Diseno de Antenas Inteligentes.
Aplicacién en Sistemas de Navegacion
Global por Satélite.

Tesis de Doctorado
Ing. Marranghelli Ezequiel Alejandro

Presentada ante la Facultad de Ingenieria de la
Unwversidad Nacional de La Plata
como requisito para la obtencion del grado académico de

Doctor en Ingenieria

Direccién de tesis:

Director: Dr. Pedro Agustin Roncagliolo
Subdirector: Mg. G. Ramén Lépez La Valle

Jurado de tesis:
Dr. Walter Gustavo Fano
Dr. Pablo Sergio Mandolesi
Dr. Leonardo Javier Rey Vega

Fecha de defensa oral y publica: 9 de Diciembre de 2021






Resumen

Algunas de las virtudes de emplear arreglos de antenas en receptores para aplicaciones de
precision son su capacidad de aumentar la ganancia de senal recibida, realizar rechazo a interfe-
rencias y detectar la direcciéon de arribo de las senales de interés. Tipicamente, los receptores de
Sistemas de Navegacién Global por Satélite (GNSS) se limitan al uso de una tnica antena debido
principalmente a las dimensiones que ocuparia un arreglo. Otros limitantes incluyen el peso y
el costo no solo del arreglo sino también de un receptor multi-antena, sin embargo un arreglo
de pocos elementos podria ser suficiente para muchas aplicaciones GNSS. En la banda L (1 - 2
GHz) las dimensiones tipicas de un arreglo distribuidas linealmente es directamente proporcional
a la cantidad de antenas y la distancia que las separa, lo que cominmente resulta en un multiplo
entero de ~ 10 cm. Distancias menores permitirian crear arreglos de tamano reducido, pero en
esos casos el comportamiento de cada antena puede ser notablemente diferente del de sus vecinas
al verse afectadas por el acoplamiento mutuo y la difraccion electromagnética.

A pesar de que en la literatura existe amplia informacién acerca de las técnicas de procesa-
miento de sefiales para arreglos de antenas idénticas y de mismo desempernio, no hay suficiente
mencién acerca del procesamiento de arreglos con antenas de comportamientos disimiles. Una
forma de sortear este problema es empleando algin tipo de compensacién en la etapa de pro-
cesamiento digital para reducir las diferencias y aproximar su comportamiento al de un arreglo
de antenas ideal con elementos de caracteristicas idénticas. Sin embargo, muchas de las técni-
cas mas conocidas no establecen restricciones adecuadas en la definicién de las propiedades de
radiacion de las antenas ideales, y por lo tanto no aseguran una solucién apropiada. Uno de los
principales aportes de esta tesis es la definicion de un método de compensacién basado en el uso
de una matriz de transformacién unitaria. El método establece las condiciones necesarias para
asegurar una solucién 6ptima para el tipo de compensacién, aprovecha la capacidad natural de
discriminacién espacial del propio arreglo de antenas, y ademads resuelve problemas estadisticos
y numeéricos existentes en otros métodos.

La capacidad de discriminacién espacial de un arreglo con antenas idealmente idénticas depen-
de de las diferencias de fase que las senales recibidas poseen por diferencia de camino recorrido
segin sus direcciones de arribo. Es por ello que en arreglos de antenas ideales que se encuen-
tran muy proximas entre si, dicha capacidad resulta degradada. Sin embargo, las diferencias en
las respuestas de las antenas inducidas por el acoplamiento mutuo y la difraccién pueden ser
aprovechadas para mejorar la capacidad de discriminacién entre direcciones de arribo. En ese
sentido, otro de los objetivos cumplidos en esta tesis es el disefio de un arreglo de antenas para
GNSS capaz de aprovechar el acoplamiento y la difraccién entre antenas para favorecer las cua-
lidades del propio arreglo. El diseno realizado posee una configuracién tal que las propiedades
de radiacién de las antenas admiten una transformacién con matriz unitaria tnica para todo
el hemisferio donde poseen mayor intensidad de radiacién. Por lo tanto, el mismo cumple con
las condiciones de ser eficiente, compacto, y de bajo costo, mientras que las bondades de ser

robusto y de control simple vienen dadas por la compensacién con matriz unitaria que permite



traducir su desempenio al equivalente de un arreglo de antenas desfasadas. Por ende, puede ser
controlado a partir de las técnicas clasicas de procesamiento sin que se requiera emplear gran
cantidad de recursos en almacenamiento de memoria y procesamiento en el sistema receptor.
Las caracteristicas anteriormente mencionadas son particularmente interesantes para receptores
GNSS instalados en vehiculos aéreos de pequena escala, actualmente en auge, y otros vehiculos
de recursos moderados. El método de diseno y el arreglo desarrollado han sido validados con
senales GNSS reales. Los conceptos son trasladables a otros tipos de aplicaciones y antenas de
banda angosta, aunque también pueden extenderse a un esquema de banda ancha.



Agradecimientos

Esta tesis es el resultado de la investigacion realizada durante la etapa de mi formacién doc-
toral. En el proceso de desarrollo formé parte del Instituto de Investigaciones en Electrénica,
Control y Procesamiento de Sefiales (LEICI) y de la UIDET Sistemas Electrénicos de Navega-
cién y Telecomunicaciones (SENyT), a la que pertenezco actualmente, ambos de la Facultad de
Ingenieria de la Universidad Nacional de La Plata. El ambiente de trabajo y companerismo en
ambos espacios han hecho que esta etapa sea sumamente agradable y productiva, por lo que
siempre he estado muy agradecido de formar parte de esta comunidad.

La investigacién fue financiada en parte, por la Universidad Nacional de La Plata (UNLP),
por el Consejo Nacional de Investigaciones Cientificas y Técnicas (CONICET), y por la Agencia
Nacional de Promocién Cientifica y Tecnoldgica (ANPCyT). Expreso mi gratitud a dichas orga-
nizaciones por brindar los fondos, y también a la Facultad de Ingenierfa, UNLP, por brindar las

condiciones edilicias y organizativas adecuadas para el desarrollo de la investigacion cientifica.

Destaco enormemente la dedicacién por parte de mis directores, Agustin y Ramén, quie-
nes supieron encaminar el desarrollo de esta tesis con criterio, sabiduria, motivacién y consejos
oportunos. No es menor que a la par de la direccién de mi doctorado, se ha ido fortaleciendo
nuestra amistad. Agradezco especialmente a Agustin Roncagliolo y Javier Garcia, coordinadores
del SENyT, por sentar las bases del grupo, fomentar el trabajo conjunto y por ser ejemplos de
compromiso y perseverancia. De la misma manera a Carlos Muravchik, quien encabeza el grupo
de procesamiento de senales, por sus sugerencias, innumerables aportes y gran predisposicion.
Particularmente Javier Smidt, Juan Diaz, y también al resto de mis colegas por sus valiosas con-
tribuciones. Con mucho aprecio, a todos los integrantes del SENyT y LEICI quienes han estado
presentes de diversas maneras, ya que entre todos conforman una parte muy importante de esta

etapa.

Estoy profundamente agradecido por el apoyo, carino e incentivo de parte de toda mi familia
para llevar adelante mi vida y mis estudios. Especialmente a mis padres, Mirna y Alejandro,
y a mi hermana Macarena. A mis amigos con quienes hemos compartido muchos momentos
y experiencias inolvidables. A mi esposa Julieta por estar presente siempre, por motivarme y
acompanarme incondicionalmente. Agradezco profundamente a Dios por su forma de obrar y
estar presente en todo momento.

Deseo que la realizacién de esta tesis les enorgullezca a todos mis allegados, y sepan que también
es mérito suyo por brindar el contexto necesario para llegar hasta este punto y concretar este

proyecto.






