlación entre parámetros 
de calidad de servicio (QoS) y experiencia percibida 
(QoE), pues dicha relación no es lineal. 







  


 


ii) Asimismo, hay una multiplicidad de factores que 
inciden en la experiencia de usuario más allá de la 
tasa de transferencia, tales como latencia de red, 
tiempos de acceso a servidores, nivel de congestión 
en el acceso a los mismos, estructura de la red de 
provisión de contenidos (CDN), comportamiento del 
dispositivo del cliente, plataformas intermedias, etc. 


En esta línea, se propone en la industria una 
cuantificación de la experiencia de usuario de tráfico http 
basada en el tiempo de descarga de página (TTL – Time to 
Load) como indicador de correlación directa con la 
experiencia de usuario. Este indicador estará compuesto, 
asimismo, por distintos indicadores función de parámetros de 
QoS, entre los que está el caudal así como elementos 
adicionales. 


En este caso se toma como base el parámetro TTL con la 
relación con los distintos elementos en el servicio extremo a 
extremo, según se muestra en la Fig. 2. 
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Fig. 2. TTL en tráfico web y sus componentes temporales. 


Tomando como base el parámetro de TTL como 
indicador de experiencia de usuario, es necesario definir la 
relación de cuantificación de la experiencia de usuario en 
función de dicho parámetro. Para dicha relación, se proponen 
distintas formulaciones,  tanto logarítmicas [4]: 


 
 QoSQoE ln         (1) 


 
como exponenciales negativas [5]:  


 
    QoSeQoE         (2) 


entre parámetros de QoS y QoE. En general se cuantifica 
QoE siguiendo la aproximación de MOS (Mean Opinion 
Square) entre valores de 5 (QoE excelente) y 1 (QoE mala) 


Es importante hacer notar que la relación entre QoE y 
QoS ha de incluir, necesariamente, parámetros de evaluación 
subjetiva por parte de los usuarios, lo cual hace impensable 
el disponer de una relación univoca que cubra un gran 
número de escenarios. Tal relación depende de parámetros 
regionales/geográficos (por ejemplo referencias disponibles 
en cuanto a experiencia de usuario en redes análogas), socio-
demográficos (por ejemplo el tipo y edad del usuario), de 
experiencias pasadas (memoria), etc. lo cual hace que 
distintos escenarios sugieran distintas parametrizaciones. 
Asimismo, es una relación que evoluciona con el tiempo con 
lo que resulta necesaria una continua evaluación de los 


parámetros que queda fuera del ámbito del presente trabajo y 
que se discute en otra línea de actividad. 


Para las simulaciones del siguiente apartado se ha 
utilizado el modelo de relación expuesto en [4] para usuarios 
no expertos y transición de red rápida a lenta, como 
propuesta de mejora de los modelos presentados 
originalmente en [3]: 
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III. ALGORITMO DE ASIGNACIÓN DINÁMICA DE RECURSOS 


COMO FUNCIÓN DE EXPERIENCIA DE USUARIO PARA TRÁFICO 


HTTP (QOE-AWARE SCHEDULING) 


Siguiendo los razonamientos expuestos, se presenta en 
este apartado una propuesta de metodología para la 
asignación dinámica de recursos radio teniendo en cuenta 
criterios asociados a la experiencia de usuario percibida. Se 
centra en la función de scheduling en red de acceso radio 
HSPA aunque es generalizable a otras tecnologías de acceso 
radio con tráfico de datos, como LTE. 


El esquema de scheduling clásico utilizado en la 
actualidad en la mayoría de redes de acceso radio HSPA 
comerciales es el Proportional Fair Scheduling (PFS): la 
asignación de recursos se basa en la calidad del canal de 
transmisión instantáneo para cada usuario, a la que se aplica 
un criterio de minoración en función del tráfico cursado en 
los n instantes anteriores para evitar que usuarios en peores 
condiciones radio no sean servidos. El esquema genérico de 
asignación de recursos según PFS es: 
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donde Pi es la prioridad relativa del usuario i, Ri es la tasa 
instantánea de transmisión (calculada en base a estimaciones 
de canal de propagación), y λi hace referencia a la utilización 
del canal en los n instantes anteriores según: 


   
 n


i
i tt


t
t






        (5) 


siendo αi la información transferida por el usuario i en los n 
instantes (TTIs) anteriores  


Sobre dicho esquema, la posibilidad de modular la 
asignación dinámica de recursos en función de distintos 
criterios como prioridades relativas entre distintos usuarios, 
distintos servicios o incluso distinta tipología de terminal es 
asimismo empleada en redes actuales de acceso radio. La 
implementación es relativamente sencilla en cuanto a 
funcionalidad del scheduler, utilizándose un factor de 
corrección en los cálculos de prioridades relativas. 
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El factor de corrección o prioridad es calculado/ofrecido 
por elementos de núcleo de red a través de modificaciones en 
el PDP Context que se traducen en distintos SPIs 
(Scheduler Priority Indicator) en los controladores radio 
(RNC). Dicho cálculo se basa en información del perfil de 
usuario, de tipología de tráfico, etc. por lo general disponible 
en elementos de núcleo de red (HLR, funcionalidades DPI en 
interfaces Gn/Gi, GGSN, Policy Control Layer, etc.). En 
general, esta asignación es estática y presenta poco 
dinamismo temporal en redes actuales. 







  


 


Se propone una metodología alternativa, según la cual 
los factores de priorización en la asignación de recursos 
radio se establezcan/calculen de forma totalmente 
dinámica en la red de acceso, y como función de criterios 
objetivo en cuanto a experiencia de usuario según 
distintos tipos de usuarios accediendo a una variedad de 
servicios desde tipologías de dispositivos diferentes. Se 
presenta conceptualmente la propuesta en la Fig. 4 (se centra 
en enlace descendente por simplicidad), por contraposición a 
la metodología común, presentada en la Fig. 3.  


 
Fig. 3. Esquema genérico convencional asignación de recursos radio 


 
Fig. 4. Esquema propuesto en cuanto a asignación de recursos radio como 


función de experiencia de usuario/servicio (QoE) 


A partir de esta propuesta, se ha implementado una 
aproximación a una primera evolución potencial en esta línea, 
basada en asignación dinámica de recursos en escenario de 
tráfico homogéneo http (solo tráfico http), la cual se muestra, 
a modo de diagrama, en la Fig. 5. 
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Fig. 5. Particularización de la propuesta de asignación de recursos radio a 


ejemplo de tráfico homogéneo http 


Se ha elaborado un simulador de capa de acceso HSPA+ 
basado en la metodología propuesta en NGNM [2] que será la 
que se utilice para analizar las distintas evoluciones en cuanto 
a algoritmos de asignación dinámica de recursos en base a 
QoE. Se presentan a continuación unos primeros resultados 
de simulaciones, en concreto para el escenario planteado de 


tráfico homogéneo http y aproximación de optimización de 
QoE según figura anterior. Conceptualmente, el objeto de la 
metodología de optimización en base a QoE en este caso es el 
modular el MOS de usuarios y sesiones a un máximo objetivo 
por encima del cual la percepción de usuario es 
suficientemente buena, disponiendo, de este modo, de 
recursos radio adicionales (Códigos/TTI) para ser asignados a 
usuarios/sesiones en peores condiciones radio de forma que 
mejoren su experiencia percibida. En este caso, a título de 
ejemplo se fija el MOS objetivo por sesión en 4. 


En la Fig. 6, se muestra un ejemplo de resultados para 
carga de tráfico alta en la celda (2.1 Mbit/s total; 2.8 Mbit/s 
en actividad) en un escenario como el descrito de tráfico 
homogéneo http. 


Distribución QoE por sesión/usuario


Scheduler PF
Scheduler Modificado


 
Fig. 6. Función de distribución QoE por usuario/sesión 


En la misma se aprecia lo siguiente: 
- Como es de esperar, la distribución de MOS por usuario 


y sesión es más limitada en la parte alta de la curva para 
la función de scheduler modificada, en cuanto al criterio 
objetivo de MOS igual a 4 en escenarios con más 
tráfico. 


- Al tiempo, en la parte baja de las curvas se observa una 
muy ligera mejoría del MOS por usuario/sesión en el 
escenario de scheduler modificado, derivada de una 
mayor disponibilidad de recursos asignables a estos 
usuarios/sesiones, como resultado de la limitación de 
MOS en usuarios/sesiones más favorecidos. Dicha 
ganancia es muy limitada (prácticamente inapreciable) y 
en cualquier caso no justifica, en sí misma, la 
modificación de la función de scheduling en un 
escenario de este tipo. 


 Es importante en este punto la reflexión sobre los motivos 
que llevan a que las mejoras sean tan limitadas en caso de 
usuarios/sesiones más desfavorecidos. Esta limitación se debe 
a que, en este caso, la función objetivo (MOS, directamente 
dependiente de TTL) depende únicamente de dos puntos 
temporales (solicitud de URL y visualización de la misma en 
el dispositivo de cliente), y no de lo que ocurre en ese 
intervalo de tiempo. Este hecho se aprecia claramente en la 
Fig. 7, en la que se muestra la comparativa de la evolución 
del buffer de transmisión asociado para cada usuario 
(demarcado por un color). Por simplicidad de la figura, se ha 
supuesto un escenario  de cuatro usuarios, con tráfico tipo 
full-buffer, todos ellos con mismo tiempo de llegada. Se 
aprecia en la misma como el usuario en negro (buena 
posición radioeléctrica) presenta un peor comportamiento en 







  


 


el escenario de scheduler modificado en favor de los otros 
usuarios que presentan una mejoría. Esto es así hasta que se 
llega al límite de QoE objetivo, a partir del cual el scheduler 
ha de tomar en cuenta también al usuario en buenas 
condiciones para cumplir con el MOS objetivo, lo que hace 
que la mejoría experimentada por los otros usuarios se 
desvanezca hasta finalmente presentar incluso peor 
comportamiento en cuanto a QoE. El motivo de este mal 
comportamiento se debe a que la implementación de 
parámetros de ponderación en el scheduler hace que el mismo 
pierda eficiencia en cuanto a la adaptación al 
desvanecimiento temporal del canal de propagación. De esta 
forma, mientras se priorizan los usuarios más desfavorecidos 
no se optimiza la asignación dinámica de recursos (TTI a 
TTI) como función de las características de propagación 
temporal del canal radio, lo cual redunda en una pérdida de 
eficiencia. 
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Fig. 7. Ejemplo ilustrativo comparación evolución temporal del buffer 


Se concluye en la figura con los resultados obtenidos en las 
distintas simulaciones según la carga relativa de la celda 
(modelada a través del número de usuarios conectados). Se 
confirma en la misma el efecto comentado, tanto mayor 
cuanto mayor es el tráfico en la celda. Asimismo, se aprecia 
como la modificación función de QoE tendría un efecto 
negativo sobre usuarios/sesiones más desfavorecidos 
(percentiles bajos), contra una mejora despreciable de 
usuarios/sesiones más desfavorecidos (percentiles altos). El 
valor medio es siempre inferior, en línea con resultados 
habituales en esquemas de implementación de QoS. 
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Fig. 8. MOS como función de carga en la celda 


IV. CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS 


Se ha presentado, en esta contribución, un modelo hacia 
un esquema de asignación dinámica de recursos más 
adaptada a la experiencia percibida por los usuarios de redes 
móviles. Se considera un paso necesario en este sentido 
debido a la evolución hacia escenarios con un mayor nivel de 
segmentación de aplicaciones/servicios/tipología de usuarios 
y dispositivos/etc. pero fundamentalmente en cuanto a 
requerimientos por parte de la red de acceso. Se ha 
presentado un primer esquema posible, enfocado a un 
escenario de tráfico homogéneo http, el cual presenta una 
ganancia ciertamente limitada en cuanto al objetivo de 
mejora de QoE de usuarios/sesiones. Entre los motivos de 
dicha mejora limitada está tanto la consideración del 
parámetro de QoE empleado (TTL, siendo únicamente 
dependiente de instante inicial y final) como la limitación de 
la capacidad disponible en la red de acceso HSPA+ 5MHz en 
escenarios de alto tráfico. Se considera de interés el 
continuar la línea de investigación mediante el análisis 
detallado de escenarios de tráfico mixto http y video 
streaming, puesto que los criterios de QoE asociados a video 
tienen una fuerte componente de recursos sostenidos en el 
tiempo, más allá de simplemente instantes de solicitud y 
visualización como ocurre en el caso de http. En este sentido, 
se esperan mejoras más significativas en lo relativo a QoE 
percibida en aplicaciones de video móvil. Asimismo, la 
evolución a tecnologías LTE con un mayor grado de libertad 
en cuanto a asignación de recursos así como una mayor 
capacidad, han de estar más indicadas para este tipo de 
mecanismos de asignación de recursos. El uso combinado de 
este tipo de metodología junto con tecnologías propias de 
LTE(-A) como frequency selective scheduling, beamforming 
o incluso CoMP se estima pueden ofrecer interesantes 
mejoras del objetivo de modulación de experiencia de 
usuario. 
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Resumen- Antenna noise temperatures for a radiometer and 
two different corrugated horns is estimated through integration 
of the total radiation patterns of the radiometer and the sky and 
ground brightness temperatures. Interesting results for both 
horns and data to improve the radiometer performance can be 
extracted from this paper. 


I. INTRODUCCIÓN 


Los instrumentos conocidos como espectrómetros de 
vapor de agua en ondas milimétricas se usan para medir la 
concentración de vapor de agua en la atmósfera central (de 
40 a 80 km de altura) en partes por millón. Como el vapor de 
agua es la principal fuente del radical hidróxido (OH) y otros 
componentes del hidrógeno, un instrumento de este tipo 
cobra su importancia para control de la química del ozono. El 
instrumento del Laboratorio de Investigación Naval (NRL) 
de Washington que se conoce por las siglas WVMS “Water 
Vapor Millimeter-Wave Spectrometer”, se encarga de medir 
la componente de vapor de agua a 22 GHz, ver Fig. 1. 


 
Fig. 1. Espectrómetro de vapor de agua en ondas milimétricas (WVMS-5) 


funcionando en el observatorio del volcán Mauna Loa, (Hawái) 


La señal a medir es extremadamente débil, 
aproximadamente tiene una amplitud de 0.2K. Por esta razón 
es sumamente importante tener tanta potencia como sea 
posible en el haz principal de radiación del instrumento. Si la 


antena que forma el instrumento tiene lóbulos laterales 
importantes, aparecen errores sistemáticos debido al 
incremento de la temperatura de antena originada de la 
radiación recibida de otras direcciones del espacio y de la 
temperatura de brillo del suelo, [1]. 


En este papel se van a caracterizar las temperaturas de 
ruido de antena para dos antenas de bocina corrugadas 
(modelos antiguo y nuevo) para los instrumentos WVMS del 
NRL.  


II.  MODELOS ANTIGUO Y NUEVO DE BOCINA CORRUGADA 


El modelo antiguo de bocina corrugada del WVMS es 
una bocina de perfil lineal corrugado de 433 mm de longitud 
y 166 mm de diámetro de apertura. La directividad de esta 
bocina es de alrededor de 27.5 dB para 22.235 +/- 0.5 GHz 
en banda K. Los niveles de polarización cruzada simulados 
para esta bocina son de -50 dB y su S11 inferior a -30 dB. 


En la Fig. 2 podemos ver los diagramas de radiación 
copolares simulados y medidos. La simulación coincide con 
mucha precisión con la medida y como no poseemos datos de 
medida del S11 y de los niveles de polarización cruzada, los 
asumiremos como muy similares a la simulación. 


El modelo nuevo de bocina corrugada para el WVMS es 
un diseño que combina corrugaciones horizontales y 
verticales [2], [3]. Para esta bocina el ancho de banda de 
operación es el mismo que para el modelo antiguo, pero sus 
prestaciones son ligeramente diferentes. Además es mucho 
más corta que el modelo antiguo (367 mm) pero su diámetro 
de apertura es algo mayor (196 mm) para conseguir mayor 
ganancia, ver Fig. 3. 