Indice general

1

Introduccion

1.1 Antenas y arreglos de antenas . . . . . . . ... ... L oo

1.2 Aplicacién: Sistemas de Navegacién Global por Satélite . . . .. ... ... ...

1.3 Motivacion y Objetivos . . . . . . . ...

1.4 Organizacion de la Tesis . . . . . . . . . ..

1.5 Contribuciones originales . . . . . . . . . . ...

Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

2.1 Electromagnetismo y simulacién electromagnética . . . . . . . . . .. ... .. ..

2.2 Parametros de

antenas y propiedades de radiacién . . . . . .. ... ... L.

2.2.1 Pardmetros eléctricos y eficiencia de antena . . . . . . ... ...

2.2.2 Radiacion electromagnética . . . . . .. ... oL oL

2.2.3 Patrones de radiaciéon . . . . . . ...

2.2.4 Polarizacién y relacién axial . . . . . . ... oL oL oL

2.2.5 Ancho de banda y frecuencia de resonancia . . . . .. ... ... ... ..

2.2.6 Ecuacién de transmisiéon de Friis . . . . . . . ...

2.2.7 Ruido de sistema y relaciéon senal aruido . . . . .. ... ... ... ...

2.2.8 Modelo

de senal de banda angosta . . . . . .. ... ... L.

2.3 Arreglosdeantenas. . . . . . . ... L

2.3.1 Arreglos desfasados . . . . . .. ...

2.3.2 Estimacion de direccién de arribo . . . . . . .. ...

2.3.3 Beamforming/Nullforming . . . . . . ... ... ... ... ..

2.4 Conclusiones

Sistemas de Navegacién Global por Satélite (GNSS)

3.1 Organizacién y estado actual . . . . . . . .. ... ... ...

3.1.1 GPS .

3.1.2 GLONASS . . . e

3.1.3 BeiDou
3.1.4 Galileo

3.2 Concepto de posicionamiento en GNSS . . . . . . . ... .. ... ... ......
321 Medidasderango . . . . . . . . ..o

3.2.2 Posicionamiento basado en rangos . . . . . .. ...

3.2.3 Posicionamiento basado en pseudo-rangos . . . . . . .. .. ...

3.3 Seniales GNSS

13
13
15
17
17
19

21
21
25
26
27
31
35
40
40
41
43
44
45
47
48
49

51
51
52
52
92
92
53
53
%)
96
o8



Indice general

3.4 Receptores GNSS . . . . . . . . . e 61
341 Antenas . . . ... 62
3.4.2 Arreglosde antenas . . . . ... Lo s 64

3.5 Conclusiones . . . . . . . .. e 67

Modelo In-Situ para AA’s 69

4.1 Difraccidn, reflexion y refraccién de campo electromagnético . . . . . . . . .. .. 70

4.2 Acoplamiento mutuo . . . . . ... 73
4.2.1 Diagramas deradiacion . . . . . ... ... oL oL oL 75
4.2.2 Red multipuerto . . . . . . ... 78

4.3 Influencia del uso de modelos simplificados . . . . . . . . .. ... ... 81

4.4 Conclusiones . . . . . . . . . e e e 84

Compensacion de Caracteristicas de Radiacion en AA’s 87

5.1 Esquemas de compensacion . . . . . .. ... Lo 88
5.1.1 Compensacién sectorial . . . . . . ... oo 89
5.1.2 Compensacién puntual . . . . . . . . ... 90

5.2 Disenodel arreglo . . . . . .. . 91
521 AAreal . . ... 91
5.2.2 AAideal . . ... 92

5.3 Implementacién y validacion . . . . . . ... .. oL oL o 92
5.3.1 Ensayos con compensacién sectorial . . . . ... oL 96
5.3.2 Ensayos con compensacién puntual . . . .. ... 000000 L 101

5.4 Conclusiones . . . . . . .. 101

Método de Compensacion Ortonormal para AA’s Compactos 105

6.1 Eficiencia de radiacién . . . . . . .. ..o 106
6.1.1 Ejemplo1 . . . . . . 107
6.1.2 Ejemplo2 . . . . . .. e 108

6.2 Método de transformacién ortonormal . . . . . .. ... 110
6.2.1 Problema de Procrustes Ortogonal . . . . . .. . ... ... ... ..... 111
6.2.2 Funcién de correlacion de AA’s . . . . . . .. L 112
6.2.3 Ejemplo 1, continuacién . . . . . .. ... Lo 114
6.2.4 Ejemplo 2, continuacion . . . . . . ... 115

6.3 Arreglo GNSS compacto, eficiente y simple . . . . .. .. ... . 0L 116

6.4 Conclusiones . . . . . . . . e 121

Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo 123

7.1 Esquema de compensacion . . . . . . . ... ..o i e 123
7.2 Arreglo compacto de antenas de microtira . . . . . ... ... L. 124
721 Arregloreal . . . . . .. 124
7.2.2 Arreglo objetivo . . . . . L 125



Indice general

7.2.3 Transformacién ortonormal y arreglo virtual . . . . . . . . ... ... ... 128

7.2.4 Evaluacién de desempenio . . . . . . . . . ... 129

7.2.5 Vector de steering ajustado $(6,¢) . . . . . ... ... 130

7.3 Desempeno simulado . . . . . . .. oL 131
7.3.1 Escenario completamente controlado . . . . . . ... ..o oL 132

7.3.2 Escenario parcialmente controlado. NF deterministico. . . . . . . .. . .. 134

7.3.3 Escenario parciamente controlado. NF adaptivo. . . . . ... .. ... .. 136

7.4 Implementacién y medidas . . . . . . . . .. Lo 138
7.5 Conclusiones . . . . . . .. L 143

8 Compensacion Espacio-Frecuencia con Matriz Unitaria 145
8.1 Influencia del sistema receptor en la determinacién de pseudorango . . . . . . . . 146
8.1.1 Estimacién de retardos de fase y de grupo . . . . . . . . .. .. ... ... 150

8.1.2 Respuesta en frecuencia propia del AA utilizado . . .. .. ... ... .. 151

8.2 Compensacién espacio-frecuencia . . . . . . . . .. ... .00 153
8.2.1 Esquema de compensacion . . . . . . . . ... 153

8.22 Validacidn . . . . . . . .. 156

8.3 Conclusiones . . . . . . . . . . e e 159

9 Conclusiones finales 161






Lista de acronimos

AA
ADC
AM
AR

BF
CDMA
DE
DOA
DSSS
DSP
EM
FDMA
FIT
GNSS
IF

IID
LHCP
LMS
LNB
MGE
MVDR
NF
0CXO
OPB
PA
PRN
PVT

Arreglo de antenas

Conversién analégica-digital

Acoplamiento mutuo

Relacion axial

BeamForming

Acceso Multiple por Divisién de Cédigo
Difracciéon electromagnética

Direccién de arribo

Espectro Expandido y Secuencia directa
Procesamiento digital de senales
Electromagnético/Electromagnetismo
Acceso Multiple por Divisién de Frecuencia
Técnica de Integraciones finitas

Sistemas de Navegacion Global por Satélite
Frecuencia intermedia

Independientes e idénticamente distribuidos
Polarizacién circular a izquierda

Solucién de minimos cuadrados

Bloque de bajo ruido

Ecuaciones de Grilla de Maxwell
Respuesta de minima varianza y sin distorsion
NullForming

Oscilador de cristal controlado por horno
Beamforming de Proyecciéon Ortogonal
Arreglo desfasado

Ruido pseudo-aleatorio

Posicion, velocidad y tiempo

11



Indice general

RF
RP
RHCP
SDM
SINR
SNR
SP

SS
STP
SVD
SVIN

Radiofrecuencia

Patrén de radiacién

Polarizacién circular a derecha

Método de descenso més rapido (Steepest Descent Method)
Relacion senal a ruido mas interferencia