El nuevo modelo de bocina corrugada es más de un 
99.2% eficiente con un gaussiano fundamental de 48.3 mm 
de cintura de haz en toda la banda (FWHM = 6 º o 
directividad cercana a 30 dB), ver Fig. 3. El S11 simulado y 
medido de esta bocina está por debajo de -32 dB y el 
máximo nivel de polarización cruzada simulado y medido 
por debajo de -43 dB, ambos para toda la banda, ver Fig. 4. 







  


 


Los resultados experimentales coinciden de manera 
excelente con las predicciones de simulación. 


 
Fig. 2. Diagramas de radiación simulados a) y medidos b) del modelo 


antiguo de bocina corrugada 


III.  SIMULACIÓN 3D COMPLETA DEL WVMS CON GRASP 


El sistema óptico completo de ha simulado con el 
software GRASP de Ticra (versión 9.8.01), y las bocinas 
corrugadas con el software µWave Wizard de Mician 
(versión 7.7). Para conectar los resultados de ambos códigos, 
se ha usado una exportación en modos esféricos de las 
bocinas simuladas en µWave Wizard y que es aceptada por 
GRASP. 


Aunque en la caracterización con GRASP se han usado 
datos de simulación, los resultados medidos de ambas bocinas 
corrugadas son muy similares a la simulación, ver Figs. 2-4, 
por lo tanto no se esperan diferencias significativas en los 
resultados simulados finales. 


Los instrumentos WVMS consisten en una bocina 
corrugada apuntando en la dirección del horizonte cuyo 
diagrama de radiación se redirige al cénit por medio de un 
espejo plano. El espejo plano está inclinado 45 grados 
respecto a la apertura de la bocina corrugada y su centro está 
situado a 266 mm de dicha apertura para el modelo antiguo 


de bocina corrugada y a 254 mm para el modelo nuevo. Los 
ejes de la elipse del espejo plano son de 22 x 15 pulgadas y 
recoge más de 35 grados de diagrama de radiación de 
cualquiera de las dos bocinas. 


 


Fig. 3. Diagramas de radiación simulados a) y medidos b) del modelo nuevo 
de bocina corrugada [2], [3] 


 


 
Fig. 4. Simulación y medida del nivel máximo de polarización cruzada y S11 


para el modelo nuevo de bocina corrugada. Guía de entrada WR-42 


La polarización de las bocinas corrugadas es vertical con 
referencia al terreno, luego después del rebote en el espejo 
plano, el plano E estará alineado con el eje X, ver Fig. 5. 







  


 


 
Fig. 5. Trazado de rayos de una antena de bocina corrugada sobre un espejo 


plano en 9.8.01 


El diagrama de radiación resultante del instrumento 
WVMS (bocina más espejo plano) se puede ver en la Fig. 6. 
Un ángulo de acimut de 0 grados significa que el haz 
principal apunta al cénit, -90 y 90 grados de acimut son las 
direcciones del horizonte y por lo tanto ángulos superiores a 
90 grados o inferiores a -90 grados son las partes del 
diagrama que apuntan hacia el suelo. 


 
Fig. 6. Diagrama de radiación completo del WVMS simulado en GRASP  


a) Modelo antiguo de bocina corrugada  
b) Modelo nuevo de bocina corrugada 


De la Fig. 6 podemos observar claramente que el modelo 
antiguo de bocina corrugada tiene un ancho de haz mayor que 


el modelo nuevo, esta mayor anchura no solo es debida a la 
mayor ganancia del modelo nuevo, también es debida a que 
el patrón del modelo antiguo de bocina corrugada tiene una 
caída triangular, ver Figs. 2, 3 y 6. 


Además el resultado para el modelo antiguo de bocina 
corrugada tiene un lóbulo de unos -40 dB en el plano φ=0 
grados y cerca de la región del horizonte, sin embargo el 
modelo nuevo de bocina corrugada presenta niveles más altos 
de lóbulos laterales en el rango de 30 a 60 grados en acimut 
que el modelo antiguo. 


IV.  CARACTERIZACIÓN DE LA TEMPERATURA DE ANTENA 


Para calcular la temperatura de brillo de la antena que 
tienen los instrumentos para cada bocina corrugada, se ha 
hecho una integración numérica para el diagrama de 
radiación completo obtenido de GRASP. 


Las contribuciones individuales a la temperatura de brillo 
de antena se han separado en dicha integración para que se 
puedan discernir las contribuciones principales. Para ello la 
típica ecuación de la temperatura de brillo de antena la hemos 
separado en cuatro términos, ver ecuación 1: 
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donde Tsky(θ) es la temperatura de brillo del cielo y Tground(θ) 
es la temperatura de brillo del suelo, ambas en grados Kelvin. 


La temperatura de brillo total se puede calcular por lo 
tanto sumando estas contribuciones, ver ecuación 2: 
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La integración numérica contiene los efectos de la 
temperatura de brillo del cielo y de la temperatura de brillo 
del suelo teniendo en cuenta la absorción y reflexión del 
suelo y la contribución de las pérdidas atmosféricas a las 
frecuencias de operación, [4], [5]. 


Tsky(θ) se ha calculado usando los datos de temperatura 
del cielo extraídos de las gráficas de Hogg [6] y de las 
fórmulas para la atmósfera curva que se encuentran en [5], 
ver Fig. 8. 


Para la integración, el escenario seleccionado es una 
superficie plana de modelo desértico en la cual los 
parámetros de conductividad  y constante dieléctrica del 
suelo son εr = 3 y σ = 0.011 Siemens/m con una temperatura 
física del suelo de 290 grados Kelvin. Así Tground(θ) se ha 







  


 


calculado usando las formulas encontradas en [5] para la 
temperatura de brillo del suelo. 


 
Fig. 8. Temperatura de brillo del cielo en función de la frecuencia y del 


ángulo visto desde la antena 


En la Fig. 9 se muestra la temperatura de brillo a 
22.235 GHz para suelo desértico plano, en dicha figura, las 
temperaturas de brillo para los ángulos de 0 a 90 grados son 
las temperaturas obtenidas de las curvas de Hogg [6] para 
dicha frecuencia específica. 


La curva de la Fig. 9 quizás no sea la curva más precisa de 
acuerdo a la localización de los instrumentos, no obstante es 
suficiente para la comparación que queremos hacer entre las 
bocinas. En dicha Fig. 9, la temperatura de brillo del cénit es 
35.7818 K. 


 
Fig. 9. Curva de la temperatura de brillo para una antena sobre suelo 


desértico plano a 22.235 GHz 


Los resultados de la integración numérica usando las 
fórmulas de la ecuación 1 y los diagramas de radiación de la 
Fig. 6 a 22.235 GHz se pueden consultar en la tabla I. 


Los resultados de la tabla I indican que el nuevo modelo 
de bocina corrugada presenta una temperatura de brillo de 
antena mejor que el correspondiente al antiguo modelo de 
bocina corrugada ya que el nuevo modelo se desvía un 0.69% 
del valor ideal y el modelo antiguo un 0.81%. De cualquier 
manera es necesario discutir sobre los valores obtenidos. 


La mejora del modelo nuevo de bocina puede parecer 
insignificante, pero es importante ya que el instrumento 
WMVS mide pequeñísimas variaciones alrededor del valor 
de 35.7818 K en el contenido de vapor de agua de la 
atmósfera.  


De acuerdo a la tabla I, la principal mejora proveniente 
del nuevo modelo de bocina corrugada proviene 
principalmente del término (Tb)sky copolar y un efecto menor 
proviene del término (Tb)ground copolar. Sin embargo el resultado 
para el modelo antiguo de antena de bocina corrugada es 
mejor que el resultado del modelo nuevo de bocina para el 
término (Tb)sky crosspolar. Sin embargo este resultado para el 
modelo antiguo de bocina proveniente de la componente 
crosspolar de la temperatura de brillo del cielo es 
probablemente incorrecto puesto que no ha sido medido y 
conseguir un nivel de -60 dB en el nivel de polarización 
cruzada como demuestra la simulación exigiría una bocina 
fabricada sin tolerancias. 


TABLA  I 
CONTRIBUCIONES INDIVIDUALES A LA TEMPERATURA DE BRILLO DE ANTENA 


 Modelo Antiguo Modelo Nuevo 
(Tb)sky copolar  36.0023 K 35.9179 K 


(Tb)sky crosspolar 0.0064 K 0.0829 K 
(Tb)sky 36.0087 K 36.0007 K 


(Tb)ground copolar 0.0581 K 0.0226 K 
(Tb)ground crosspolar 0.0064 K 0.0046 K 


(Tb)ground 0.0645 K 0.0273 K 
Tb 36.0732 K 36.0280 K 


V. CONCLUSIONES 


Los modelos antiguo y nuevo de las antenas de bocina 
corrugadas para los instrumentos WVMS del NRL se han 
testeado por medio de integración numérica para calcular la 
temperatura de brillo de la antena. 


Las contribuciones asociadas al nuevo modelo de bocina 
son inferiores a las del modelo antiguo, pero las 
contribuciones para el modelo nuevo provenientes de la 
componente cruzada resultan  mayores para el modelo nuevo. 


Los datos que se muestran en este papel servirán para 
mejorar las prestaciones de sensibilidad de los instrumentos 
WVMS del NRL. 
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Abstract- This paper presents a first characterization in the 
THz range of some of the most common used explosives i.e, Gun 
Explosive, Gunpowder mine, TENT, TNT, using a spectrometry 
system. Along this paper some important parameters of the 
materials such as absorbance and refractive index will be 
analized in order to get an easily recognizable print.. This 
characterization is really important in security and defense 
applications in order to detect hidden explosives.  


I. INTRODUCCIÓN 
La región de los THz en el espectro electromagnético 


comprende el espacio entre las microondas y el infrarrojo. 
Tradicionalmente se ha denominado a esta región como 
“terahertz gap”. Esto se ha debido a la dificultad de encontrar 
fuentes y detectores a estas frecuencias. Además de ello la 
caracterización de sustancias en estas frecuencias no se 
encuentra muy avanzada y no existen bases de datos muy 
completas.  


Mientras los actuales sistemas de Rayos-X utilizados en 
aeropuertos radian potencia peligrosa sobre los seres 
humanos, las cámaras de THz son detectores pasivos, y por 
tanto inocuos, capaces de detectar por contraste de 
temperaturas, desde armas de fuego hasta explosivos plásticos 
que pueda llevar oculta una persona. Igualmente se pueden 
detectar materiales químicos peligrosos que puedan enviarse 
por correo postal. 


Una de las técnicas empleadas para la detección y 
caracterización de sustancias en el rango de los THz es la 
espectroscopia. La espectroscopia en THz proporciona una 
rápida identificación de las diferentes formas cristalinas de las 
moléculas de distintas sustancias tales como explosivos, 
medicamentos, etc., las cuales pueden mostrar diferentes 
huellas a la hora de ser caracterizados, ofreciendo la 
posibilidad de ser detectados a estas frecuencias. 


Este artículo trata precisamente de la caracterización de 
diferentes explosivos utilizando el equipo Teraview Spectra 
3000 disponible en la Universidad Pública de Navarra, que 
ofrece la posibilidad de caracterizar sustancias midiendo su  
de índice de refracción, absorbancia, etc. Este sistema está 
alimentado por un láser óptico y es capaz de hacer un barrido 
de frecuencias desde 40 GHz hasta 4 THz.  


Este estudio se ha realizado con distintos explosivos como 
Goma 2, Pentrita (PENT), Trilita (TNT) y Pólvora de Mina.  


II. PROCEDIMIENTO DE MEDIDA 
En primer lugar, para poder llevar a cabo la medida de los 


diferentes explosivos en el sistema Teraview Spectra 3000, 
se han fabricado diversas pastillas de muestras de explosivo 
mezcladas con polietileno. Estas pastillas están compuestas 
por 250 mg de polietileno, cuyo índice de refracción es 1.5, y 
100 mg del explosivo correspondiente en cada caso.   


Para cada uno de los explosivos a caracterizar se han 
realizado varias pastillas, con el fin de comprobar si existe 
una huella típica para cada uno de ellos.  


Una vez hechas las pastillas de explosivo se ha procedido 
a medirlas en el sistema Teraview. Para ello se ha utilizado 
Nitrógeno gaseoso con el fin de poder eliminar la mayor 
parte de los picos de agua que existen a frecuencias de THz.  
El sistema Teraview Spectra 3000 utilizado para la 
caracterización de estas sustancias es el mostrado en la 
Figura 1. 


 
Fig. 1. Sistema Teraview Spectra 3000. 


III. RESULTADOS 
Para cada una de las muestras de explosivo se han 


obtenido los resultados tanto de la absorbancia como del 
índice de refacción. Para realizar todas estas medidas se han 







  


 


utilizado diversas muestras de cada explosivo y se han 
medido en diferentes momentos del tiempo con el fin de 
comprobar si la huella obtenida es reproducible. A 
continuación se muestran los resultados para cada explosivo 
analizado.  


A.  Goma 2 
En la Figura 2 y Figura 3 se observa respectivamente la 


absorbancia y el índice de refracción relativo a la Goma 2. 


 
Fig. 2. Absorbancia obtenida para la Goma 2. 


En la Figura 2 se puede observar como la absorbancia de 
la Goma 2 está más acentuada en frecuencias en torno a 1.5 
THz.  


 


Fig. 3. Índice de refracción de la Goma 2. 


En la Figura 3 se presenta el índice de refracción de la 
Goma 2. En dicha figura se observa como este parámetro se 
encuentra entre los valores entorno a 1.6.  


B.  Pentrita (PENT) 
En la Figura 4 se puede observar la gráfica de la  


absorbancia obtenida para la Pentrita.  
 


 
Fig. 4. Absorbancia obtenida para la Pentrita (PENT). 


En dicha figura se pueden ven claramente dos picos de 
absorbancia situados en torno a 2 THz y a 2.8 THz. La 
presencia de esta huella espectral hace que la Pentrita sea 
fácilmente identificable. 


 
Fig. 5. Índice de refracción de la Pentrita (PENT). 


En la Figura 5 se muestra el índice de refracción de la 
Pentrita. Su valor se encuentra en torno a 1.45 a lo largo de 
todo el rango de frecuencias.  


C.  Trilita (TNT) 
A continuación se presentan la absorbancia y el índice de 


refracción obtenidos al medir muestras de Trilita (TNT).  


 
Fig. 6. Absorbancia obtenida para la Trilita (TNT). 







  


 


En la Figura 6 se puede ver como la absorbancia obtenida 
para la Trilita va aumentando su valor hasta frecuencias en 
torno a 2.5 THz, donde empieza a disminuir de nuevo.   


 
Fig. 7. Índice de refracción de la Trilita (TNT). 


El la Figura 7 se representa el índice de refracción del 
TNT. Dicho índice toma valores cercanos a 1.45.  


D.  Pólvora de Mina 
Al igual que para los casos anteriores, se muestran a 


continuación, las gráficas obtenidas tanto de la absorbancia 
como del índice de refracción para el caso de la Pólvora de 
Mina.  
 


 
Fig. 8. Absorbancia obtenida para la Pólvora de Mina. 


En la Figura 8 se muestra como la absorbancia obtenida para 
la Pólvora de Mina toma su valor máximo en torno a 1.6 THz.  


 
Fig. 9. Índice de refracción de la Pólvora de Mina.  


El índice de refracción obtenido en este caso, Figura 9, 
toma un valor prácticamente de 1.45.  