Relacion senal a ruido

Procesamiento espacial

Espectro expandido

Procesamiento temporal-espacial

Descomposicién en Valores Singulares

Numero de Vehiculo Espacial

12



1 Introduccion

1.1. Antenas y arreglos de antenas

Las antenas son dispositivos capaces de emitir o captar ondas electromagnéticas en el espacio
que las rodea. Su uso es indispensable en aplicaciones que requieran de un enlace de comunicacién
inalambrica ya que permiten transferir seniales a distancia. Todo transmisor y receptor utiliza
al menos una antena para convertir senales eléctricas en ondas viajeras que se transmiten por
un determinado canal de propagacién, y viceversa. Podemos considerar al canal como la via de
comunicacion entre las antenas de transmisién y recepcion. El mismo puede admitir un mode-
lo moderadamente simple, que considera tnicamente la atenuaciéon de rayo directo debido a la
propagacion en el espacio libre, o puede ser complejo, debiendo contemplar ademas la presencia
de multiples obstaculos fijos y moviles, efectos atmosféricos, medios de propagacién dispersivos
y otras fuentes de energia electromagnética, entre otros factores. Las ondas transmitidas contie-
nen informacién 1util que, para la mayoria de las aplicaciones, se pretende que lleguen a destino
con la mayor integridad posible. Las distorsiones ocasionadas por las caracteristicas del canal de
comunicacién son inevitables, pero no implica que generen consecuencias irreversibles. Existen
diversas técnicas de procesamiento para recuperar la informacién deseada, aunque debe consi-
derarse que ello implica una mayor complejidad en el dispositivo receptor por ser el encargado
de ejecutar el procesamiento de senales. En este sentido, el receptor normalmente se encuentra
en la situacién més desfavorable, especialmente cuando existen restricciones de tamano y con-
sumo de potencia. Si bien es suficiente con una antena para establecer un enlace, las llamadas
Antenas Inteligentes consideran generalmente un arreglo o conjunto de antenas seguido de una
etapa de procesamiento y control preparados para adaptarse lo mejor posible a las circunstancias,
asegurando continuamente y de forma dindmica la integridad de las senales de interés [6].

El uso de un arreglo o conjunto de dos o més antenas provee diversidad espacial. Es decir,
las réplicas de una misma sefial que son transmitidas y/o recibidas por antenas en ubicacio-
nes diferentes presentan diferencias correspondientes al camino recorrido por las ondas que se
propagan en el espacio, y ello se puede aprovechar con técnicas de procesamiento espacial con
el fin de conseguir multiples objetivos. Las aplicaciones con arreglos de antenas son diversas y

ampliamente difundidas en la literatura [7,8]. Un arreglo de antenas puede usarse para:

1. Combinar las caracteristicas individuales de las antenas para favorecer la intensidad de
radiacién en una determinada direccién, permitiendo asi maximizar el nivel de potencia

transmitido y/o captado de las sefales de interés.

2. Proteger al receptor frente a la presencia de fuentes de interferencia -intencionales o no-

13



1. Introduccion

que se superponen a las sefiales de interés, cuyos efectos pueden ser contundentes llegando
en muchos casos a impedir la correcta deteccién de las senales deseadas. Un arreglo de
antenas inteligentes actia como un filtro espacial que maximiza la ganancia en la direccién
del transmisor y la reduce o anula en la direccion desde donde proviene la interferencia

para atenuar o eliminar su efecto.

3. Discriminar espacialmente las senales que arriban a un receptor de acuerdo a su direccién de
arribo, y as{ distinguir entre la sefial de interés por rayo directo o por rebotes y/o posibles
interferencias. Esto permite conocer la ubicacién de las fuentes deseadas o indeseadas en
el canal. En muchos casos, parte de esta informacion también puede aprovecharse para

conocer la propia orientacién del receptor cuando la misma no es conocida.

4. Para la comunicacién entre dos o mas dispositivos, provee méds de un camino posible de
propagacion para reducir la probabilidad de falla en la comunicacién y también para poder
aumentar la tasa de transmision de datos. Con varias antenas transmisoras y receptoras
ubicadas en posiciones notablemente diferentes, se fuerza a que el nimero de caminos inde-
pendientes de rayo directo sea igual al producto entre la cantidad de antenas transmisoras y
receptoras. Son llamados esquemas de comunicacién de miltiple entrada y multiple salida.
Este concepto se utiliza también para poder caracterizar el propio canal de propagacién
a partir de recabar informacién desde multiples puntos de referencia que luego se compo-
ne para describir al conjunto. Mediante el procesamiento espacial de las senales se puede
detectar la presencia, ubicacién o forma de los obstdculos existentes y otros factores de

influencia de la via de comunicacién.

Los arreglos de antenas se disenan generalmente a partir de un conjunto de elementos radiantes
preferentemente idénticos, con igual orientacién y dispuestos respetando cierta geometria apro-
piada segin el objetivo a cumplir. Si las mismas responden de manera idéntica, entonces sus
propiedades de radiacién conforman un factor comin que en muchos casos puede descartarse
a los fines del procesamiento de senales. De esta forma, sélo entra en juego la geometria dada
por la ubicacién espacial de las antenas. Este modelo es la base fundamental de la teoria de
Arreglos Desfasados o Phased Arrays [8,9], y permite considerar a las antenas como radiadores
electromagnéticos puntuales e isotrdpicos, es decir, de tamano infinitesimal y con igual nivel de
radiacién en cualquier direccién del espacio. Esto es de sumo interés porque permite excluir las
caracteristicas de radiacién propias de las antenas utilizadas, evitando el uso de técnicas de ca-
libracién y, en consecuencia, reduciendo sustancialmente los requerimientos de almacenamiento
de datos y capacidad de procesamiento en el receptor.

Desde otro punto de vista, todo elemento conductor de dimensién finita permite el flujo de
cargas que al presentar variaciones en el tiempo generan radiacion electromagnética. La energia
se propaga y es captada por otros componentes del propio circuito o dispositivos externos a
él, produciendo asi alteraciones al funcionamiento normal y ocasionalmente pérdidas energéti-
cas que disminuyen la eficiencia de operacién. Asi, todo elemento radiante podria ser entendido

como una fuente de contaminacién que genera acoplamiento electromagnético. En electronica

14



1.2. Aplicacion: Sistemas de Navegaciéon Global por Satélite

de radiofrecuencia, se deben evitar interferencias internas y con otros dispositivos causadas por
acoplamiento, ya que esto puede afectar fuertemente el desempeio de los dispositivos [10]. Una
antena, siendo un elemento destinado a producir radiaciéon, es sumamente propensa al acopla-
miento con antenas vecinas y lineas de transmisién que operan a la misma frecuencia. El efecto
que el acoplamiento genera en una antena es la distorsion de sus propias caracteristicas de ra-
diacién, modificando asi su factor de antena o patrén de radiacién. En un arreglo de antenas,
el entorno que rodea a cada una de ellas de acuerdo a su ubicacién relativa es diferente, con
lo cual las distorsiones ocasionadas en su desempeno son por lo general distintas. Dado que el
nivel de potencia de acoplamiento entre dos elementos decae con el incremento en su distancia
de separacién, el acoplamiento se convierte en una situaciéon preocupante cuanto mas proximos
se encuentren entre si. En consecuencia, la suposicién de antenas con comportamiento idéntico
que sustenta a la teoria de Arreglos Desfasados podria no ser aplicable en ciertos casos. Por lo
tanto, esta tesis estd enfocada al disefio y control de arreglos de antenas compactos y de pocos

elementos, en los cuales es necesario comprender y dominar los efectos del acoplamiento mutuo.

1.2. Aplicacién: Sistemas de Navegacion Global por Satélite

Los Sistemas de Navegacién Global por Satélite (GNSS) son constelaciones de satélites cuyo
objetivo es proveer informacién precisa sobre posicién, velocidad y tiempo (PVT) a cualquier
usuario que disponga de un receptor adecuado [11-13]. Para ello, los satélites emiten sefiales de
sincronizacion que contienen datos de su posicién y el instante exacto en que fueron enviadas.
El receptor compara el tiempo de transmisién del mensaje de cada satélite con el instante en
que es recibido. Entonces, las diferencias de tiempo se traducen en distancias y cada una define
el radio de una superficie esférica centrada en el satélite correspondiente. La interseccién de
varias de estas superficies permite que el receptor encuentre su posiciéon. Por otro lado, el reloj
incorporado al receptor es mucho menos preciso que los relojes atémicos que utilizan los satélites.
Por lo tanto, la sincronizacion del receptor mejora al utilizar un satélite adicional ya que asi logra
calibrar su reloj interno. De otro modo, la estimacién de posicién contendria un gran margen de
error. Por ello, son necesarios al menos cuatro satélites para obtener una solucion util de PVT.