IV. CONCLUSIONES 
En este artículo se ha realizado una primera 


caracterización de distintos tipos de explosivos. Durante este 
estudio se ha analizado la absorbancia de cada explosivo y se 
ha obtenido su índice de refracción utilizando el sistema 
Teraview Spectra 3000. Los explosivos analizados han sido 
algunos de los más utilizados hoy en día (Goma 2, PENT, 
TNT, Pólvora de Mina), por lo que su caracterización sería 
de gran importancia en aplicaciones de seguridad y defensa, 
tales como detección de explosivos ocultos. Se puede 
concluir que las huellas obtenidas para cada explosivo son 
bastante reproducibles tanto en tiempo como con distintas 
muestras. En este artículo se muestran sólo algunos de los 
resultados obtenidos. Durante la exposición en el Congreso 
se analizarán estos parámetros más en profundidad.  
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Abstract- This paper describes the design and development 
of a heterodyne sub-harmonic receptor working at Sub-mm 
wave frequencies, which in this case it works at 220 GHz. The 
design has been realized with different electromagnetic 
programs such as Ansoft HFSS and Ansoft Designer. Along this 
paper several modifications are going to be studied with the 
purpose of achieving a good prototype in terms of good 
adaptation at the OL and RF ports and low noise temperature 
and conversion loss.  


I. INTRODUCCIÓN 


La formación pasiva de imágenes en THz es un método 
de adquisición de imágenes basado en la radiación pasiva de 
imágenes de THz emitida de forma natural por la escena. Su 
interés está motivado por la posibilidad de tomar imágenes 
tanto de día como de noche, con cielo despejado o en con 
condiciones de baja visibilidad tales como niebla, nubes, 
humo o tormentas de arena. Esta posibilidad de ver en 
condiciones de baja visibilidad cegaría a otras tecnologías 
trabajando en el rango visible o el infrarrojo.  


A diferencia de las cámaras que operan en  IR o el rango 
visible, las cámaras basadas en sensores pasivos de THz 
generan imágenes sin emitir ningún tipo de radiación. Pero 
esta tecnología al igual que los RADAR, proporciona 
penetrabilidad a través de un amplio rango de condiciones de 
baja visibilidad como se ha comentado anteriormente. 
Además de ello, la formación de imágenes en THz tiene dos 
características importantes. La primera de ellas es que las 
imágenes de objetos metálicos tomadas en THz son muy 
diferentes a aquellas proporcionadas por los fondos naturales 
u otros objetos. Su segunda característica es que la 
variabilidad originada por el “clutter” es más baja en 
imágenes de THz que en imágenes proporcionadas por otro 
tipo de sensores. Ambas características dan lugar a una 
detección más fiable y fácil.  


La tecnología actual permite usar, para frecuencias 
alrededor de 90 GHz, detección directa, gracias a la 
posibilidad de obtener LNAs a esas frecuencias. Sin 
embargo, cuando se trabaja a frecuencias superiores, lo que 
ofrece la posibilidad de alcanzar una mejor resolución 
gracias a que la longitud de onda es menor, dando lugar a 
sistemas más compactos y con mayor contraste, no es posible 
encontrar LNAs comerciales.  


Únicamente Institutos de Investigación y Desarrollo son 
capaces de ofrecer esta tecnología, [1], [2], implementando 
en ella detectores heterodinos. Estos receptores están basados 
en mezcladores sub-armónicos que disminuyen la frecuencia 
de oscilador local (OL) con el fin de obtener mayor 
frecuencia para alimentar la agrupación de receptores 
trabajando a diferentes frecuencias, [3], [4], [5], [6].  


En este artículo se va a estudiar el diseño y desarrollo de 
un mezclador sub-armónico. El diseño ha sido realizado 
utilizando diversas herramientas electromagnéticas. Durante 
este proceso, se han utilizado diferentes diodos con el fin de 
optimizar el funcionamiento del mezclador.  


II. DISEÑO DE UN MEZCLADOR SUB-ARMÓNICO 


En este artículo se ha desarrollado un mezclador sub-
armónico trabajando a 220 GHz. Dicho mezclador recibe la 
señal de radio frecuencia (RF) y la mezcla con la frecuencia 
de oscilador local (OL), que se encuentra alrededor de 110 
GHz, en el diodo, dando lugar a una frecuencia intermedia 
(IF). El mezclador está formado por dos guías de onda donde 
se insertan las señales de OL y RF. La guía de onda de OL 
estará conectada al oscilador local que generará una señal 
alrededor de 110 GHz. La guía de onda de RF estará 
conectada a una antena de bocina. Ambas guías de onda 
estarán conectadas por medio de un canal donde estará 
colocada la pista microstrip con los filtros impresos y el 
diodo soldado. La salida de la señal de IF se situará después 
del filtro de OL en la línea microstrip. Esta salida estará 
conectada a un conector SMA. La configuración del 
mezclador se muestra en la Figura 1.  


 







  


 


 
Fig. 1. Configuración del mezclador sub-armónico trabajando a 220 GHz. 


 


Fig. 2. Dimensiones en mm de la pista microstrip. 


 


Para aislar los distintos puertos se utilizan 2 filtros: Filtro 
OL, que impide el paso de la señal de OL hacia el puerto de 
FI, y Filtro RF, que bloquea la señal de RF impidiendo su 
paso hacia los puertos de OL e FI. 


El asilamiento entre los puertos de OL y RF está 
garantizado, dadas las características paso alto de la guía de 
RF, la cual está en corte a la frecuencia de OL. El mismo 
método se utiliza para conseguir el asilamiento entre los 
puertos de FI y OL. 


Las dimensiones de las guías de onda utilizadas son: 
Guíaonda de RF: 0.128 x 1.016 mm, Guíaonda de OL: 0.43 x 
2.08 mm y Canal microstrip: 0.5 x 0.254 mm. Estas 
dimensiones no son estándar sino que corresponden a guías 
de altura reducida, las cuales se utilizan para aumentar el 
ancho de banda. 


III.  RESULTADOS DE SIMULACIÓN 


Durante la simulación se han modificado diferentes 
parámetros con el objetivo de obtener un diseño competitivo 
en términos de adaptación de puertos, pérdidas de conversión 
y temperatura de ruido. Los parámetros más importantes que 
controlan estos valores son la longitud del corto de RF, la del 
corto de OL y la posición del diodo respecto a los filtros de 
RF y OL. Se ha procedido a optimizar estas dimensiones con 
el fin de obtener una buena adaptación en los puertos tanto en 
el de RF como en el de OL, unos valores reducidos de 
temperatura de ruido y pérdidas de conversión.  


En la Figura 3 se indican de forma gráfica los valores de 
las distancias que se han optimizado: 


 
Fig. 3. Parámetros modificados. 


 


A.  Adaptación de RF y OL 


Modificando los valores correspondientes a la posición 
del filtro de OL y la del filtro de RF se controla la adaptación 
en esos puertos. Es recomendable que la adaptación esté por 
debajo de -10dB. Los resultados obtenidos para una distancia 
de la posición del filtro de RF=0.26 mm y de posición del 
diodo=0.41 mm simulando la estructura mostrada en la Fig. 1 
en Ansoft-HFSS se muestran en la Figura 4 y en la Figura 5.  


 


 
Fig. 4. Adaptación en el puerto de RF. 


 


 
Fig. 5. Adaptación en el puerto de OL. 


B.  Temperatura de ruido y Pérdidas de conversión 


Los valores correspondientes a la temperatura de ruido y 
las pérdidas de conversión del mezclador dependen de los 
parámetros mencionados anteriormente pero también del tipo 
de diodo utilizado para su análisis. En este caso se ha 
utilizado el diodo ACS5Q08 cuyas principales características 
son una resistencia serie, RS, de 4.5 Ω, un valor de CJ0 de 
1.65 fF, un factor de idealidad, N, de 1.24 y una corriente de 
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saturación, IS, de 24.52 fA. En las Figuras 6 y 7 se muestra la 
temperatura de ruido TDSB y las pérdidas de conversión del 
mezclador sub-armónico respectivamente. Los resultados 
mostrados a continuación han sido obtenidos por medio del 
software Ansoft Designer.  


 
Fig. 6. Temperatura de ruido TDSB del mezclador sub-armónico analizado. 


En la Figura 6 se muestra la temperatura de ruido TDSB 


para distintas frecuencias de trabajo. Se puede observar que 
los mejores resultados se obtienen trabajando a 218 GHz. La 
menor temperatura de ruido obtenida es de 1500.04 K con 
una potencia de oscilador local de 11 dBm.  


 
Fig. 7. Pérdidas de conversión del mezclador sub-armónico analizado. 


En la Figura 7 se pueden observar las pérdidas de 
conversión del mezclador sub-armónico. Dichas pérdidas 
tienen un valor de 8.4 dB con una potencia de oscilador local 
de 10 dBm.  


IV.  CONCLUSIONES 


En este artículo se ha presentado el diseño y desarrollo de 
un detector trabajando en el rango de las ondas sub-
milimétricas. Concretamente, se ha estudiado el diseño de un 
mezclador sub-armónico trabajando a 220 GHz. Se ha 
realizado una optimización de sus principales parámetros con 
el fin de obtener una temperatura de ruido y unas pérdidas de 
conversión bajas. Los resultados obtenidos son muy 
prometedores y se espera que se mejoren en un futuro 
cercano. Esta configuración está siendo fabricada y los 
resultados se mostrarán en la conferencia.  
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Abstract- This paper describes the study about parking spaces 
detection in indoor environments, implementing a WSN (Wireless 
Sensor Network) based on Zigbee technology. Our study focuses 
on the analysis of the received power when a vehicle is parked or 
not, by monitoring the RSSI (Received Signal Strength Indicator) 
field defined in the MAC layer as the IEEE 802.15.4 describes. We 
focus in the analysis of three factors: data processing time, the 
influence of distance in received power and the attenuation effect 
in the signal when propagates, which determine the network 
topology to deploy and the validity of our location model. 


I. INTRODUCCIÓN 
El campo RSSI nos permite evaluar el nivel de potencia de 


las señales recibidas en redes inalámbricas. Dicho campo ha 
sido utilizado habitualmente para el seguimiento de personas u 
objetos en entornos indoor mediante el análisis de la potencia 
recibida en contraposición con otros métodos basados en el 
tiempo o en el ángulo de llegada (TOA [1], AOA [2]).  


Nuestro objetivo es aprovechar el campo RSSI para la 
detección de plazas libres en parkings. Para ello basaremos 
nuestro estudio en la implementación de una red WSN 
(Wireless Sensor Network), sobre Zigbee, una especificación 
comercial basada en el estándar IEEE 802.15.4. La elección de 
dicho estándar atiende perfectamente a las características 
requeridas para el despliegue de nuestra red en un entorno 
indoor como es un parking subterráneo, salvando las lógicas 
limitaciones de un sistema de localización GPS (las señales 
GPS no pueden penetrar materiales y, como consecuencia, su 
uso no está recomendado en entornos indoor), además de 
permitirnos disponer de prácticamente un número ilimitado de 
nodos en comparación a otras tecnologías WPAN como 
Bluetooth, concretamente 65536 nodos Zigbee frente a 8 nodos 
Bluetooth, contando además con una filosofía de mínimo 
consumo y mínimo coste. 


Por todas estas razones suscritas anteriormente, planteamos 
un estudio sobre la implantación de una red WSN basada en el 
estándar Zigbee (IEEE 802.15.4) para la localización y gestión 
de plazas de aparcamiento libres/ocupadas en aparcamientos 
públicos subterráneos y el desarrollo de aplicaciones software 
tanto para la gerencia como para los clientes, ayudando a las 
tareas de gestión al primer colectivo y de localización para el 
segundo a través de la interactividad de la red con sus 
dispositivos móviles. 


El presente artículo se encuentra organizado como sigue: en 
la sección II se realiza un resumen del estándar 802.15.4 y sus 
capas superiores descritas en Zigbee. En la sección III se 
describe el estudio del campo RSSI y su adaptación para 
nuestro propósito. En IV se explica el modelado de nuestra red. 
Finalmente en V se reflejan las conclusiones del estudio. 


II. REDES DE ÁREA PERSONAL: ZIGBEE 
Las redes inalámbricas de área personal (WPAN) son redes 


para interconexión de dispositivos cercanos que habitualmente 
tienen alcances menores a 10 metros. Entre las redes 
inalámbricas de este tipo, tenemos la conocida Bluetooth, con 
tasa de transmisión media, y UltraWideBand, que permite altas 
tasas de transmisión. 


Como comentamos en la introducción, para el objetivo del 
presente estudio nos hemos decantado por utilizar el estándar 
IEEE 802.15.4 [3], que describe las capas física y MAC de una 
red inalámbrica de baja tasa de transmisión (LR-WPAN) y, por 
tanto, de bajo coste. Sus características básicas son: 
 Tasa máxima de transferencia de datos de 250 kbps. 
 16 canales en la banda de 2.4 GHz. 
 Acceso al canal CSMA/CA. 
 Modulación QPSK, espectro ensanchado DSSS. 
 Posibilidad de comunicación segura: Encriptación AES. 
 


Se distinguen dos tipos de nodos en una red 802.15.4: 
 FFD (Full Function Device): Siempre despierto, 


conectado a la red eléctrica, actúa como coordinador de 
red. 


 RFD (Reduced Function Device): Pasa la mayor parte 
del tiempo en modo mínimo consumo (SLEEP). 
 


En cuanto a las topologías permitidas por el estándar; red 
en estrella, red en árbol, red mallada. En nuestro estudio, 
hemos optado por una red en estrella en la cual realizaremos 
una pequeña modificación como veremos en la sección IV. 


III. ESTUDIO RSSI 
 Nuestra aplicación y estudio se basa en la lectura y 


posterior tratamiento del campo RSSI contenido en la trama 
MAC del estándar Zigbee como podemos observar en la Fig. 1, 
y que nos define la relación entre la potencia transmitida y 
recibida durante una comunicación inalámbrica, según (1) 


 


                     RSSI=10∙log
PRX


PTX
(dBm) (1) 


       P : Potencia emitida por el nodo transmisor. 
 
P : Potencia recibida por el nodo receptor.          
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Fig.1. Campo RSSI sobre la trama MAC IEEE 802.15.4 


 







  


 


Dicho campo se calcula internamente por la antena de los 
transceptores ubicados en cada uno de los nodos RFD y del 
coordinador, el cual atiende a la ecuación de transmisión de 
Friis particularizada para un canal con pérdidas (2): 


PRX


PTX
=GTX θTX,ϕTX ∙GRX θRX,ϕRX ∙


λ
4πR


2


∙(1-|ΓTX|2)∙ 


                     ∙ (1-|ΓRX|2)∙ aTX∙aRX
* 2 


∙e-αR 
(2) 


 
G θ , ϕ : Ganancia de la antena transmisora en función de su 
orientación respecto de la antena receptora 
G θ ,ϕ : Ganancia de la antena receptora en función de su orientación 
respecto de la antena transmisora. 
휆: Longitud de onda. 
푅: Distancia entre antena emisora y receptora. 
Γ , Γ : Coeficientes de reflexión de las antena transmisora y receptora 
respectivamente. 
a , a : Vectores de polarización de las antenas transmisoras y receptoras 
respectivamente. 
α: Coeficiente de atenuación. 


De (2) se deduce que los principales factores que 
intervendrán a la hora de dilucidar el valor del campo RSSI 
serán tanto las posiciones y orientación de las antenas 
transmisoras y receptora, la frecuencia de trabajo y el 
coeficiente de atenuación. Es fácil de deducir que en el entorno 
en el que se va a desarrollar nuestro estudio y aplicación, tanto 
las posiciones como orientaciones de las antenas de los nodos 
RFD, FFD van a ser fijas, trabajaremos a una frecuencia de 
2.4GHz y por lo tanto el único parámetro que influirá a la hora 
de obtener un valor u otro del campo RSSI va a ser el 
coeficiente de atenuación. 


El coeficiente de atenuación depende de los diferentes 
materiales que interfieren en el canal de comunicación. En un 
entorno indoor como un parking subterráneo encontramos 
diferentes materiales como hormigón en los muros y/o diversos 
elementos metálicos distribuidos por el recinto los cuales, 
lógicamente, van a influir en el valor de RSSI. 


Nuestro estudio se basa en la caracterización de cada plaza 
de aparcamiento de forma individualizada. En primer lugar 
determinamos el alcance de la comunicación entre un nodo 
RFD y el coordinador en este entorno para obtener la 
disposición de red idónea. Una vez delimitado este alcance, 
estudiamos las variaciones producidas en el campo RSSI 
debida a la atenuación sufrida por la señal al colocar un 
vehículo, cuya estructura es metálica, entre el nodo situado en 
la plaza de aparcamiento y el coordinador. 


Para obtener una lectura fiable del campo RSSI dadas las 
condiciones cambiantes del canal de comunicación debemos de 
elegir un número de transmisiones tal que, al realizar el cálculo 
del valor medio de la potencia recibida obtengamos una lectura 
fiable. El criterio elegido para decidir el tamaño de la muestra 
(stopping criteria) es el denominado método de los lotes [4], 
que a continuación detallaremos. 


Por otra parte, debemos elegir un número de transmisiones 
tal que el procesamiento de todas ellas no suponga un excesivo 
tiempo. En resumen, elegiremos un número de transmisiones tal 
que suponga un tiempo de procesamiento mínimo sin perder 
fiabilidad en la lectura. 


A.  El método de los lotes 


Consiste en dividir una prueba con un número elevado de 
transmisiones para una distancia concreta en lotes o paquetes de 


n muestras. Comenzamos con una n pequeña que iremos 
aumentando en cada iteración de un bucle. Para cada lote 
calculamos su media y en cada iteración calculamos la varianza 
de las medias. Cada vez que aumentamos n en una iteración la 
varianza entre las medias se irá reduciendo; las medias de dos 
lotes de 2n muestras se parecerán más entre sí que las medias 
de dos lotes de n muestras. Cuando consideremos que la media 
de un lote de un determinado tamaño kn es suficientemente 
fiable, aplicando un criterio tal que la varianza se vea reducida 
al 10%, podremos decir que para realizar una estimación fiable 
de la potencia recibida, serán necesaria kn transmisiones. El 
procedimiento para llevar a cabo el método es el siguiente: 


 
1. Calcular la media de cada lote (3):  


                                   xi=
1
n


xij


n


j=1


 con i=1,2,…,m (3) 


2. Obtener la media de todos los lotes (4): 


                                 x=
1
m


xi


m


i=1


 (4) 


3. Calcular la varianza de las medias de todos los 
lotes (5): 


                                  Var(x)= 1
m-1
∑ (xi-x)


2m
i=1                        (5) 


4. Repetimos el proceso anterior mientras 
sigamos teniendo al menos dos lotes. 


Para el estudio del método de los lotes, se ha realizado una 
interfaz gráfica con la herramienta GUI de Matlab. 


Realizamos una primera prueba con un gran número de 
transmisiones (20000), obteniendo una desviación típica 
aceptable para el entorno en el que nos encontramos, como 
podemos observar en la Fig.2. Tras aplicar el método de los 
lotes, observamos que es posible reducir la varianza en más de 
un 90% para 256 transmisiones, lo cual supone un ahorro 
considerable en los tiempos de procesado sin perder fiabilidad 
en la muestra.  


 
B.  Tiempos de procesado 


Para medir los tiempos de procesado, nos ayudamos de 
herramientas software que nos permiten determinar el tiempo 
transcurrido en realizar todas las transmisiones entre el nodo 
RFD y el Coordinador en cuestión. La medida de dicho tiempo 
tiene en cuenta el tiempo de propagación de la señal (RTT), y 
el de análisis de datos (campo RSSI), como se ilustra en (6). 


                       Tprocesado=Tanálisis datos + RTT (6) 
El tiempo de propagación, RTT (Round-Time Trip), hace 


referencia al tiempo que tarda la señal en viajar desde el nodo 
RFD hasta el Coordinador y volver desde que se envió el ultimo 
byte de la trama MAC y se recibió de nuevo el primer byte 
como podemos observar en la Fig.3, ya que el coordinador 
actúa como espejo pues lo tenemos configurado en modo 
“AutoACK”. El cálculo de RTT atiende a (7), obviando los 
tiempos de procesamiento de trama y que ya tenemos en cuenta 
en los tiempos de análisis de datos como hemos descrito en (6). 


RTT=
2∙d
c


 (7) 
d: distancia (metros) nodo RFD-Coordinador. 
c: velocidad de la luz (m/s) 







  


 


 
Fig. 2. Reducción del número de transmisiones aplicando el método de los lotes 


 
Como hemos comentado, para el análisis de los tiempos 


de procesado hemos dispuesto de herramientas software [5]. 
Concretamente utilizamos las instrucciones TickGet y 
TickGetDiff. Mediante TickGet obtenemos “instantes” del 
reloj interno de nuestro procesador (PIC18F4620) y mediante 
TickGetDiff obtenemos la diferencia entre dos “instantes” de 
reloj diferentes.  


 


 


Fig.3. RTT “Nodo RFD-Coordinador” 


Conocido el funcionamiento de nuestras funciones, 
disponemos de un primer “tick” de reloj al inicio de nuestro 
código y otro “tick” de reloj al finalizar el procesamiento de 
todas las transmisiones (de esta forma hemos recogido tanto 


RTT como Tanálisis datos). Ejecutando a continuación la 
instrucción TickGetDiff, obtenemos la diferencia de “ticks”, 
que multiplicamos por el periodo de oscilación del reloj de 
nuestro procesador: 


             Tprocesado =TickGetDiff ∙ 
1


fosc. procesador
 (8) 


Fijando un número de transmisiones igual a 256, 
realizamos diversas pruebas en las que fuimos variando la 
distancia que separa el nodo RFD y extrajimos el Tprocesado de 
los datos. Si calculamos el tiempo medio de procesado, 
obtenemos Tprocesado=1.65 seg., que es un valor aceptable 
considerando un sistema actualizable cada 5 segundos. 


 


Fig.4. Influencia de la distancia sobre el nivel RSSI 
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C.  Influencia de la distancia 


De la ecuación (2) se deduce que la relación entre la 
potencia recibida y transmitida es inversamente proporcional 
a la distancia que separa las antenas transmisoras y receptoras 
respectivamente. En nuestro estudio experimental, colocamos 
el coordinador a una altura de 3.5 m y fuimos variando la 
distancia que separaba el coordinador de cada nodo RFD 
obteniendo los resultados recogidos en la Fig. 4. 


D. Influencia de obstáculos en la atenuación de la señal 


De la ecuación (2) se deduce que la relación entre la 
potencia recibida y transmitida decae exponencialmente en 
función de la atenuación sufrida por la señal. Para nuestro 
estudio situamos el coordinador a una altura de 3.5 m y el 
nodo RFD en uno de los extremos de la plaza de 
aparcamiento tal y como se indica en la Fig. 5. Los resultados 
obtenidos se recogen en la Tabla 1 y en la Fig. 6. 


 
Fig.5. Ilustración del estudio de la atenuación en la comunicación. 


Tabla 1. Variación de la potencia recibida en función de la atenuación. 
Se aprecia una clara diferenciación (11dB) entre la potencia recibida 
según se encuentre un vehículo estacionado o no. 


IV. MODELADO DE RED 
Una vez obtenido el alcance máximo entre terminales 


Zigbee (7 metros) y habiendo obtenido resultados 
satisfactorios en cuanto a la detección de plazas de 
aparcamiento libres/ocupadas basándonos en la variación que 
sufre el campo RSSI, nos encontramos ante la decisión de 
escoger un esquema de red. Atendiendo a los resultados 
anteriores, se optó por una red en estrella de manera que 
existiera un coordinador por cada 4 nodos Zigbee RFD, como 
se puede apreciar en la Fig. 6.  


Otro de los problemas que se presenta es la necesidad de 
disponer de varios coordinadores distribuidos a lo largo de 
todo el recinto para poder dotarlo de cobertura completa. 


Para solucionar dicho problema optamos por realizar una 
comunicación “relay” entre coordinadores, es decir, cada 
coordinador se comunica con su homólogo vecino y le 
transmite las lecturas de RSSI de los nodos RFD que cubre en 
su zona hasta llegar a un servidor central. 


 


Fig. 6. Huella de cobertura para un coordinador Zigbee 


V. CONCLUSIONES 
Como se desprende de los datos obtenidos en el estudio, 


se produce una reducción del nivel de potencia recibido como 
consecuencia de la atenuación sufrida por la señal al 
propagarse en distintos materiales como ocurre en los dos 
escenarios planteados (vehículo no estacionado y 
estacionado), por lo tanto, es posible establecer un umbral que 
nos permita discernir con claridad si un vehículo se encuentra 
estacionado o no. 


Por otra parte, para optimizar nuestro sistema recurrimos a 
la aplicación del método de los lotes, obteniendo un resultado 
de 256 transmisiones, demostrando que dichas transmisiones 
son suficientes para obtener valores fiables de potencia 
recibida. 


Concluimos que hemos conseguido implementar un 
sistema en tiempo real capaz de detectar plazas de 
aparcamiento disponibles en un entorno indoor subterráneo, 
mediante el estudio de la potencia recibida del campo RSSI 
contenido en la trama MAC en función de la atenuación 
sufrida por la señal al encontrarse un obstáculo o no, en su 
propagación entre dos terminales Zigbee. 
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Resumen- In this work, the well-known Method of Moments 
(MoM) is applied to the solution of plasmonic metallic 
nanostructures at optical frequencies. Using the surface 
equivalent theorems, the MoM approach is applied only on the 
material boundary surfaces and interfaces, thus avoiding the 
cumbersome volumetric discretization of objects and 
surrounding space. Some canonical examples have been 
analyzed and the results have been compared with analytical 
reference solutions, in order to prove the accuracy of this 
approach. Later on, a plasmonic Yagi-Uda nanoantenna has 
been analyzed, which demonstrates the interest and 
applicability of the MoM to the solution of real problems in the 
visible spectrum. 


I. INTRODUCCIÓN 


Recientemente se ha incrementado el interés en la 
investigación de las propiedades ópticas de las nano-
partículas metálicas, debido a su capacidad para controlar la 
luz usando los modos de resonancia plasmónica. La respuesta 
óptica de estas nano-partículas está bien caracterizada por la 
electrodinámica clásica. Por lo tanto es posible aplicar las 
ideas del diseño de antenas en radiofrecuencia (RF) y 
microondas directamente al diseño de antenas ópticas [1-3]. 
No obstante, la respuesta óptica de los metales es muy 
diferente de la conductividad metálica observada a baja 
frecuencia. En radiofrecuencia los metales se consideran, 
normalmente, como conductores perfectos. A frecuencias 
ópticas, sin embargo, es necesario tener en cuenta la 
respuesta electromagnética precisa del metal, expresada en 
términos de una constante dieléctrica compleja. 
Concretamente, la respuesta óptica de los metales está 
caracterizada por una parte real negativa, originada de una 
conductividad compleja, que a su vez se debe al retraso del 
movimiento de los electrones debido a la inercia de su propia 
masa. Para pequeñas partículas, esto se traduce en una 
resonancia plasmónica superficial localizada (Localized 
Surface Plasmon Resonance, LSPR) independiente del 
tamaño, y determinada por la forma y la constante dieléctrica 
de la partícula. Como consecuencia de esto, la longitud de 
onda de resonancia viene determinada no solo por la 
longitud, sino también por su forma y su composición. 


Una consecuencia bien determinada de esta resonancia 
plasmónica es que acopla fuertemente la radiación de campo 
óptico, realzando y dirigiendo la emisión de luz de moléculas 
u otro tipo de fuente puntal, de la misma forma que las 
antenas de RF adecuadamente diseñadas aumentan y dirigen 


la emisión de radiofrecuencia de circuitos eléctricos. 
Recientemente, esta idea se ha combinado con los principios 
del diseño de antenas en tecnología radio y microondas, 
dando lugar a la implementación de equivalentes de antenas 
simples de tipo half-wave, bow-tie entre otras [4-7]. Los 
avances en la fabricación de nano-antenas ópticas se han 
aplicado también para alcanzar la alta directividad de antenas 
de radio en el régimen óptico. A partir de la fabricación de 
agrupaciones de nano-partículas se han obtenido patrones de 
radiación similares a estas antenas en el régimen óptico [8-
11]. 


A pesar de los grandes avances obtenidos hasta hoy en 
día, sería deseable tener una herramienta rigurosa y eficiente 
que facilite el diseño y análisis de la respuesta óptica de 
sistemas de nano-antenas de geometría arbitraria. Hoy en día, 
el diseño y optimización de antenas en el régimen de RF y 
microondas se realiza en gran parte con la ayuda de 
soluciones numéricas rigurosas de las ecuaciones de 
Maxwell. No obstante, como se mencionó anteriormente, las 
consideraciones habituales de metales a baja frecuencia no se 
aplicables a frecuencias ópticas. En estos casos es necesario 
considerar la respuesta electromagnética precisa de las nano-
partículas dada por su constante dieléctrica compleja. Esto 
hace difícil el desarrollo e implementación de soluciones 
numéricas de las ecuaciones de Maxwell apropiadas para la 
caracterización rigurosa de partículas plasmónicas a 
frecuencias ópticas. Por tanto, la forma rigurosa más común 
de resolver estos problemas ha sido el uso de formulaciones 
diferenciales, como el método de las diferencias finitas en el 
dominio del tiempo (Finite Difference Time Domain, FDTD) 
[12] o el método de elemento finitos (Finite Element Method, 
FEM) [13]. La principal ventaja del uso de estas técnicas 
diferenciales es la robustez en la aplicación de las ecuaciones 
de Maxwell. Sin embargo, como es bien sabido, son 
formulaciones volumétricas penalizadas con la discretización 
de los objetos y el espacio que los rodea. Como 
consecuencia, el análisis de sistemas plasmónicos 
tridimensionales (3D) excede frecuentemente los límites 
computacionales actuales, limitando la aplicación a estos 
casos de las soluciones diferenciales de las ecuaciones de 
Maxwell. 


En este trabajo, proponemos la aplicación de la 
formulación integral superficial (Surface Integral Equation, 
SIE) del método de los momentos (Method of Moments, 
MoM) para la simulación precisa de la respuesta de nano-







  


 


partículas metálicas a frecuencias ópticas. Este enfoque con 
ecuaciones integrales nos permite tener en cuenta todos los 
efectos físicos, incluyendo las LSPR, determinada por la 
forma y la constante dieléctrica de las partículas de una 
manera muy eficiente y rigurosa. Como veremos, el método 
de momentos tiene importantes ventajas en comparación con 
las técnicas basadas en ecuaciones diferenciales, 
convirtiéndose en una herramienta poderosa para el análisis y 
diseño de sistemas 3D plasmónicos construidos con nano-
partículas metálicas. 


II. FORMULACIÓN 


Los métodos de ecuaciones integrales superficiales son 
aplicados normalmente para la solución de problemas 
tridimensionales de dispersión electromagnética compuestos 
por dieléctricos arbitrarios homogéneos u homogéneos por 
partes [14-18]. Con estas técnicas, las superficies y las 
interfaces de los objetos dieléctricos son discretizadas y las 
corrientes equivalentes superficiales eléctricas y magnéticas 
J y M, se calculan en términos de una suma ponderada de 
funciones base vectoriales conocidas. El procedimiento es 
descrito a continuación para varios objetos dieléctricos 
homogéneos. Esto simplifica la notación sin pérdida de 
generalidad, este procedimiento es válido para cualquier 
combinación de objetos dieléctricos compuestos en partes. 