De los GNSS existentes en la actualidad, el mas difundido y utilizado es el Sistema de Posi-
cionamiento Global (GPS), que se encuentra completamente operativo desde 1994. Es decir que
a partir de ese momento y hasta la actualidad, ha asegurado una constelacién de 24 satélites o
mas en servicio, orbitando alrededor de la Tierra y transmitiendo de forma adecuada las senales
correspondientes. Por otro lado, en 2011 el sistema ruso Sistema de NAvegacion GLObal por
Satélite (GLONASS) también fue declarado operativo a nivel mundial, y por varios anos fue la
Unica alternativa funcional con una cobertura global y de precisién similar a la de GPS. Otros
GNSS que recientemente se han incorporado son los sistemas Galileo y BeiDou, de Europa y
China respectivamente. Todos ellos trabajan con una frecuencia de portadora en la banda L, es
decir entre 1 y 2 GHz.

En sus origenes el concepto de GNSS fue desarrollado con fines militares, los objetivos contem-

plaban dirigir misiles y bombas con precisién aumentada por sobre el armamento convencional,
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1. Introduccion

guiar y localizar las tropas, y asistir en operaciones de salvamento. Con el paso del tiempo, las
tacticas militares se han modernizado al igual que la tecnologia para los GNSS. En la actualidad
no solamente es de uso militar, existen numerosas aplicaciones en diferentes ambitos e inclusive
su uso civil ha crecido notablemente en las ultimas décadas. Se han desarrollado sistemas de
localizacion y seguimiento de usuarios y de vehiculos; navegacién terrestre, maritima y aero-
espacial; geologia, hidrografia y agricultura de precisién; entre otros campos de aplicacion. La
tendencia evolutiva hacia el uso de sistemas con capacidad de navegacion asistida por satélite
impulsa el perfeccionamiento del desempeno de los receptores que proveen la solucién de PVT y
la optimizacién del uso de recursos para su implementacién y funcionamiento. Sin embargo, la
dependencia masiva hacia este servicio requiere no desatender la resiliencia del receptor frente
a las adversidades del canal de comunicacién. Un receptor de calidad se caracteriza segin su
desempeiio en términos de [14],

= Sensibilidad: Capacidad de adquirir la cantidad necesaria de satélites que permita dispo-
ner de la solucién de PVT asegurando un cierto margen de error durante un dado intervalo

de tiempo.

= Integridad: Nivel de confianza en la solucién proporcionada. Esta asociada a la deteccién
y alerta temprana de anomalias.

= Precisién: Nivel de proximidad entre la informacién verdadera y las estimaciones de PVT.

= Robustez: Capacidad de adquirir las senales GNSS auténticas frente a la influencia de
agentes interferentes.

A su vez, para mejorar la calidad de diseno es necesario contemplar otros aspectos practicos de
relevancia que consisten en preservar al minimo su tamano, peso, costo, complejidad de proce-
samiento y consumo de energia. El alcance de los objetivos indicados depende en parte de una
correcta implementacién de un sistema de antenas inteligentes.

Se busca que las antenas GNSS tengan polarizacion circular, sean de costo reducido, livia-
nas y de dimensiones convenientes (siendo tipicamente de unas pocas decenas de cent{metros).
Actualmente, los arreglos de antenas se estdn proponiendo en muchas aplicaciones GNSS para
incrementar la visibilidad, mejorar la calidad de la senal recibida, y proveer robustez frente a es-
cenarios diversos y cambiantes que puedan afectar la comunicacién [15-18]. Sin embargo, muchas
veces las limitaciones impuestas sobre el esquema del receptor debido las cuestiones practicas
mencionadas anteriormente, impiden alcanzar la robustez deseada. Son escasos los disenos de
arreglos que existen en la actualidad que cumplen con ser simples, compactos y de bajo costo al
mismo tiempo. La razon principal son los efectos perjudiciales del acoplamiento entre antenas. Si
bien se estan incorporando arreglos GNSS compactos en algunos receptores, hasta el momento
no se fabrican de forma masiva [19]. En la mayorfa de los casos, las condiciones dadas llevan
a la eleccion tradicional de una antena de elemento nico, debiendo por lo tanto resignarse a
disponer de un receptor que es vulnerable a fuentes de interferencia o rebotes indeseados de la

propia senal que puedan degradar o incluso interrumpir su correcto funcionamiento.
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1.3. Motivacion y Objetivos

La caracterizaciéon de arreglos de antenas compactos y de pocos elementos requiere una mode-
lizacién detallada de los efectos del acoplamiento mutuo. La comprension de este fenémeno nos
conduce a la posibilidad de realizar disenos eficientes con baja complejidad de implementacién
y procesamiento. Naturalmente, el procesamiento simple se basa en la posibilidad de utilizar los
métodos clésicos de la teorfa de Arreglos Desfasados. Entonces:

s ;Cudnto influye el desconocimiento o no utilizar la informacién de los patrones de radiacién

de antenas acopladas para las aplicaciones GNSS?

= ; Cuéles son los aspectos perjudiciales del acoplamiento mutuo? ;Pueden tener virtudes, y

cémo se pueden aprovechar?

= ;Cudles son los beneficios e inconvenientes de aplicar técnicas de pre-procesamiento para

controlar un arreglo de antenas acopladas mediante el modelo de arreglos desfasados?

= ;Como pueden disenarse arreglos compactos con caracteristicas de radiacién apropiadas

para ser simples pero efectivos a la vez?

El disenio de arreglos de antenas inteligentes de pocos elementos para receptores GNSS de
alta precision, que logren un buen desempeno en presencia de acoplamiento mutuo, es el objetivo
principal de esta tesis. Si bien el desarrollo de esta tesis estd enfocada a receptores GNSS, muchos
de los resultados obtenidos para arreglos de antenas acoplados son generalizables a otros ambitos
de aplicacién y también a otros tipos de antenas. A continuacién se mencionan los objetivos

especificos:

s El diseno de arreglos de antenas acopladas, la identificacion de pardmetros que permi-
ten controlar este acoplamiento, ya sea para minimizarlo o para aprovecharlo en antenas

compactas.

= El estudio, desarrollo e implementacién de técnicas de pre-procesamiento que permitan
utilizar algoritmos disenados para arreglos desacoplados en arreglos con acoplamiento co-
nocido.

= Fl dimensionamiento, diseno y evaluacién de desempeno de arreglos de antenas apropiados
para aplicaciones de GNSS de alta precisién.

1.4. Organizaciéon de la Tesis

En el Capitulo 2 se desarrollan los conceptos fundamentales de las antenas en general. También
se definen las caracteristicas relevantes y pardametros de interés para el resto de los Capitulos.
En el Capitulo 3 se describen de manera general las caracteristicas relevantes de los sistemas

GNSS. A su vez, se define la notacién adoptada y utilizada a lo largo de la presente tesis para el
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procesamiento de senales GNSS con arreglos de antenas. También se definen las caracteristicas

particulares del tipo de antena elegido para el desarrollo de esta tesis.

En el Capitulo 4 se realiza una descripcién de los efectos electromagnéticos involucrados en
arreglos de antenas. Esto resulta indispensable para comprender las diferencias en las respuestas
de las antenas que pertenecen a arreglos compactos y de pocos elementos. Ademas, se analizan
las implicancias de realizar ciertas hipotesis simplificadoras en la formulacién de un modelo que
represente el comportamiento de los arreglos acoplados. Las principales contribuciones fueron

publicadas en [1].