Consideremos varios objetos dieléctricos homogéneos, 


denotando con 
i


R  la región homogénea definida por 


0·i ri    y 0·i ri   . ri  y 
ri


 son los valores 


complejos de las constantes de permitividad y permeabilidad 


relativas de la región , respectivamente, y 0  y 0  son 


los parámetros constitutivos del vacío. Las superficies entre 


las regiones i y j se definen como ijS , y  ijn  indica el vector 


unitario normal a  apuntando hacia el interior de . Por 


lo tanto  
ij ji n n . La ecuación integral de campo eléctrico 


(Electric Field Integral Equation, EFIE) y la ecuación 
integral de campo magnético (Magnetic Field Integral 
Equation, MFIE) pueden formularse de dos maneras 
diferentes dependiendo del método aplicado para proyectar el 


campo sobre la superficie . Así, las ecuaciones 


tangenciales (T) en la región  vienen dadas por: 
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De forma similar, las ecuaciones normales (N) en el 


medio  pueden escribirse como: 
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donde i es la impedancia intrínseca del medio , y se 


definen los siguientes operadores integro-diferenciales: 
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con r el punto de observación próximo a ijS  y perteneciente 


al interior de la región , y con ' ijSr  el punto fuente. 


'· denota la divergencia en las coordenadas primadas 
(fuente), PV indica el valor principal de la integral, ki es el 


número de onda en , y definimos: 
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como la función de Green homogénea en .  ijJ r'  y 


 ijM r'  son las corrientes eléctricas y magnéticas inducidas 


en la superficie ijS . Estas corrientes vienen dadas por: 


     ijij i J r' n H r'  (8) 


     ijij i  M r' n E r'  (9) 


donde  iE r'  y  iH r' son los campos eléctricos y 


magnéticos totales en .  inc
iE r'  y  inc


iH r' son los 


campos incidentes debidos a una fuente localizada en la 


región .  


En este punto, siguiendo el procedimiento de [16] para 
derivar un juego de formulaciones SIE estables y bien 
testeadas, combinamos las 1/T-EFIE y las N-MFIE 


ecuaciones en la región , obteniendo la ecuación integral 


combinada para la corriente eléctrica (Electric Current 
Combined Field Integral Equation, JCFIE): 
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   (10) 


De la misma manera combinamos las ecuaciones N-EFIE y 
las T-MFIE derivando la ecuación integral combinada para 
la corriente magnética (Magnetic Current Combined Field 


Integral Equation, MCFIE) en la región :  


 MCFIE N-EFIE T-MFIEi i ic d    (11) 


Con ai, bi ,ci y di los coeficientes complejos adecuados. El 
siguiente paso es combinar las ecuaciones JCFIE y las 


MCFIE para las regiones iR  y jR  para obtener una ecuación 


integral en ijS . 
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Abstract- Because of every user of an Optical Music 
Recognition (OMR) system writes in a different way, the 
performance of this type of program decreases when it deals 
with handwritten music scores. However, this type of 
information must be considered when an educational tool is 
being developed. In this paper we present a complete OMR 
system that has been specially designed for new composers. The 
main goal has been to get good results without using too many 
complex processes. Instead of that the system makes the most of 
the musical information in the scores to improve the results of a 
k-nn classifier. 


I. INTRODUCCIÓN 


La sustitución de los clásicos cuadernos y libros de texto 
por ordenadores personales es una realidad palpable en el 
sector educativo. En este sentido se considera fundamental 
que el software a desarrollar en el futuro sea capaz de llevar 
al alumno de la mano en la creciente expansión de la 
tecnología, sin renunciar por ello ni a la cantidad ni a la 
calidad de los conocimientos teóricos y prácticos que debe 
recibir durante su formación académica. Para ello, es 
necesario que las nuevas aplicaciones interioricen pilares 
fundamentales en el conocimiento y la divulgación como, por 
ejemplo, la escritura. Por otro lado, la música es la disciplina 
que más ayuda a desarrollar e incrementar nuestra 
sensibilidad, de ahí su importancia en la educación. No hay 
que olvidar que probablemente sea el lenguaje más universal; 
una manifestación artística capaz de definir por sí sola épocas 
y culturas. 


En este trabajo se presenta el desarrollo de una aplicación 
didáctica interactiva dirigida a las personas que comienzan su 
andadura en el mundo del solfeo. A pesar de la mayor 
dificultad que conlleva el reconocer figuras musicales 
manuscritas, la profunda convicción de que la educación 
debe conservar un cierto carácter clásico en algunos de sus 
ámbitos lleva a PonTuGrama a alejarse tanto de los sistemas 
de reconocimiento óptico de figura musicales (OMR) que 
funcionan a partir de partituras impresas, como de aquellos 
basados en el arrastre y la inclusión de figuras prediseñadas 
de antemano. Se pretende ofrecer al usuario una herramienta 
de creación de partituras manuscritas sencillas que, mediante 
el reconocimiento automático de las figuras introducidas, le 
facilite la comprensión de determinados conceptos musicales. 


Además, se busca que  la estructura de los datos de salida 
que ofrezca el programa se adapte fácilmente para trabajar 
con herramientas tan potentes como LilyPond [1], con el 
aumento de valor añadido que esto aporta. 


 


Otro de los objetivos perseguidos con el presente trabajo 
es demostrar que la incorporación de determinada 
información puramente musical en el reconocimiento de 
patrones hace viable una relación de compromiso entre el 
coste computacional necesario y los resultados obtenidos. 


II. IMPLEMENTACIÓN 


Pese a sus peculiaridades, PonTuGrama presenta la 
estructura de bloques genérica de un sistema OMR. El 
empleo de un sistema de clasificación supervisado hace 
necesario que al módulo de creación de la composición 
musical se añada un segundo bloque de entrenamiento, tal y 
como se ilustra en la Fig.1. A través de él, el usuario 
introduce los patrones que posteriormente serán reconocidos 
de forma automática. 


 


 
Fig. 1. Diagrama de la aplicación PonTuGrama 


A.  Adquisición de datos 


Existen fundamentalmente dos métodos para traspasar la 
información musical manuscrita a un estado y estructura 
adecuados para su posterior tratamiento digital: estático 
(OFF-LINE), basado en la digitalización de la imagen 
completa mediante un escáner, y dinámico (ON-LINE), 
donde los trazos son capturados mediante un periférico en el 
mismo instante en el que se realizan.  


Para nuestra aplicación nos decantamos por una solución 
producto de la combinación de los dos procesos, con el fin de 
explotar las ventajas de ambos métodos de captación. Dicho 







  


 


procedimiento se basa en introducir la información de forma 
dinámica (la aplicación ha sido diseñada para trabajar de 
forma conjunta con una tableta digitalizadora, aunque es 
capaz de desarrollar toda su funcionalidad mediante el 
empleo del ratón) pero interpretar dichos datos de forma 
estática y global una vez que el sistema esté preparado para 
ejecutar el reconocimiento. 


Este sistema nos permite de forma sencilla la 
introducción desordenada y el borrado de figuras, tal y como 
lo haría un estudiante sobre una hoja de papel. Además, se 
omite la necesidad de incluir un interpolador que compense 
las velocidades de escritura elevadas y elimina la 
complejidad asociada a la creación de figuras como fusión de 
varios trazos (tanto el número de segmentos como la 
flexibilidad en el orden de pintado elevan considerablemente 
las posibilidades de desarrollar una misma figura), todo ello 
sin renunciar al tipo de interacción deseada. 


Se podría afirmar, por tanto, que PontuGrama es un 
reconocedor dinámico que trabaja bajo la filosofía de un 
reconocedor estático. 


B.  Pre-procesamiento 


Las soluciones tomadas durante el diseño del sistema 
permiten simplificar enormemente el presente bloque con 
respecto a su homólogo en un sistema OMR genérico. 


El diseño de un interfaz donde los gráficos introducidos 
manualmente por el usuario se representan de un color 
diferente al de las figuras generadas de forma automática por 
la aplicación reduce la conversión a binario a poco más que 
una asignación condicional y permite obviar los complejos 
procesos asociados a la eliminación de las líneas del 
pentagrama. 


Por otro lado, tanto el método empleado para la captación 
del flujo de entrada explicado anteriormente, como la 
estructura de datos (basada en matrices binarias) generada 
para trabajar con dicha información entrante, hacen 
suprimible cualquier filtrado y ofrecen la posibilidad de basar 
la segmentación de figuras en un método derivado de la 
proyección vertical o histograma en la dirección vertical. 


Para la normalización de escalado se ha empleado el 
algoritmo de Güdsen debido a su buena relación 
resultados/sencillez. 


 


 
a) No necesita rotación     b) Sí necesita rotación 


Fig. 2. Fundamento del giro de figura 


Además, se ha realizado una normalización de 
posicionamiento para poder tratar también las figuras 
musicales que tienen la plica hacia abajo. Continuando con la 
máxima de buscar mecanismos lo más sencillos posibles de 
modo que la respuesta de la aplicación desarrollada sea 
rápida, se ha utilizado un algoritmo basado en la propia 
estructura de las figuras. La idea consiste en dividir la figura 
en dos partes tanto en vertical como en horizontal. Siempre 


que la zona superior izquierda cuente con más píxeles 
pintados que la inferior izquierda habrá que realizar un giro, 
tomando como eje de rotación el eje horizontal. Este 
mecanismo se ilustra en la Fig. 2. Como es lógico esto sólo 
se cumple para aquellas figuras que cambian fuertemente de 
apariencia al ser giradas, excluyendo de este proceso al 
símbolo que representa a la redonda. 


C.  Extracción de características 


La premisa de utilizar procesos lo más simples posibles 
en la fase de reconocimiento y reforzar, posteriormente, la 
tasa de acierto del sistema añadiendo información musical 
hizo descartar en este bloque algoritmos como el de la 
transformada angular radial (ART), pese a los buenos 
resultados ofrecidos en el tratamiento de figuras musicales 
manuscritas[2]. Dicho método permite caracterizar la imagen  
mediante una transformación compleja trabajando en 
coordenadas polares. 


En su lugar se ha optado por un método sencillo 
empleado en el reconocimiento de los símbolos musicales 
predefinidos que aparecen en las partituras impresas [3], el 
método de la densidad regional. Sin embargo, dicho método 
ha tenido que ser adaptado y mejorado para poder trabajar 
con símbolos manuscritos. Así, el vector de características de 
la figura se ha obtenido asociándolo a la proporción de 
píxeles pintados en determinadas subdivisiones de la imagen. 
Aunque inicialmente se comenzó trabajando con regiones de 
tendencia vertical (más altas que anchas), la estructura de los 
patrones a reconocer planteó la posibilidad de modificar 
dichas regiones confiriéndoles una tendencia horizontal (más 
anchas que altas) con el objetivo de detectar mejor las zonas 
más difíciles de reconocer en las figuras musicales: los 
corchetes. 


D.  Almacenamiento 


Este bloque es distinto en las dos partes del sistema, ya 
que cada una trabaja con una información diferente. Para la 
composición musical se utiliza un archivo de extensión 
propia en el que se recoge información referente a la clave, la 
indicación de compás o la ruta del archivo de entrenamiento. 
Además se guarda un vector de pentagramas, donde cada uno 
de esos objetos contiene a su vez un vector de compases, los 
cuales además de otros datos, están formados por un vector 
de figuras. Para cada una de ellas, se almacena la matriz que 
la representa, el vector que la caracteriza y el nombre que se 
le asigna. 


E.  Reconocimiento 


En el sistema desarrollado ha sido necesario realizar el 
reconocimiento en dos ámbitos: por un lado la nota y por otro 
la figura. 


Para el reconocimiento de la nota el método propuesto, y 
finalmente implementado, se basa en dividir el ancho de la 
figura entre cuatro y trabajar sobre la columna 
correspondiente al resultado de dicha división. Sobre ella se 
localizan dos indicadores, el primer y último píxel pintado, y 
se comprueba si se encuentran en el mismo espacio del 
pentagrama o no. Si no es así, significa que el símbolo se 
encuentra sobre la línea que hay entre ambas zonas. 


En la Fig. 3 aparecen dos ejemplos, correspondientes a 
las dos posibilidades descritas. En el primer caso un 
indicador se encuentra por encima de la segunda línea del 







  


 


pentagrama mientras que el otro está por debajo de ella, de 
modo que se reconoce la nota como SOL. En el segundo 
ejemplo se reconoce la nota como LA ya que ambos 
indicadores se encuentran entre la segunda y la tercera línea 
del pentagrama. 


 


 
Fig. 3. Ejemplos de reconocimiento de la nota 


Para el reconocimiento de la figura el sistema emplea dos 
etapas: una primera de clasificación y otra de post-procesado, 
encargada ésta última del refinamiento del reconocimiento 
realizado por el clasificador, incluyendo información de 
carácter musical. 


1. Clasificación 


Inicialmente se consideraron  dos tipos de clasificadores: 
las redes neuronales y los clasificadores k-nn [4]. Finalmente 
se decidió trabajar con la segunda opción, puesto que se 
consideraba que su base intuitiva y su fácil implementación 
planteaban un mayor reto frente a la mejora esperada tras la 
introducción del bloque de post-procesado. 


Se ha seleccionado un valor de k igual a 3 ya que, estando 
dentro del rango donde este tipo de clasificadores ofrecen 
mejores resultados (3 ≤ k ≤ 7), permite delimitar fácilmente a 
2, las opciones sensibles a ser correctas: 


- Si los 3 vecinos más cercanos pertenecen a la mima 
clase, las 2 opciones son idénticas. 


- En el caso de que 2 valores estén vinculados a una 
clase y el restante a una segunda clase diferente, 
ambas serían las opciones elegidas. 


- En el supuesto de que ninguno de los vecinos 
compartiese clase, nuestros valores serían los 2 
primeros porque el sistema los ordena según 
distancia. 


Una vez obtenidas las dos clases candidatas, la 
información se pasa al siguiente bloque que refinará el 
resultado con ayuda de la indicación de compás. 


2. Post-procesado 


Puesto que en este punto cada figura presenta 2 
candidatos, existen 2nº de figuras del compás posibilidades para cada 
compás. 


Posteriormente, las figuras se traducen a valores 
numéricos en función del denominador establecido en la 
indicación de compás y se suman. Se selecciona el caso en el 
que la suma es igual al numerador del cociente indicador de 
compás. 


En el caso de que ninguna de las opciones cumpliese la 
indicación de compás, se ofrece como resultado la salida 
obtenida del clasificador y se avisa al usuario de una posible 
incongruencia musical. 


Con el fin de clarificar este proceso se analiza el siguiente 
ejemplo, ilustrado en la Fig. 4. En ella se muestra un compás 


de 2:4 formado por dos figuras negras que son reconocidas 
por el clasificador como blanca/negra y negra/blanca. De los 
4 posibles compases que se pueden formar, sólo aquel 
compuesto por 2 negras cumpliría con la indicación de 
compás, por lo que sería la opción considerada correcta por 
la aplicación. 


 


 
Fig. 4. Ejemplo de funcionamiento del bloque de post-procesado. Se elige la 


combinación que cumple la indicación de compás 


III.  INTERFAZ GRÁFICA  


La aplicación, que ha sido desarrollada en Visual C++, 
simula el aspecto visual de un bloc de música, tal y como se 
ve en la Fig. 5, e intenta que la comunicación con el usuario 
sea lo más sencilla y amena posible. Para ello, se ofrecen 
aceleradores de teclado en todas las funciones, a la vez que 
se dispone en la ventana principal tanto de cuadros de 
información, que hacen saber el estado de la aplicación en 
todo momento, como botones con los que acceder a las tareas 
más comunes. 


 


 
Fig. 5. Ventana principal de PonTuGrama 


IV.  RESULTADOS 


Aunque en un principio las regiones utilizadas en la 
técnica de la densidad regional empleada en la extracción del 
vector de características se consideraron de dimensiones 
proporcionales a la imagen normalizada, también se ha 
probado modificando levemente la estructura de las regiones 
en las que se subdivide la imagen. Así, sin modificar la 
dimensión del vector de características, se utilizan zonas más 
estrechas en la dirección vertical y más anchas en la 
horizontal, puesto que se interpreta que la información más 
difícil de detectar son los corchetes, los cuales se pueden 
solapar más fácilmente con el primer procedimiento. 