En el Capitulo 5 se desarrolla un anélisis comparativo de técnicas de pre-procesamiento para
la compensacién de arreglos de antenas acoplados. El andlisis se lleva a cabo a partir del pro-
cesamiento de senales reales utilizando un arreglo de antenas cuyos elementos presentan acopla-
miento mutuo considerable. Dado que la compensacion esta destinada a convertir las respuestas
de antenas a las correspondientes al caso ideal de un arreglo desfasado, se realiza un analisis de
desempeno donde se evalia la precision de la compensacién. Este Capitulo esta relacionado con
el trabajo publicado en [2].

En el Capitulo 6 se propone un método de compensacion novedoso basado en una matriz de
transformacién unitaria u ortonormal. Una compensacién de estas caracteristicas resulta muy
apropiada para senales GNSS debido a que preserva la estructura de correlacién tanto de las
senales como del ruido recibido por las antenas. En consecuencia, se logra un muy buen desempeno
final que aprovecha las virtudes de radiacién propias de las antenas acopladas y a la vez simplifica
el procesamiento de senales. Esta técnica novedosa propone un nuevo enfoque para el diseno
de arreglos de antenas de buenas prestaciones, y que ademds admitan una compensacién con
matriz unitaria para simplificar el procesamiento de las sefiales. Esta técnica novedosa de pre-

procesamiento para arreglos de antenas compactos ha sido publicada en [4].

En el Capitulo 7 se desarrolla un ejemplo practico de un arreglo de antenas de microtira com-
pacto que admite una compensacion unitaria global, es decir, de la mayor parte de su hemisferio
de radiacién. Este arreglo se caracteriza por presentar antenas con comportamientos muy disimi-
les, pero que pueden traducirse con una tnica transformacion a un arreglo desfasado. Se describe
el diseno e implementacién del prototipo experimental, asi como también los ensayos y medi-
ciones que han sido realizados para su validacién. Este trabajo que constituyé una aplicacién
concreta de la técnica novedosa propuesta en el capitulo anterior y su verificacién experimental

han sido publicados en [5].

En el Capitulo 8 se efectiia un andlisis de los efectos que las respuestas de antenas y el proce-
samiento de senales ocasionan sobre las senales GNSS, y que en consecuencia repercuten sobre
la solucién de PVT. Continuando en la linea de los capitulos anteriores, se propone el desarrollo
de una compensacién en espacio-frecuencia con matriz unitaria para reducir estas distorsiones.

Parte de lo desarrollado en este Capitulo ha sido publicado en [3].

Finalmente, en el Capitulo 9 se exponen las conclusiones finales obtenidas a lo largo del desa-

rrollo de la presente tesis.
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1.56. Contribuciones originales

Esta tesis incluye contenidos producidos por el autor durante la etapa de investigaciéon para
realizar la carrera de doctorado, con aportes sumamente valiosos por parte de los coautores. Los
mismos han sido previamente publicados en congresos nacionales o revistas internacionales. Se

detallan a continuacién en orden cronolégico:

» [1] E. A. Marranghelli, G. Ramén Lépez La Valle, y P. A. Roncagliolo, “Mutual Coupling
and Electromagnetic Diffraction Influence on GPS Microstrip Antenna Arrays”, RPIC
2015, ciudad de Cordoba, Argentina.

= [2] E. A. Marranghelli, G. Ramén Lépez La Valle, y P. A. Roncagliolo, “Método de Com-
pensacién de Acoplamiento Mutuo y Difraccién Electromagnética en Arreglos de Antenas
de Microtira para GNSS”, IEEE Argencon 2016, ciudad de Buenos Aires, Argentina.

= [3] E. A. Marranghelli, G. Ramén Lépez La Valle, y P. A. Roncagliolo, “A Spatial Signal
Processing Review for Practical GNSS Antenna Arrays”, IEEE Argencon 2018, San Miguel

de Tucumdn, Argentina.

= [4] E. A. Marranghelli, G. Ramén Lépez La Valle, y P. A. Roncagliolo, “Orthonormal
Method for Compact Global Navigation Satellite Systems Antenna Array Designs”, Inter-
national Journal of RF Microwave Computer-aided Engineering, vol. 29, no. 12, dic 2019.

= [5] E. A. Marranghelli, G. Ramén Lépez La Valle, y P. A. Roncagliolo, “Simple and
Effective GNSS Spatial Processing Using a Low-Cost Compact Antenna Array”, IEEE
Transactions on Aerospace and Electronic Systems, vol. 57, no. 5, pp. 3479-3491, may
2021.
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2 Conceptos sobre Antenas y Arreglos de
Antenas (AA’s)

Toda antena tiene una estructura de dimensién finita, con forma y materiales apropiados para
favorecer el flujo de cargas eléctricas, y en consecuencia la radiaciéon. La estructura permite
orientar la circulacién de dichas cargas para favorecer la radiacién en determinadas direcciones
de preferencia, pero no existe la posibilidad de crear una fuente capaz de comportarse de manera
isotropica. Lo més proximo a ello son las antenas tipo monopolo, dipolo y de lazo que idealmente
poseen caracteristicas de radiacion omnidireccionales, es decir, con igual nivel de radiacién en un
determinado plano del espacio. Ademds, existe una dependencia natural entre las dimensiones y
forma de una antena con la frecuencia de oscilaciéon de las cargas tal que favorezca el nivel de
radiaciéon. En consecuencia, la respuesta espacio-frecuencial de las antenas es un factor de gran
importancia en varias aplicaciones ya que influye en la forma de onda de las senales emitidas y
recibidas.

Existen multiples tipos de antenas, entre ellas se distinguen principalmente las de alambre, las
bocinas, las gufas de onda, las de microtira, las reflectoras, etc. [20]. Las mismas se diferencian una
de otra en cuanto a la forma constructiva, mecanismo de radiacién y caracteristicas relevantes de
funcionamiento. En este capitulo, se describen los parametros fundamentales de las antenas en
general. Dependiendo de la aplicacion para la cual se destinen, dichas caracteristicas juegan un
rol importante en la seleccion del tipo de antena méas apropiada a utilizar. Dado que el enfoque de
esta tesis estd basado en las antenas destinadas a aplicaciones GNSS, se tomaran como referencia
las de microtira, ya que es uno de los tipos de antena més difundidos en receptores GNSS [21,22].
Sin que esta eleccién conlleve a una limitacién, la gran mayoria de los conceptos que se desarrollan

en esta tesis son extrapolables a otros tipos de antenas.

2.1. Electromagnetismo y simulacion electromagnética

Un campo electromagnético (EM) contempla la existencia de campos eléctrico y magnético
en cada punto del espacio. La acumulacién y desplazamiento de cargas eléctricas generan estos
campos, aunque su intensidad es considerable sélo en el entorno inmediato que las rodea. Pero
si consideramos la presencia de un campo eléctrico variante en el tiempo, éste genera campo
magnético, y si este tltimo también varia en el tiempo, a su vez genera campo eléctrico. Un
campo EM variante en el tiempo tiene ademas la capacidad de propagarse en el espacio gracias
a esta retroalimentacién. Las leyes de Maxwell expresan matematicamente esta dependencia, y

permiten justificar que el mecanismo mas adecuado para la transmisién de energia a grandes
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distancias se da a través de ondas EM. Las ecuaciones de Maxwell describen las fuentes de
rotacional y de divergencia de los campos eléctricos £ y D, y de los campos magnéticos H y
B en todo punto del espacio. Las mismas se presentan a continuaciéon en su forma diferencial e
integral [23]:

= ag g g ag -
Vx&=——, & ]gAS-dl——Afat-dA, (2.1)
-~ - D Lo ~ 9D .
Vxf=F+ 22 N %H-dlsz(JﬂLa LdA, (2.2)
ot A i t
VD = prire; & B-dd=|[[p-av, (2.3)
2% 14
V-B=0, & B-dA =0, (2.4)
2%

donde p y J corresponden a la densidad de carga y de corriente libres, d A es la curva cerrada
que delimita la superficie A, y 0V es la superficie cerrada que delimita el volumen V. La pri-
mera ecuacién es llamada Ley de Faraday-Lenz, mientras que la segunda es la Ley de Ampére
generalizada. Para cada punto del espacio, ambas ecuaciones en su forma integral requieren la
definicién de tres integrales de linea, las mismas orientadas de tal forma que sus diferenciales de
area apunten en direcciones ortogonales entre si. Por otro lado, el segundo par de ecuaciones esta
conformado por las Leyes de Gauss para campo eléctrico y magnético respectivamente.