En la Fig. 6 se exponen los dos métodos probados, siendo 
el segundo el implementado finalmente. Dicha elección  se 
basa en las tasas de aciertos finales obtenidas con cada 
método, las cuales se exponen a continuación. 


 







  


 


 
 


 
Fig. 6. Diferentes adaptaciones del método de la densidad regional 


 
En la Fig. 7 y la Fig. 8 se representan las tasas de aciertos 


obtenidas en el proceso de reconocimiento de figura para las 
dos adaptaciones del método de densidad regional. En ambos 
casos se presentan los resultados tanto a la salida del 
clasificador (rojo■), como una vez pasado el bloque de post-
procesado que rentabiliza sensiblemente la información 
musical (azul♦). 
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Fig. 7. Tasa de acierto con regiones de tendencia vertical(Método 1) 


 
Como puede verse, el sistema presenta un mejor 


rendimiento cuando se utilizan regiones con tendencia 
horizontal, por lo que este segundo método es el que 
finalmente se implementa en la aplicación. Además, en 
ambos casos se mejoran mucho las tasas de acierto al añadir 
la etapa de post-procesado. 


Por último, también se realizaron pruebas del sistema en 
relación al algoritmo empleado en el reconocimiento de nota, 
obteniéndose una tasa de acierto del 99%. 
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Fig. 8. Tasa de acierto con regiones de tendencia horizontal(Método 2) 


V. CONCLUSIONES 


En este trabajo se ha presentado un sistema funcional 
completo que permite cubrir las necesidades de los usuarios 
que comienzan su andadura en el mundo del solfeo. Con él, 
el estudiante novel podrá elaborar e imprimir una partitura 
musical y reconocer de forma automática, tras una fase 
previa de entrenamiento, todas las figuras que la compongan. 


Debido a la finalidad educativa de la herramienta ha sido 
necesario reconocer símbolos manuscritos, ofreciéndose una 
alternativa al binomio complejidad/resultados característico 
al trabajar con ese tipo de información. De modo que se ha 
creado un sistema flexible, ameno, útil y eficaz, que simula la 
relación alumno/bloc de música y permite reconocer figuras 
con una tasa de aciertos más que aceptable. 


Los resultados obtenidos dejan patente, principalmente, la 
gran mejora obtenida al incorporar los datos inherentes a la 
composición musical en el proceso de reconocimiento de 
cada una de las figuras que la componen. El uso de la 
indicación de compás en un bloque de refinamiento posterior 
al clasificador hace posible la elección de soluciones menos 
complejas en todos los bloques del sistema, sin sacrificar por 
ello los resultados deseados. 
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Abstract - For the last ten years, since the crash of Concorde 
at Charles de Gaulle International Airport on July 2000, there 
has been a big concern about the detection and removal of FOD 
(Foreign Object Debris). The direct and indirect costs of FOD 
damage (also known as FOD, Foreign Object Damage) have 
been estimated in $13 billion USD per year. The use of radar 
technology has become an alternative way to detect these 
objects and it has been already installed in some airports. Here, 
it has been studied the feasibility of a high-resolution radar in 
millimeter-wave band to detect FOD, which has been designed 
in the Universidad Politécnica de Madrid. 


I. INTRODUCCIÓN 
Desde hace una década, cuando el vuelo del Concorde, 


Air France 4590, se estrelló en el aeropuerto internacional 
Charles de Gaulle de Paris, el 25 de julio de 2000, existe una 
gran preocupación en el sector de la aviación acerca de la 
detección y la eliminación de restos en los aeropuertos. 
Concretamente, el accidente del Concorde se debió a una 
pieza de titanio que se desprendió de un avión que despegó 
cuatro minutos antes que el Concorde. 


Numerosas organizaciones, tanto gubernamentales como 
internacionales ([1], [2], [3] y [4]), se han dedicado desde 
entonces a definir esta problemática y buscar soluciones, así 
como de establecer la normativa necesaria y definir los 
estándares adecuados para el correcto funcionamiento de los 
aeropuertos, además de concretar las líneas de actuación a 
realizar en prevención, detección y eliminación del FOD 
(Foreign Object Debris). 


Por otra parte, se han realizado estudios particulares 
sobre los costes que se derivan del FOD. El primer estudio 
fue realizado por Boeing, [5], y en el mismo se estimaban 
unos costes directos e indirectos de 4 billones de dólares por 
año. En años posteriores, la consultora Insight SRI Ltd. 
realizó varios estudios más: en el correspondiente al período 
2007-2008, [6], se estimaban unos costes directos e 
indirectos de 13 billones de dólares por año. 


En las circulares [7] y [8], la FAA (Federal Aviation 
Administration, [1]) establece las definiciones, las líneas de 
actuación y los equipos susceptibles de ser usados para 
detectar FOD. 


En [8] se define FOD como: “cualquier objeto, vivo o no, 
localizado en un lugar inapropiado en el entorno de un 
aeropuerto que tenga la capacidad de herir al personal del 


aeropuerto o de las aerolíneas, o de dañar un avión”. 
Asimismo, se define el daño causado por FOD 
(originalmente FOD era conocido como Foreign Object 
Damage), como: “cualquier daño atribuido a un objeto 
extraño que se pueda expresar en términos físicos o 
económicos que pueda o no devaluar la seguridad del 
producto o sus características de funcionamiento”. 


Los recientes avances tecnológicos permiten una mejor 
detección de FOD, así como realizar un seguimiento 
continuo. En [7], se establecen cuatro sistemas que son 
susceptibles de ser usados para la detección de FOD: 
sistemas radar estáticos, sistemas electro-ópticos estáticos, 
sistemas híbridos estáticos, y sistemas radar móviles. 


Actualmente, existen varios sensores que la FAA está 
evaluando para su uso y ya se están probando en distintos 
aeropuertos: 


• Tarsier, [9], [10] y [11], de Qinetiq: un sistema 
radar estático FMCW (Frequency Modulated 
Continuous Wave, onda continua y frecuencia 
modulada) en la banda W que se está probando en 
el aeropuerto T. F. Green de Providence, EEUU. 


• iFerret, [12], de Stratech Systems: un sistema 
electro-óptico estático que integra un conjunto de 
cámaras auto-calibradas y que se está probando en 
el aeropuerto O’Hare de Chicago, EEUU. 


• FODetect, [13], de Xsight Systems: un sistema 
híbrido estático que combina un sensor radar 
FMCW en la banda W y un sensor óptico con 
iluminación en infrarrojo cercano, y que se está 
probando en el aeropuerto Logan de Boston, EEUU. 


• FOD Finder, [14], de Trex Enterprises 
Corporation: un sistema radar móvil basado en un 
sensor radar en la banda W que está montado sobre 
un vehículo y que se está probando en el aeropuerto 
O’Hare de Chicago, EEUU. 


En este artículo se va a estudiar la posibilidad de utilizar 
un sensor radar ([15] y [16]) diseñado y desarrollado en el 
Grupo de Microondas y Radar (GMR) de la Universidad 
Politécnica de Madrid (UPM) para la detección de FOD. Este 
sensor es un radar de onda continua y frecuencia modulada 
linealmente (LFMCW) de alta resolución que funciona en la 
banda de milimétricas. 







  


 


II. SENSORES RADAR 


A.  Estado del arte. 
Además de los distintos sistemas que ya se están 


probando en aeropuertos, este es un campo creciente en la 
investigación y ha dado lugar al desarrollo de sistemas que 
ya se están publicando. 


Así, aparte del sistema Tarsier ([10] y [11]), existen otros 
sistemas radar estáticos como el que se presenta en [17] y 
[18], que es un sistema radar FMCW en banda W (73 – 80 
GHz) con un alcance de 100 m. En [19], se describe un 
sistema radar FMCW en banda W (76,25 – 76,75 GHz) que 
tiene un alcance de 72 m. 


Por otro lado, también se ha publicado un sistema 
electro-óptico estático ([20]), que está basado en un sistema 
de cámaras con un procesado de imágenes posterior, con el 
que se consigue un corto alcance. 


Las ventajas que aporta el uso de un sensor radar para la 
detección de FOD son muchas. Entre ellas, cabe destacar las 
siguientes, puesto que son características que sugiere la FAA 
en [7] como especificaciones de funcionamiento de los 
sensores: 


• Detectar y localizar objetos FOD aislados y 
múltiples. 


• Operar conjuntamente con otros sistemas sin 
interferir con ellos, ni con los sistemas del 
aeropuerto. 


• Frecuencia continua de inspección, así como un 
tiempo de respuesta rápido, que permita la detección 
de FOD en las pistas entre el movimiento de 
aviones consecutivos. 


• Funcionamiento en todas las condiciones 
atmosféricas (sol, lluvia, niebla, etc.), así como 
durante el día y la noche. 


 


B.  Sensor radar LFMCW en milimétricas desarrollado. 
En la Fig. 1 se muestra un diagrama de bloques del 


sensor radar diseñado y desarrollado en el GMR de la UPM 
([15] y [16]): 


 


 
Fig. 1. Diagrama de bloques del sensor radar. 


 
El sensor es compacto, portátil y modular. El sistema está 


controlado por un ordenador y se puede reconfigurar en 
tiempo real: tanto la generación de señal, como la tarjeta de 
adquisición de datos. 


Mediante un sintetizador digital de frecuencias (DDS) y 
un bucle enganchado en fase (PLL) se consigue la 
modulación lineal de frecuencia que se desea transmitir. 


El frontal de radiofrecuencia (RF), transmisor y receptor, 
se ha desarrollado integrando varias tecnologías: tecnología 
microstrip sobre sustrato CuClad, chips MMIC (Monolithic 
Microwave Integrated Circuits), y tecnología de guía de 
onda (WR-28, la correspondiente a la banda Ka, 26 – 40 
GHz). La potencia a la salida del transmisor es de 30 dBm y 
el factor de ruido del receptor es de 5,2 dB. 


El sensor trabaja en la banda de milimétricas, de forma 
que se pueden transmitir grandes anchos de banda y, por 
tanto, obtener una mejor resolución en distancia ([21]), ya 
que el ancho de banda relativo es menor en frecuencias altas. 
La frecuencia central de trabajo del sensor, fc, es 34 GHz y el 
ancho de banda transmitido máximo, BWRF, es 2 GHz, con 
una frecuencia de repetición de rampa, PRF, de 5 KHz. Así, 
la máxima resolución en distancia sería, aplicando la 
ecuación (1), de 7,5 cm. 


 
RFBW


cR
·2


=∆  (1) 


Donde c es la velocidad de la luz. 
Se usan dos antenas separadas para mejorar el 


aislamiento transmisor-receptor. Las antenas son bocinas 
piramidales con una ganancia de 24 dB y unos anchos de haz 
de 8º en azimuth y 6º en elevación. 


III. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
En el caso que nos ocupa, los sistemas radar estáticos, la 


FAA establece en [7] que el sistema debe ser capaz de 
detectar un blanco que es un cilindro metálico con 
dimensiones de 1,2 pulgadas (3 cm.) de altura y 1,5 pulgadas 
(3,8 cm) de diámetro a una distancia máxima de 0,6 millas (1 
Km.). En este caso, el sensor se situará a 165 pies (50 m.) o 
más de las pistas y, en general, se necesitarán dos o más 
sensores por pista, dependiendo de los requisitos del 
aeropuerto. 


En la Fig. 2 se muestra un cilindro metálico hecho con 
latón que cumple con las especificaciones de diseño de la 
FAA para ser utilizado como blanco FOD. 
 


 
Fig. 2. Cilindro metálico especificado para utilizar como blanco FOD. 







  


 


La sección radar (RCS) que presenta el cilindro de la Fig. 
2 se puede calcular usando la ecuación (2) [22]:  


 
λ


πσ
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=  (2) 


Donde r es el radio del cilindro (19 mm), h es la altura 
del cilindro (30 mm) y λ es la longitud de onda (8,8 mm, 
para una frecuencia de 34 GHz). De esta forma, la RCS del 
cilindro es 0,012 m2. 


Para estudiar la viabilidad de uso del sensor se realizó un 
experimento de detección de FOD en un campo deportivo de 
la Escuela Técnica Superior de Ingenieros de 
Telecomunicación (ETSIT) de la UPM, que se asemeja 
bastante al escenario real que representa un aeropuerto. En la 
Fig. 3 se muestra una imagen del frontal de RF del sensor 
radar desarrollado junto a uno de los cilindros que se 
utilizaron para detectar como blanco tipo FOD. 
 


 
Fig. 3. Experimento de detección de FOD. Frontal de RF del sensor radar y 


cilindro metálico especificado para utilizar como blanco FOD. 


 
Se utilizaron dos tipos de blancos como elementos tipo 


FOD a detectar. El primero de ellos es el cilindro de la Fig. 
2, que es el elemento que se especifica en [7] como modelo 
de FOD que el sensor radar estático debe detectar. El otro 
tipo de blanco es una botella de plástico de agua de 500 ml 
vacía, que es uno de los elementos que se especifica en [7] 
como elemento FOD que el personal de tierra suele encontrar 
en las pistas de los aeropuertos. En la Fig. 4 se muestra la 
disposición de los objetos a detectar en el campo deportivo. 
Se situaron cuatro elementos en este orden: una botella a 14 
m, un cilindro a 17 m (apoyado sobre su base), un cilindro a 
21 m (apoyado sobre su superficie curva) y una botella a 25 
m. En la Fig.4, además, se indica la posición de la portería 
que se encuentra al final del campo deportivo, a 28 m, y el 
fondo del campo a 29,5 m. 


Se realizaron tres experimentos distintos en base a tres 
anchos de banda de la señal LFMCW transmitida. Los 
anchos de banda transmitidos son: 500 MHz, 1 GHz y 2 
GHz; que, aplicando la ecuación (1), se traducen en 
resoluciones en distancia de 30 cm, 15 cm y 7,5 cm, 
respectivamente. De esta forma, también se puede estudiar el 
efecto de la resolución en comparación con el tamaño de los 
blancos y en la determinación de su posición. 


 
Fig. 4. Experimento de detección de FOD. Disposición de los objetos a 


detectar como FOD en el campo deportivo del experimento. 


 
En el procesado de la señal recibida y la obtención de las 


imágenes, se ha utilizado el algoritmo Range/Doppler ([23]) 
para obtener la imagen distancia /Doppler que se utiliza 
como ventana de resultados. 


Si suponemos una situación en la que queramos detectar 
los blancos con una probabilidad de detección de 0,9 y una 
probabilidad de falsa alarma de 10-4, en presencia de ruido 
blanco gaussiano, necesitaremos una relación señal a ruido 
(SNR) a la salida del receptor de 12 dB ([22]). En principio, 
estas probabilidades deberían ser suficientes para cumplir las 
especificaciones que se establecen en [7], donde se define, 
para sistemas sin capacidad de detección visual, una tasa 
máxima de tres falsas alarmas por día promediada en un 
periodo de noventa días. 


En base a los parámetros técnicos de este sensor radar, la 
probabilidad de detección elegida para la detección de estos 
blancos FOD y aplicando la ecuación radar ([22]), el alcance 
máximo que tendría el sensor radar desarrollado sería, en 
función del tiempo de iluminación, 585 m para 1 ms, 983 m 
para 8 ms, y 1966 m para 128 ms. Es decir, con un tiempo de 
iluminación de 8 ms se puede cumplir la especificación de 
alcance de 1 Km establecida en [7]. 
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Fig. 5. Experimento de detección de FOD. Imagen distancia/Doppler para un 


ancho de banda transmitido de 500 MHz. 
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Fig. 6. Experimento de detección de FOD. Imagen distancia/Doppler para un 


ancho de banda transmitido de 1 GHz. 
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Fig. 7. Experimento de detección de FOD. Imagen distancia/Doppler para un 


ancho de banda transmitido de 2 GHz. 


En las Fig. 5, 6 y 7, se muestran los resultados de los 
experimentos para los tres anchos de banda: 500 MHz (Fig. 
5), 1 GHz (Fig. 6) y 2 GHz (Fig. 7). Estos experimentos se 
realizaron con una PRF de 1 KHz y un procesado del 
algoritmo Range/Doppler de 128 rampas (128 ms de tiempo 
de iluminación). Como se observa en dichas figuras, el 
sensor es capaz de detectar los cuatro blancos FOD y su 
correcta posición, incluso en el caso en el que la resolución 
es mucho mayor que las dimensiones de los blancos (500 
MHz. Fig. 5). 


En este experimento, la SNR obtenida para una rampa de 
1 ms y un blanco a 30 m es de 9 dB. Si situamos el blanco en 
el límite de la cobertura especificada (1 km), la SNR sería de 
-52 dB. Para llegar a los 12 dB requeridos, el sistema final 
dispondrá de un sistema radiante con una ganancia de 46 dB, 
debido a que se utilizarán haces mucho más estrechos en 
azimut (0,3º) y en elevación (2º). Si a esto se une un barrido 
de 6º/s, es posible integrar 50 rampas (ganancia por 
integración 17 dB), que unido a un receptor con rechazo de 
la banda imagen supone una ganancia global con respecto al 
experimento de 64dB. 


IV. CONCLUSIONES 
En este artículo se ha presentado la problemática asociada 


a la existencia de FOD en los aeropuertos, que repercute en 


daños físicos, así como en unos elevados costes directos e 
indirectos. Además, se ha presentado la viabilidad de utilizar 
un sensor radar LFMCW de alta resolución en milimétricas, 
desarrollado en el GMR de la UPM, en esta aplicación 
emergente para los sensores radar. 
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Abstract- The progressive introduction of GPUs in HPC is 
starting to be interesting for the resolution of computational 
problems. In many branches its application is getting good 
results and in most of them, these results are from 5x to 15x of 
speed-up versus the rates reached on conventional CPU.  Speed-
ups over 1000x have been gotten in applications of FMM. Such 
previous results allow us to predict that this technology can 
become an excellent application for the future if problems are 
solved in the non-conventional way. In particular, the idea of 
the use of GPUs like “virtual memory” can be of interest to 
apply it in computational electromagnetism. 


 
Index Terms- FMM, GPU, CUDA, computational 


electromagnetics.  


I. INTRODUCCIÓN 


El campo del electromagnetismo computacional está en 
pleno desarrollo dado que permite simular con precisión 
problemas de radiación y dispersión electromagnética [1-6] 
cada vez a longitudes de onda más pequeñas, para su 
aplicación en campos como la aviación, embarcaciones, 
automóviles, medicina… 


Los métodos numéricos basados en la resolución de las 
ecuaciones de Maxwell en forma integral (EFIE), permiten 
resolver con gran precisión este tipo de problemas. Hasta la 
fecha, los algoritmos que han llevado a los mejores 
resultados han sido aquellos basados en la aceleración del 
Método de los Momentos (Method of Moments, MoM) [7], 
en concreto las distintas variantes del Fast Multipole Method 
(FMM) [8-10]: la versión multinivel MLFMA (Multi Level 
Fast Multipole Algorithm) [11-13], el FMM-FFT (Fast 
Fourier Transform FMM) [3] y el MLFMA-FFT [4-6], [14]. 
No obstante, presentan el inconveniente de necesitar grandes 
recursos computacionales (tiempo de procesado y memoria 
RAM), proporcionales a la relación entre las dimensiones del 
objeto a analizar y la longitud de onda. 


Los últimos avances en HPC (High Performance 
Computing) sugieren que la computación basada en la 
tecnología de GPUs (Graphics Processing Units) va a tener 
una penetración muy alta en los próximos años (de los cinco 
mayores supercomputadores del mundo [15], tres de ellos 
poseen procesadores apoyados de una manera muy acusada 
por GPUs de tecnología similar a la empleada en nuestros 
trabajos). Sin embargo, en pocas aplicaciones se están 
consiguiendo resultados que superen las aceleraciones de 5x 
a 10x sobre la CPU (Central Processing Unit). Ello es debido 
a que el modo de paralelismo manycore que está presente en 


la GPU es de difícil aplicación con los algoritmos actuales en 
todos los campos de la ciencia. Utilizar la gran potencia de 
las GPUs implica la búsqueda de nuevos algoritmos que 
cambien su filosofía hacia el uso de estas. 


Nuestra propuesta se centra en la reducción de las 
necesidades de memoria RAM que tiene el FMM, dado que 
se trata del parámetro que condiciona de manera más 
importante las características de los computadores 
empleados. Para ello, se ha desarrollado un algoritmo 
“Manycore-Aggregation” que evita tener que almacenar la 
matriz de agregación en la memoria RAM (cálculos out-
core), calculándola directamente cuando se necesita (cálculos 
in-core) en los sistemas manycore de las tarjetas gráficas de 
propósito general (GPGPU, General-Purpose computing on 
Graphics Processing Units) conocidas también como GPUs. 


II. AGREGACIÓN MANYCORE  


Las características de la matriz de agregación empleada 
en los algoritmos basados en el FMM permiten su obtención 
mediante cálculos paralelos, lo que favorece el uso de 
sistemas manycore.  


A.  Formulación para el cálculo de la matriz de agregación 


La resolución de problemas de radiación-dispersión 
electromagnética basados en la resolución de las ecuaciones 
de Maxwell en su forma integral, en los que un frente de 
onda iE  incide sobre la superficie S (abierta o cerrada) de un 
conductor eléctrico perfecto (PEC, Perfect Electric 
Conductor), en un medio homogéneo y sin pérdidas, puede 
dar lugar a la expresión de la EFIE con la forma: 


tan tan( ) ( ) ( ) ( , )
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Donde iE es el campo impreso en ausencia del cuerpo, J  
son las corrientes superficiales inducidas en S y ( , )G r r es la 


función de Green en espacio libre. Las variables no primadas 
se relacionan con el punto de observación y las primadas con 
la superficie S.  


Si aplicamos MoM en (1) siguiendo la forma utilizada en 
[7] se llega a las expresiones 
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NxNZ es la matriz generalizada de impedancias o acos 


entre funciones bases: los valores mnZ  son la proyección de 


la radiación de la función fuente nf  sobre la función de 


observación mf . 


1NxI  es el vector de corrientes incógnitas: aproximación 


de la densidad de corriente sobre la superficie S. 


1NxV  corresponde al vector de excitaciones: campo 


eléctrico incidente. 
Si calculamos la matriz de impedancias NxNZ  podríamos 


despejar el vector de incógnitas 1NxI  mediante inversión o 


factorización. La dificultad principal que presenta es el 
elevado coste computacional que supone en la resolución de 
grandes problemas. 


En este punto se aplica el método matemático del FMM 
que permite obtener el vector solución de corrientes sin 
calcular la matriz de impedancias. Se parte de una 
organización jerárquica de la geometría del objeto en grupos 
de bases representados por su punto central, de forma que se 
obtienen las iteraciones entre las funciones bases de dos 
focos no vecinos, centralizándose en sus focos. Al disminuir 
el número de iteraciones se consigue disminuir el coste 
computacional. 


Si aplicamos en (3) el método de adición de Gengebaue 
[16], el procedimiento de ponderación de Galerkin y una 
discretización adecuada de la esfera de Ewald, se puede 
llegar a la expresión siguiente del producto matriz-vector mb


 
para un grupo de observación m: 
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,
n
 F  representa la matriz de agregación para las 


polarizaciones   y  , y nN  es el número de funciones 


base/ponderación del grupo n. Las columnas de la matriz 
representan el patrón de radiación  de las funciones bases 


pertenecientes al grupo fuente n en las direcciones ˆ
Kk  


definidas por la discretización de la esfera Ewald. 


B.  Datos empleados para evaluar los resultados 


 La alternativa aquí planteada se ha desarrollado en el 
algoritmo  “Manycore-Aggregation” con el lenguaje CUDA-
C (Compute Unified Device Architecture). Para ser evaluada 
se han realizado simulaciones con una esfera de diámetro 33 
λ y 1 millón de incógnitas. Se han comparado los resultados 
obtenidos mediante el algoritmo original empleado por 
HEMCUVE [14] en CPUs, con aquellos obtenidos con 
“Manycore-Aggregation” en GPUs. 


Por otro lado, para estimar las ventajas que supondría 
implementar el método propuesto en los nodos de grandes 
supercomputadores, se han extrapolado proporcionalmente 
dichos resultados para poder compararlos con los obtenidos 
por el último hito [14] logrado en este campo tras analizar 
una estructura NASA-Almond de 1000M de incógnitas en el 
supercomputador FinisTerrae (CESGA, Centro de 
Supercomputación de Galicia). Esta estimación proporcional 
es posible ya que la matriz de agregación crece de manera 
lineal con el número de incógnitas y, en el caso de este 
ejemplo, su geometría y la frecuencia de análisis no afecta al 
número de operaciones a realizar. 


C.  Equipos y recursos 


El equipo empleado en las simulaciones ha sido un 
servidor (sistema operativo Fedora 8) con las siguientes 
características: 4 procesadores  Intel Quadcore Xeon (E5520) 
64bits 2,27 GHz; 16 MB de RAM; 2 tarjetas gráficas 
NVIDIA Tesla C1060 de 240 núcleos (1,296 GHz) y 4 GB 
de memoria RAM GDDR3 (512bits, 800MHz) cada una; 2 
tarjetas gráficas NVIDIA Tesla C2070 de 448 núcleos (1,15 
GHz) y 5,25 GB de memoria RAM GDDR5 ECC (384bits, 
1,5 GHz). La versión del CUDA toolkit ha sido la 3.2.1.2.  


Los datos de la simulación de la estructura NASA-
Almond de 1000M de incógnitas a 3,5 THz [14] se realizó en 
el supercomputador “FinisTerrae” del CESGA. Los recursos 
empleados fueron: 64 nodos HP Integrity rx7640 de 8 
procesadores Intel dual core Itanium-2 (Montvale) 64 bit 
1,6GHz y 128 MB de memoria RAM cada uno. En total se 
utilizaron 1024 cores (núcleos) y 4,3 TB de memoria RAM 
de los cuales entorno al 40 % (1,728 TB) se emplearon para 
la matriz agregación. El tiempo requerido para calcular la 
agregación en el producto matriz-vector fue de 2,5 seg/nodo. 
El tiempo total de ejecución fue de menos de 24h. 


En las conclusiones se hará referencia al 
supercomputador Lusitania ubicado en el Centro Extremeño 
de Investigación, Innovación Tecnológica y 
Supercomputación (CénitS) [17]. Alguna de sus 
características son: 2 nodos HP Integrity SuperDome 
SX2000 que hacen un total de 128 procesadores (256 cores) 
Itanium2 Montvale 1,6GHz, y 2 TB de memoria RAM. 


D.  Resultados 


Para evaluar el algoritmo propuesto, se compara el speed-
up alcanzado con respecto del algoritmo original que se basa 
en CPUs (cálculos out-core). Los datos que se enfrentan son 
el promedio de los tiempos obtenidos con “Manycore-
Aggregation” para la esfera  1M y los datos publicados sobre 
el reto de 1000M. 


Resultados obtenidos de la simulación del modelo 1M 


Equipo  Rec (1)  Cores   T‐calc (2)  Speed‐up 


Servidor 
Tesla 


QuadXeon 
2,27 GHz 


1  218 seg  1 


Servidor 
Tesla 


Tesla C1060 
1.296GHz 


240  0,97 seg  224,74 


Servidor 
Tesla 


Tesla C2070 
1.15GHz 


448  0,19 seg  1147,37 


(1) Rec: Recurso utilizado para la computación.  
(2) T-calc.: Tiempo empleado para el cálculo de la matriz de agregación.  


Tabla 1. Speed-up (1M) en el servidor Tesla: 1 core CPU Tesla vs 
GPU Tesla C1060 vs GPU Tesla C2070. 







  


 


Los valores de speed-up alcanzado nos dan una idea de la 
capacidad de cómputo de las dos arquitecturas (1.3 y 2.0) de 
las GPUs empleadas. La precisión alcanzada es de 10-9. 


Resultados publicados de la simulación del modelo 1000M 


Equipo  Rec (1)  Cores  T‐calc (2)  Mem (3) 


FinisTerrae 
Itanium2 
1,6 GHz 


64 nodos 
de 16 
cores 


180 
seg/nodo 


27 
GB/nodo


(4) 


(1) Rec: Recurso utilizado para la computación.  
(2) T-calc.: Tiempo empleado para el cálculo de la matriz de agregación.  
(3) Mem.: Memoria empleada por la matriz de agregación.  
(4) 1,728TB/64 nodos = 27 GB/nodo 


Tabla 2. Tiempo en calcular la matriz de agregación (1000M) en el 
supercomputador FinisTerrae. 


Para la segunda comparativa se han empleado los tiempos 
obtenidos para el cálculo de la matriz agregación en las 
tarjetas Teslas pero extrapolados linealmente (explicado en 
apartados anteriores) al modelo 1000M. Este análisis 
consiste en estimar el speed-up que se alcanzaría al calcular 
la matriz de agregación para el modelo 1000M (NASA-
Almond 1000 millones de incógnitas): 


Resultados estimados de la simulación  del modelo 1000M 


Equipo  Rec (1)  Cores  T‐calc (2)  Speed‐up 


FinisTerrae 
Itanium2 
1,6 GHz 


1  184320 seg (3)  1 


Servidor 
Tesla 


Tesla 
C1060 


1.296GHz 
240  970 seg  190,02 


Servidor 
Tesla 


Tesla 
C2070 
1.15GHz 


448  190 seg  970,11 


(1) Rec: Recurso utilizado para la computación.  
(2) T-calc.: Tiempo empleado para el cálculo de la matriz de agregación.  
(3) 64 nodos x (16 cores/nodo) x 180 seg/nodo = 184320 seg x core/nodo. 


Tabla 3. Speed-up estimado (1000M): 1 core CPU FinisTerrae vs 
GPU Tesla C1060 vs GPU Tesla C2070. 


Por último se muestra la configuración por nodos basada 
en GPUs que permitiría realizar el reto de 1000M sin 
almacenar la matriz de agregación en la memoria principal 
RAM del sistema: 


Configuración estimada para el modelo 1000M 


Equipo  Nodos 
Rec/nod 


(1) 
T‐calc/nod 


(2) 
Speed
‐up 


RAM 
por 
nod
o 


FinisTerrae  64 
16 cores 
Itanium2 


180 
seg/nodo 


1 
27 
GB 


Servidor 
Tesla 


1 
6 GPUs 
C1060  


161,67 seg  1,11  0 GB 


Servidor 
Tesla 


1 
1 GPUs 
C2070 


190 seg  0,95  0 GB 


(1) Rec/nod: Recurso utilizado por nodo para la computación.  
(2) T-calc/nod.: Tiempo empleado por nodo para el cálculo de la matriz de 
agregación. 


Tabla 4. Speed-up estimado (1000M): CPU FinisTerrae vs GPU 
Tesla C1060 vs GPU Tesla C2070 


III. CONCLUSIONES 


Los resultados demuestran que es posible implementar 
cálculos in-core en las GPU, con el consiguiente ahorro de 
memoria RAM, que por otra parte es inevitable si se lleva a 
cabo la implementación out-core en el caso de ser realizado 
en las CPU debido al elevado tiempo de computación que 
supondría. 


El speed-up que se ha logrado alcanzar con la GPU 
NVIDIA Tesla C2070 frente a los procesadores empleados 
hace factible la inversión en este tipo de tecnologías: los 
costes de inversión en GPUs que supondría emplear dicha 
solución estarían cercanos a los de un incremento de la 
memoria RAM pero permitirían procesar algoritmos 
paralelos a mayores velocidades. 