Las ecuaciones de Maxwell no determinan una situacién fisica de manera unica, deben ser
complementadas con ecuaciones constitutivas que describen las propiedades macroscépicas de
los materiales. Si asumimos la presencia de un cierto medio lineal, isotrépico y homogéneo, las
ecuaciones constitutivas entre los campos eléctricos y magnéticos puede expresarse mediante

valores escalares de permitividad eléctrica e y permeabilidad magnética p,

— —

Be.& =5 (2.5)

= | ®

El uso de materiales no lineales conlleva a que la relacion entre los campos sea también no lineal.
Por otro lado, para un medio anisotrépico los pardmetros € y p dejan de ser escalares para ser
tensores. En dichos casos las relaciones constitutivas se modifican acordemente [23]. Por otro
lado, se tiene la Ley de Ohm que complementa a las anteriores y cuya expresién puntual es:
J=0-& (2.6)
donde o es la conductividad eléctrica puntual.

En conjunto con el sistema de ecuaciones se establecen las condiciones de contorno de la regién
de interés, y entonces es posible hallar una solucién para los campos EM.

Particularmente, si el objeto de estudio son las antenas es necesario conocer la distribucién de

campo que las mismas generan, ya que esto permite determinar su capacidad de radiacién. Si bien
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se conoce la solucién analitica de varios tipos de antenas predeterminadas, existen muchos casos
complejos en los cuales hallar una solucién analitica a las ecuaciones de Maxwell puede resultar
muy dificil. En consecuencia, las herramientas de cdlculo numérico cobran importancia para la
resolucién de tales problemas electromagnéticos complejos. A pesar de que por este camino no
se consiguen férmulas cerradas para la distribucién de campo, se pueden alcanzar resultados
con un gran nivel de precisién final. Si el modelo propuesto en el esquema de simulacién es
suficientemente consistente con la realidad, el nivel de correspondencia de la solucién deberia ser
aceptable para representar el comportamiento real del objeto bajo estudio.

El enfoque de la presente tesis esta basado en conocer en detalle los efectos EM que hacen al
funcionamiento de un arreglos de antenas compactos y de pocos elementos. El objetivo consiste
en analizar aquellos casos en los que no se puede suponer que el comportamiento de las antenas
es similar al presentado cuando se hallan aisladas, por lo que es importante considerar todos
los efectos involucrados en el sistema para entender su desempernio final. Por lo tanto, resulta
indispensable el uso de herramientas de simulacién y céalculo numérico que permitan abordar la
complejidad del problema para poder aproximar lo méas posible el comportamiento real. El méto-
do numérico de resolucién empleado estd basado en la Técnica de Integraciones Finitas (FIT)
propuesto por Weiland [24]. Este método numérico permite resolver varios tipos de problemas
EM utilizando un esquema de discretizacion espacial, admitiendo desde cédlculos de campo estati-
cos hasta aplicaciones de alta frecuencia en dominio frecuencial o temporal. A diferencia de la
mayoria de los métodos numéricos, FIT discretiza las ecuaciones integrales de Maxwell dadas
anteriormente, en lugar de las ecuaciones diferenciales. Para resolver numéricamente estas ecua-
ciones se define un dominio finito de calculo que encierre la regién de interés, y luego se realiza
una discretizacion del espacio en cuestion. La definicién del mallado o discretizacion es una de
las dificultades a sortear en términos de la optimizaciéon de recursos y minimizacion de errores
para célculo numérico. Creando un sistema de mallado adecuado, el dominio considerado es sub-
dividido en varios cuboides pequenos, conformando una cuadricula. La discretizacién espacial de
las ecuaciones de Maxwell es finalmente resuelta en la cuadricula. Refiriéndonos a la Fig. 2.1, las
tensiones eléctricas e de grilla y los flujos magnéticos b en las caras se ubican en la cuadricula
primaria G. Por otra parte, los flujos dieléctricos d en las caras, como asi también las tensiones
magnéticas h de grilla, se ubican en la segunda cuadricula G’. Posteriormente, las ecuaciones de
Maxwell discretizadas se formulan para cada una de las caras de las celdas.

Considerando la Ley de Faraday, la integral cerrada del campo eléctrico de la ecuacién (2.1)
puede ser reescrita como la suma de cuatro tensiones de grilla. Consecuentemente, la derivada
temporal del flujo magnético que atraviesa el area de la cara de la celda primaria representa la

igualdad de la ecuacion,

- 0 S 0
i —— CdA e —ep—e = —2b,, 2.
7%;145 5 [J B = e +e —e;—e 8tb (2.7)

donde ¢; = [ E-dlyb, = I B - dA. Repitiendo este procedimiento para todas las caras
disponibles, la regla de calculo puede ser resumida en una elegante formulacién matricial intro-

duciendo la matriz topolégica C como el operador equivalente discreto del rotor, la cual consiste
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Fig. 2.1: Planteo de las ecuaciones de Maxwell en el espacio discretizado.

solamente en elementos 0, 1 y —1.
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Aplicando este esquema a la Ley de Ampere en la segunda cuadricula implica la definicién
de un operador equivalente discreto del rotor C’. De manera similar, la discretizacién de las
ecuaciones de Gauss restantes introduce operadores de divergencia discretos S y S’. Finalmente,
obtenemos el conjunto completo y discretizado de las llamadas Ecuaciones de Grilla de Maxwell
(MGE)

- B - d
]gAE-dl_— ja-dA, o C-e=—2b, (2.9)
A
I ~ 9D . ) )
ﬁAH-dZ_£j<j+t LdA, & O h=itgd, (2.10)
ﬁ.d[f:fﬂp.dv, & S d=q, (2.11)
sV 1%
B-dA =0, & S-b=0, (2.12)

Hasta el momento no se ha realizado ninguna aproximacién, sino que se han traducido las
expresiones integrales mediante las variables vectoriales e, b, h y d. Esto permite que la for-
mulaciéon FIT sea muy general y pueda ser aplicada a todo el rango frecuencial, desde régimen
continuo hasta muy altas frecuencias. Uno de los puntos esenciales de la discretizacién por FIT
es que se conservan las propiedades analiticas de los campos EM cuando se cambia del espacio
R?3 al espacio grillado G, G’, es decir,
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SC=5C"=0, & div rot =0, (2.13)
cstT=c'sT=0, < div grad = 0. (2.14)

Estas propiedades elementales de calculo vectorial ofrecen una herramienta adicional para la
verificacién de los resultados numéricos que permiten detectar, y en consecuencia evitar, posibles
inconsistencias en las soluciones obtenidas. Se puede demostrar que gracias a la formulacién
FIT, el conjunto de MGE mantienen las propiedades de, por ejemplo, conservaciéon de carga y
energia. Esto es importante dado que los errores numéricos de célculo matricial ocurren y pueden
ser considerables, pero no siempre se tienen herramientas que permitan identificarlos. De esta
forma se logra reconocer una solucién incorrecta que podria conducir a interpretaciones erréneas
o inconsistencias fisicas.

Las MGE se complementan con las ecuaciones constitutivas en el espacio grillado, donde
sus coeficientes de permitividad, permeabilidad y conductividad se definen mediante pardmetros
promedio correspondientes a los materiales utilizados. Es en este punto donde es necesario realizar
las aproximaciones propias de un modelo simplificado del comportamiento de los materiales. Son

resumidos a continuacién en su forma matricial,

D=¢, & d = Mee, (2.15)
B=uH, < b = M,h, (2.16)
J=0f, & j=M,e, (2.17)

En resumen, todas estas ecuaciones matriciales estan disponibles y son utilizadas para resolver

problemas de campos EM en el espacio discreto grillado.

2.2. Parametros de antenas y propiedades de radiacién

Las antenas son utilizadas como etapa de transicion entre una linea de transmision y el espacio
libre. Una antena en modo transmisién convierte las senales eléctricas en energia radiada como
ondas EM en el vacio o en medios dieléctricos, que luego serdn recuperadas y confinadas nueva-
mente en guias de onda por otra antena en modo recepcién. Las caracteristicas de radiacién de
ambas pueden describirse independientemente del modo de operacién en el que se utilicen. Por
el Principio de Reciprocidad, los parametros que definen el desempeno de una antena son validos
sin importar que estén transmitiendo o recibiendo [20].

Principio de Reciprocidad: Las caracteristicas de radiaciéon de una antena pasiva operando en

modo recepcién son idénticas a las de la misma antena operando en modo transmisién [8,20].

Una antena puede caracterizarse mediante sus pardmetros eléctricos vistos a través del puerto

de alimentacion y la distribucion de radiacion electromagnética que existe en su alrededor. Las
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siguientes definiciones corresponden a la caracterizacion de una antena pasiva de puerto simple
funcionando en modo transmisiéon y en régimen sinusoidal permanente a la frecuencia central

para la cual se haya disenado.

2.2.1. Parametros eléctricos y eficiencia de antena

Sea una antena que se encuentra conectada a una linea de transmisién de impedancia ca-
racteristica Zy. Dicha impedancia responde a un modelo basado en resistencias, inductancias y
capacitancias por unidad de longitud que describen las propiedades eléctricas de los materiales
utilizados, en funcion de su geometria y la frecuencia de operacién. En la mayoria de los dis-
positivos modernos la impedancia caracteristica es Zy = 502. En condiciones de adaptacién, la
impedancia de entrada de una antena Z,4 debe coincidir con la impedancia caracteristica de la
linea de transmision conectada a su puerto de alimentacién para maximizar la transferencia de
energia [25]. En la Fig. 2.2 se presenta una antena de impedancia Z4 conectada a una linea de

transmisién de impedancia Zy donde se considera cierto nivel de desadaptacién.

Antena

D
Generador Z() J\» ZA

D }—

Linea de transmision b

Fig. 2.2: Adaptacién entre una linea de transmisiéon y una antena.

Suponemos una onda de potencia de amplitud a que incide desde la linea de transmisién al
puerto de la antena. Una parte de la energia es captada por ella, mientras que la otra es reflejada
conformando una nueva onda de amplitud b. Las amplitudes a y b son cantidades complejas cuyas
magnitudes estan expresadas en valor eficaz. Las potencias incidente y reflejada en el puerto se

pueden calcular como,

Pipe = a*a = |al?; Py =b"b = b (2.18)

respectivamente, donde el supraindice * es el operador de complejo conjugado. La proporcién
entre la amplitud compleja de onda de potencia reflejada respecto a la onda incidente es llamada

coeficiente de reflexién I, y estd dado por la siguiente ecuacion,

b Za— 7y
r==-===_=" 2.19
a Za+ Zy (2.19)

A partir del coeficiente de reflexién se definen las llamadas pérdidas por retorno RL,

RL[dB] = —20log |T'| = 10log {]]jmc} . (2.20)
ref
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2.2. Parametros de antenas y propiedades de radiacién

Usualmente se considera que una antena estd bien adaptada si el valor de RL se mantiene por
encima de 10 dB en todo el rango de frecuencias de interés. Sin embargo, en muchas aplicaciones
donde se priorizan otros aspectos de diseno, se relaja esta restriccién pudiendo tomar valores
inferiores. Légicamente, en una antena pasiva la potencia reflejada es menor o igual a la incidente,

y la diferencia entre ellas es la cantidad captada por la antena,

Pant = Pinc - Pref- (221)

Parte de la energia que es captada por la antena es emitida al entorno en forma de radiacién
P,qq y también disipada en forma de calor Py, en los materiales conductores y dieléctricos que

forman parte de la misma. Matematicamente,

Pant = Prad + Pdis . (222)

La potencia reflejada en los puertos de antenas por desadaptacion y las pérdidas son indeseadas
ya que reducen la cantidad de potencia tutil disponible para la radiacién. Ambas dependen de
miultiples factores como son el tipo de antena, las propiedades de los materiales empleados a la
frecuencia de operacién, el mecanismo de distribucién y desplazamiento de cargas, la ubicacién
de los puertos de alimentacion, etc. La eficiencia de una antena se caracteriza por el nivel de
pérdidas que presenta en funcionamiento. Por un lado estd la eficiencia de radiacion €44, que es
la relacién entre la potencia radiada respecto a la potencia recibida por la antena,

Praa ~ Pais

rad = =1 . 2.2
Crad Pant Pant ( 3)

En cuanto a la eficiencia de adaptacién €qq4qp, €s la relacién entre la potencia aceptada por la
antena respecto a la incidente,

Pant Pref
€adap = =1— . 2.24
aaep Pinc Rnc ( )
Por lo tanto, la eficiencia total resulta,
Prer + Py,
€ant = €adap €rad = 1- “ref T dis (225)

Pinc
2.2.2. Radiacién electromagnética

A continuacidn, se definen las propiedades de radiacién de una antena en modo transmisién.
Luego de aplicar una excitacién a través de su puerto de alimentacién se mide el campo electro-
magnético que genera en la regién del espacio que se encuentra a su alrededor. Suponiendo una
onda de excitacion sinusoidal, el campo electromagnético producido puede analizarse en el domi-
nio fasorial. Se supone ademas que la geometria de la antena, las propiedades de los materiales
que la componen, y el entorno que la rodea, son estacionarios. Es decir que son todos factores que
no cambian con el tiempo, ya que de otra forma sus caracteristicas de radiacién serian también

variantes en el tiempo.
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2. Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

El patrén de radiacién de una antena es una funcién matemédtica que representa sus propieda-
des de radiacion. Es una funcién vectorial compleja en el espacio tridimensional. Si se expresa en
coordenadas esféricas, depende del radio o distancia al origen 7, y de una orientacién expresada
a partir de los dngulos de elevacién 6 y azimuth ¢ [20]. La distribucién de los campos vectoria-
les eléctrico y magnético es fuertemente dependiente del tipo de antena. La estructura de una
antena esta disenada para permitir la distribucién de cargas y corrientes en un cierto rango de
frecuencias de interés, de manera tal de favorecer la generacién de campo EM a su alrededor.
Sus caracteristicas cambian con la distancia a la fuente que lo origina. En las proximidades a
la antena se tiene la Region de Campo Cercano Reactivo, o de induccion, donde los campos son
mayormente de tipo reactivos y su distribucién va cambiando con rapidez. A medida que la dis-
tancia a la antena aumenta, la intensidad de campo reactivo disminuye rapidamente, por lo que
comienzan a ser superados por los campos activos o radiantes. Esta zona de transicion es llamada
Region de Campo Cercano Radiante, o de Fresnel. Por dltimo, en la Region de Campo Lejano, o
de Fraunhofer, los campos tienden a ser predominantemente radiantes, y su forma independiente
de la distancia radial a la antena que los origina. Aunque no se trata de una transicién abrupta,
la regién de campo lejano suele ser indicada a distancias radiales, relativas al centro geométrico
de la antena, dadas por la siguiente desigualdad,

r>2D?/\ (2.26)

siendo D la longitud més grande existente en las dimensiones fisicas de la antena, y A la longitud
de onda asociada a la frecuencia de operacion w = 27 f. Dadas las distancias tipicas en enlaces con
antenas, definir el patrén de radiacién de una antena es practicamente equivalente a especificar
sus propiedades de radiacién en campo lejano. Por lo que, en la mayoria de los casos, se refiere
a campo lejano de manera implicita.