La inclusión de este tipo de GPUs implicaría poder 
analizar el modelo 1000M pasando de un consumo de 4,3 TB 
a 2,58 TB de memoria RAM. Esta rebaja supondría poder 
analizar problemas de mayor envergadura o mantener 
controlados los tiempos de ejecución. Por ejemplo, 
reduciendo ligeramente la resolución del problema, la 
inclusión de GPUs permitiría simular el modelo 1000M en el 
supercomputador Lusitania [17] con 2 TB de memoria RAM. 


Para poder mantener valores altos de speed-up es 
necesario balancear la carga entre los nodos que disponen de 
GPUs e incluir en el kernel que se ejecuta en las mismas, el 
mayor número de operaciones. 
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Resumen—Electromagnetic characterization is perfomed from
the reflection and transmission coefficients by making use of
retrieval algorithms. However, it is known the existence of
uncertainties in the determination of these electromagnetic
parameters. Here, we present a new algorithm that uses some
techniques in order to avoid these uncertainities, some based on
continuity conditions of physical magnitudes and some others
based on causality relations, that is, exploiting Kramers-Kronig
relations.


I. INTRODUCCIÓN


En los últimos años el desarrollo de nuevos materiales
artificiales con propiedades exóticas y, en muchos casos,
extremas ha demandado la implementación de nuevos
algoritmos de inversión que permitan su caracterización
experimental [1]–[4]. En nuestro caso, hemos desarrollado
una técnica para la caracterización de metamateriales basados
en la inclusión de quirales a partir de medidas experimentales
en incidencia normal mediante la técnica de onda libre o de
simulaciones bajo las mismas condiciones.


Los medios quirales se pueden caracterizar por las siguien-
tes relaciones constitutivas [3]:


~D = ε ~E − j√ε0µ0κ ~H (1)


~B = µ ~H + j
√
ε0µ0κ~E (2)


Donde ε es la constante dieléctrica del medio, µ es per-
meabilidad del medio y κ el parámetro de quiralidad. Los
parámetros ε, µ, κ son las magnitudes escalares complejas que
deseamos obtener, para ello partimos de las expresiones de los
coeficientes de transmisión y reflexión en función de estos
parámetros y resolvemos el sistema de ecuaciones resultante.
El problema residirá, tal y como veremos en la sección II,
en que este sistema de ecuaciones no tiene solución única.
La indeterminación la resolveremos aplicando condiciones de
continuidad y causalidad. Además, en la sección III compa-
raremos los resultados del algoritmo que se presenta con los
obtenidos por el algoritmo de Varadan-Ro (VR) [1] a partir
de datos simulados para distintos modelos.


II. PROBLEMA DE INVERSIÓN


A. Inversión de parámetros


La Fig. 1 muestra un esquema del problema propuesto.
Alimentamos con una onda plana linealmente polarizada


que se propaga el la dirección perpendicular al plano de
incidencia, siendo ~Ei el campo incidente. Se reflejará una
onda cuyo campo eléctrico tiene una magnitud R


∣∣∣ ~Ei∣∣∣, donde
R es el coeficiente de reflexión. La onda transmitida no
debe tener necesariamente la misma dirección de polarización.
Es por esto por lo que se descompone el campo eléctrico
transmitido ~Et en las direcciones paralela a la del campo
incidente (copolar) y perpendicular a la del campo incidente
(crosspolar). Estos campos tendrán magnitudes Tco


∣∣∣ ~Ei∣∣∣ y


Tcr


∣∣∣ ~Ei∣∣∣, respectivamente. Tco recibe el nombre de coeficiente
de transmisión copolar y Tcr es el coeficiente de transmisión
crosspolar. Bajo estas condiciones, resulta [3]:
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Fig. 1. Esquema de nuestro problema. Incide una onda plana sobre una lámina
de espesor L con ε, µ, κ desconocidos y medimos Tco, Tcr y R.


R = −j
sin (2nk0L)


(
1− η2r


)
2ηr cos (nk0L) + j (η2r + 1) sin (nk0L)


(3)


Tco =
2ηr cos (κk0L)


2ηr cos (nk0L) + j (η2r + 1) sin (nk0L)
(4)


Tcr =
2ηr sin (κk0L)


2ηr cos (nk0L) + j (η2r + 1) sin (nk0L)
(5)


donde ηr =
√
µr/εr es la impedancia relativa de la lámina


y n =
√
µrεr el ı́ndice de refracción del medio que estemos


analizando. Estas expresiones resuelven el problema directo,
es decir, conocidos los parámetros constitutivos de los mate-
riales, obtenemos los coeficientes de transmisión y reflexión.
Nosotros estamos interesados en el problema inverso, para







resolverlo definimos los siguientes parámetros:


T =
√
T 2
co + T 2


cr (6)


Γ =
η2r − 1


(ηr + 1)
2 (7)


P = e−jnk0L (8)


Usando (3), (4) y (5) obtenemos para R y T las expresiones:


R =
Γ
(
1− P 2


)
1− Γ2P 2


(9)


T =
P
(
1− Γ2


)
1− Γ2P 2


(10)


De (9) se extrae que:


P 2 =
R− Γ


RΓ2 − Γ
(11)


Y usando (11) se obtiene


Γ
[
R2Γ2 + Γ


(
T 2 −R2 − 1


)
+R


]
= 0 (12)


Suponemos que los materiales bajo estudio son tales que
ηr 6= 1, o, equivalentemente, a partir de (7), Γ 6= 0. Es decir,
sólo consideramos las soluciones de la ecuación:


R2Γ2 + Γ
(
T 2 −R2 − 1


)
+R = 0 (13)


Que son:


Γ = −
(
T 2 −R2 − 1


)
±
√


(T 2 −R2 − 1)
2 − 4R2


2R
(14)


Además, consideramos que los materiales que analizamos
son medios pasivos, esto es, si ηr = η′r + jη′′r , la parte real
debe ser positiva, η′r > 0, lo que impone sobre Γ la siguiente
condición:


|Γ| < 1 (15)


Primero escribimos ηr en función de Γ


ηr = η′r + jη′′r =
1 + Γ


1− Γ
=


1− |Γ|2 + 2jIm (Γ)


1 + |Γ|2 − 2Re (Γ)
(16)


Si analizamos únicamente la parte real tenemos:


η′r =
1− |Γ|2


1 + |Γ|2 − 2Re (Γ)
(17)


Nos centramos en el denominador


d = 1+|Γ|2−2Re (Γ) = 1+Re (Γ)
2
+Im (Γ)


2−2Re (Γ) (18)


d = (1− Re (Γ))
2


+ Im (Γ)
2
> 0 ∀ Γ 6= 1 (19)


El denominador siempre es positivo, salvo en Γ = 1. Por otra
parte el numerador será positivo siempre y cuando |Γ|2 < 1.
Teniendo en cuenta esto y la ecuación (19), se tiene que
es condición necesaria y suficiente que |Γ| < 1 para tener
η′r > 0. Esto nos permite seleccionar una solución Γ única
para T y R dados. Una vez que hemos determinado Γ usando
(16) obtenemos ηr. Por otra parte,


P 2 =
∣∣P 2
∣∣ ej(φ+2πm) = e−2jnk0L (20)


Siendo φ la fase de P 2 y m un número entero. De (20)
obtenemos el ı́ndice de refracción n:


n = n′ + jn′′ =
jc


4πfL
ln
∣∣P 2
∣∣− φc


4πfL
− mc


2fL
(21)


Donde ya hemos expresado n en función de la frecuencia f .
La única restricción que tenemos sobre el ı́ndice es n′′ < 0
(medios pasivos) esta condición no es suficiente para deter-
minar el valor de m y, por tanto, no tenemos solución única
[2]. A partir de n y ηr podemos obtener ε, µ.


εr =
n


ηr
(22)


µr = nηr (23)


Resta todavı́a calcular la quiralidad κ, reescribimos las expre-
sión de T (10) como sigue:


T =
2ηr


2ηr cos (nk0L) + j (η2r + 1) sin (nk0L)
(24)


Si definimos T++ = Tco + jTcr y lo dividimos entre T
tenemos:


T++


T
=


∣∣∣∣T++


T


∣∣∣∣ ej(γ+2πp) = e−jκk0L (25)


Donde γ es la fase de T++/T y p un entero arbitrario. De
aquı́ obtenemos κ


κ =
j


k0L
ln


∣∣∣∣T++


T


∣∣∣∣− γ + 2πp


k0L
(26)


El entero p se determinará usando las mismas estrategias que
se presentan en las siguientes secciones para hallar el entero
m, que provoca la indeterminación en el ı́ndice de refracción.


B. Determinación de la solución única


Tal y como se ha establecido anteriormente no disponemos
de una solución única para el problema de inversión, obtener
dicha solución podemos usar diversas estrategias, incluso,
simultáneamente.


1) Estrategia de continuidad: Dado el valor de m co-
nocido para la frecuencia inicial de estudio, si imponemos
continuidad al ı́ndice de refracción n, habremos determinado
de manera única este ı́ndice. La determinación de m a la
frecuencia inicial se puede realizar por diversos métodos,
bien mediante una estimación previa del ı́ndice de refracción,
o bien probando varios valores de m en el caso de tener
materiales conocidos. Cabe destacar que cambios en m de una
unidad provocan respuestas muy distintas. Podemos estimar
el valor de m por simple descarte. Otra posible solución es
usar el algoritmo de Varadan-Ro [1], aunque también adolece
de este tipo de indeterminación a la que llamaremos mV R.
La variación de los parámetros m,mV R conlleva a resultados
muy distintos. Se puede obtener la solución observando los
valores de los parámetros que hacen que la diferencia en valor
absoluto de sus respuestas sea mı́nima.







2) Estrategia de causalidad: Esta estrategia es la que se
usa en [1] y consiste en usar las relaciones de Kramers-
Kronig (K-K) para determinar, a partir de la parte imagi-
naria del ı́ndice de refracción, que sı́ se puede determinar
unı́vocamente, la parte real de dicho ı́ndice de refracción. En
nuestro caso, para asegurar fiabilidad del algoritmo y mejores
resultados, calculamos las relaciones de K-K entre las partes
real e imaginaria de la susceptibilidad eléctrica y magnética
[5], [6]. Por un lado tenemos:


εr = 1 + χe = 1 + χ′e + jχ′′e (27)


µr = 1 + χm = 1 + χ′m + jχ′′m (28)


Por otro lado, tanto χe como χm cumplen [7]–[9]


χ′(ω) =
2


π
P
∫ ∞
0


ω′χ′′(ω′)


ω′2 − ω2
dω′ (29)


Donde P denota el valor principal de Cauchy de la integral
y ω = 2πf es la frecuencia angular. El problema de este
método es que, en la mayorı́a de los casos, no podemos
realizar la integral analı́ticamente. Debemos recurrir a técnicas
numéricas que se ven limitadas por el hecho de que no
tenemos datos en el intervalo [0,∞). Las medidas se realizan
en un ancho de banda finito, con lo que los resultados
obtenidos por este método, no nos darán las magnitudes de
forma exacta. Sı́ que nos servirán para escoger m de manera
adecuada, además, si empleamos la estrategia de continuidad,
este método nos sirve para estimar el valor inicial de m y
tener resuelto el problema. Tal y como se verá en la sección
III, las diferencias que se encuentran entre el resultado exacto
y el obtenido por este método no son muy significativas.


III. RESULTADOS


En esta sección presentamos los resultados de los distintos
algoritmos aplicados a simulaciones. En primer lugar se
simula un modelo lineal como el que sigue:


εr(f) =
2


9
f


(
1− 1


20
j


)
+ 2− 0,1j (30)


µr(f) =
1


9
f


(
1− 1


2
j


)
+ 1− 0,5j (31)


Siendo f la frecuencia en GHz. Y para κ suponemos un
modelo lineal tal que:


κ = 0,0453f + 0,3170− j (0,0239f + 0,1674) (32)


Hemos escogido este modelo por dos motivos. El primero
es que después de un modelo de parámetros constantes es
el modelo más sencillo para simular. El otro motivo es que,
antes de la resonancia, podemos aproximar el crecimiento
o decrecimiento de los parámetros constitutivos de los ma-
teriales bajo estudio mediante un modelo de este tipo. Los
valores de los parámetros se han escogido de tal forma, que
si bien en su conjunto de parte real e imaginaria no son
realistas, sı́ que por separado muestran valores similares a los
materiales con los que se pretende trabajar. Con este modelo
no podemos usar la estrategia de causalidad puesto que no
cumple las relaciones de K-K. Ası́ pues, usamos únicamente
la estrategia de continuidad, obteniendo los resultados de las
figuras Fig. 2 y Fig. 3, en la que se observa que nuestro
algoritmo nos devuelve de manera correcta los parámetros


mientras que el de Varadan-Ro, en este caso falla a partir de
6 GHz. Posteriormente se simula un modelo no lineal, con


Fig. 2. Partes real (rojo) e imaginaria (azul) de la permitividad relativa para
un modelo lineal obtenidas conforme al modelo impuesto (lı́nea continua),
calculado aquı́ (?) y usando el algoritmo de Varadan-Ro(4).


Fig. 3. Permeabilidad relativa obtenida para modelo lineal, usamos el mismo
convenio de representación que en la Fig. 2.


Fig. 4. Partes real (rojo) e imaginaria (azul) de la quiralidad absoluta para
un modelo lineal obtenidas conforme al modelo impuesto (lı́nea continua) y
mediante el algoritmo que se presenta (?), el algoritmo V-R no calcula este
parámetro.


los siguientes parámetros [10], [11]:


εr(f) = εr∞ +
(εrs − εr∞) f20e


f20e − f2 + 2jf0eξef
(33)


µr(f) = µr∞ +
(µrs − µr∞) f20m


f20m − f2 + 2jf0mξmf
(34)







κ(f) =
2πτf20kf


f20k − f2 + 2jf0kξkf
(35)


En nuestro ejemplo tomaremos los valores para los paráme-
tros del modelo que se muestran en Tabla I. Los motivos para


Parámetro Valor
f0e, f0m, f0k 11 GHz
ξe, ξm, ξk 0,12


εrs 5
µrs 1,1
εr∞ 3
µr∞ 1
τ −6 · 10−13 s


Tabla I. Valores de los parámetros del modelo usados para la simulación.


escoger estos valores son, por un lado observar la resonancia
adecuadamente y por otro lado tomar valores similares a los
encontrados experimentalmente [12]. Empleamos las estrate-
gias de continuidad y causalidad simultáneamente obteniendo
los resultados de las figuras Fig. 5, Fig. 6 y Fig. 7.


Fig. 5. Partes real (rojo) e imaginaria (azul) de la permitividad relativa para
un modelo de Lorentz resonante obtenidas conforme al modelo impuesto
(lı́nea continua), el algoritmo VR (4), el algoritmo que se presenta aquı́ ?,
Kramers-Kronig aplicado al algoritmo VR (©) y aplicando Kramers-Kronig
a nuestro algoritmo (�).


Fig. 6. Permeabilidad relativa obtenida para un modelo de Lorentz resonante.
Se sigue el mismo convenio de representación que en la Fig. 5


Vemos que nuestro algoritmo, para ambos modelos, recu-
pera con un error inferior al 2 % los parámetros constitutivos
simulados y además es bastante más preciso que el algoritmo
VR que comete errores del 10 % aproximadamente, en estos
casos.


Fig. 7. Quiralidad aboluta obtenida para un modelo de Condon. Seguimos el
convenio de representación de la Fig. 4.


IV. CONCLUSIONES


Hemos presentado un algoritmo que resuelve de manera
unı́voca el problema de inversión de parámetros para muestras
basadas en inclusiones quirales. Los resultados muestran un
alto grado de precisión en el cálculo de estos parámetros. Este
algoritmo ya se utiliza para la caracterización experimental
mediante la técnica de onda libre en incidencia normal de
metamateriales basados en la inclusión de quirales, además
su campo de aplicación se podrı́a extender de manera sencilla
a medios bi-isótropos.
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