El campo electromagnético y otras variables de radiacién que comunmente se definen y se

representan a través de diagramas de radiacion son:

= Campo eléctrico y magnético:

Segun el principio de funcionamiento de cada tipo de antena, las mismas pueden generar
principalmente campo eléctrico, campo magnético, o ambos. En cualquier caso, segtin las
ecuaciones de Maxwell las variaciones temporales de campo eléctrico/magnético generan
variaciones espaciales en los campos magnéticos/eléctricos, y viceversa. Este es el principio
a partir del cual se desarrollan las ondas electromagnéticas, las cuales pueden propagarse
en el espacio a grandes distancias. Matematicamente, las ecuaciones de onda de los campos
eléctrico € y magnético H en el vacio son,
25 247
Vi€ = ue% ; V*H = ueaa% . (2.27)

Asumiendo régimen sinusoidal a la frecuencia angular w, la dependencia con el tiempo

puede definirse explicitamente de la forma E(t,7,0,¢) = E(T,G,qﬁ)ej‘”t y ﬁ(t,r,ﬂ,(ﬁ) =
ﬁ(r, 6, #)e’, por lo tanto en el dominio fasorial tenemos,
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2.2. Parametros de antenas y propiedades de radiacién

V2E = —k3E; V2H = —k3H, (2.28)
siendo k) = w,/€ = 2m/X el factor de propagacién o nimero de onda. Pensando a una
antena como una fuente electromagnética de tamano infinitesimal, lo cual es una suposicién
apropiada a distancias grandes respecto a la misma, las variaciones temporales de campo
generan un frente de onda electromagnético con cierto nivel de simetria esférica. En dicho
caso y ante la ausencia de cambios de medio en los cuales puedan existir reflexiones, refrac-
ciones y difracciones, las ondas se propagan en direccién practicamente radial. Se puede
demostrar que en campo lejano, las derivadas parciales de campo respecto a las variables
angulares son préacticamente despreciable en comparacién a las variaciones en direccién

radial. Consecuentemente las ecuaciones de onda se simplifican de la forma,

0% | 10E

PE 1 0°H  10H
or2 ' ror

—k3E; st - =
AT or?2  ror

—K3H. (2.29)
Para satisfacer las ecuaciones de onda, los campos de un frente de onda esférico adquieren

la siguiente forma,

efik)\’r‘ N

E,¢);  H(r0,¢) =

r r

E(r,0,¢) = H(b,9). (2.30)

Evidentemente, los campos presentan una dependencia directa con el radio de la superficie
esférica centrada en el origen. El factor r en el denominador indica una disminucién de la
intensidad de campo con la distancia a la fuente que lo origina. Y el factor exponencial
determina la evolucién de la fase de la onda electromagnética viajera. Esto es propio del
comportamiento del frente de onda en campo lejano e independiente del tipo de antena
utilizada. En cambio, la forma que adquieren los campos E(@, o)y H (0, ¢) si depende de

las caracteristicas de la antena que se utilice.

Otra de las consecuencias de un frente de onda esférico es que la orientacién de los campos
es ortogonal a su direcciéon de propagacién. Es decir que la componente radial de campo es

aproximadamente nula,

E~ Eg)+Eyp; B, ~0; H=~Hy0+Hyp;  H.~0. (2.31)

donde 6 y ¢ indican los versores en la direccién de elevacién y azimuth respectivamente.
A su vez, los campos eléctrico y magnético presentan una dependencia lineal entre si dada

por la impedancia intrinseca del medio 7,

IEle =nlHl, (2.32)

siendo n = \/u/€e, v || - ||« la norma euclidea. Y ademads de ser ortogonales a la direccién de

propagacién, son ortogonales entre si, es decir,
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2. Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

ELHLF. (2.33)

A partir de lo indicado anteriormente, puede concluirse que es suficiente con hallar sélo

uno de los campos para conocer el otro.

En la Fig. 2.3 se muestra la distribucién de campo £ y H de una antena isotrépica, cuyo
patron de radiacion es una funcién constante en toda superficie esférica centrada en el
origen, es decir que es independiente de 6 y ¢. Puede notarse la dependencia con el radio
r dada por las ecuaciones (2.30), y las condiciones de ortogonalidad de la ecuacién (2.33).

» “ ® Campo <&
Campo #
”””” > Dir. radial

Fig. 2.3: Campo EM alrededor de una antena isotrépica ideal.

= Densidad de potencia promedio:

La densidad de potencia promedio, también llamado vector de Poynting, W, es la intensidad
de potencia radiada por unidad de area, y puede definirse como,

W(r,0,6) = R{Er0,6) x F'(r,0,0) s = 50 {B0.0) < B (0.0)} . (23)

con E, H, E y H expresadas en valores eficaces, X es el producto vectorial, y R es el
operador parte real. A distancias grandes de la antena (campo lejano), el producto Ex H*
es practicamente real y aproximadamente igual a la densidad de potencia radiada, por lo

tanto en condiciones de campo lejano se le denomina densidad de radiacion.

La densidad de potencia promedio esté relacionada con la potencia radiada P,,q como,
. 27 T . .
Praa = (W (r,0,0) - 7d = / / R {E(a,qs) X H*(9,¢)}  Fsin(9)dode,  (2.35)
S o Jo
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2.2. Parametros de antenas y propiedades de radiacién

siendo §2 una superficie esférica cerrada que estd centrada en la antena y que la envuelve
en campo lejano, y dQ2 = r?sin(0)dfd¢ es un diferencial de area de dicha superficie. Por lo
cual, utilizando (2.25), la intensidad de onda incidente |ay| que debiese aportar el generador

que alimenta a la antena para alcanzar dicho nivel de potencia es,

Prad

€ant

lag| = (2.36)

= Directividad, Ganancia y Ganancia Realizada:

La directividad y la ganancia son funciones que usualmente se definen en médulo o magni-
tud, y relativas a la densidad de potencia que seria radiada por una antena ideal isotrépica,

es decir P,qq/(47r?). La directividad estd dada por,

4rr? o
D0, 9) = 5 W (r,6,0)]| (237)

siendo || +|| la norma euclidea. Por otro lado, la ganancia es similar a la directividad excepto

que incluye la eficiencia de radiacién,

GO(ev (b) = eradD(G, ¢) (238)

Y la ganancia realizada incluye ademas la eficiencia de adaptacién,

G(07 ¢) = 6adaperadD(97 ¢) = EantD(eu ¢) (239)

Comunmente, sus magnitudes se expresan en unidades de dBi, que indican unidades de

decibeles relativos a la intensidad de radiaciéon de una antena isotrépica.

Dado que las propiedades de radiacion cambian de acuerdo al tipo de antena empleada, la
seleccién debe realizarse en funcién de las caracteristicas requeridas de acuerdo al &mbito de apli-
cacién [26]. Ademds, debe tenerse en cuenta que sobre las propiedades de radiacién y pardmetros
de antena también influyen considerablemente la calidad de diseno e implementacién. Otros as-
pectos relevantes que no son menores para el desarrollo de estos dispositivos son sus propiedades

mecéanicas y fisicas, y su costo de fabricacién.

2.2.3. Patrones de radiacién

Los patrones o diagramas de radiacién (RP’s) se utilizan para representar la distribucién espa-
cial de las propiedades de radiacién de una antena. Comtinmente sélo se representa la magnitud
del campo eléctrico o del campo magnético, la directividad o la ganancia. Sin embargo, la dis-
tribucion de fase es relevante para el desarrollo de la presente tesis desde el punto de vista del
procesamiento de senales. Por lo tanto, se adoptara como variable de referencia el campo eléctrico
normalizado, que a partir de este punto se define como respuesta de antena, §(0,¢). El mismo

expresado en funcién de sus dos componentes ortogonales, gs y ge, estd dado por,
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47T€ant

§(0,6) = 90(0,0)0 + 95(0, )6 = \| 5 -

(Eg(0,0) 0+ E4(0,0)¢) . (2.40)

La representacion de los diagramas de radiacién consiste en graficos bi- o tri-dimensionales.
Las variables angulares de elevacion 6, de azimuth ¢, o ambas se utilizan como variables indepen-
dientes, mientras que la tercer dimensién permite cuantificar la amplitud/fase de alguna de las
componentes de campo -|gg|, |94|, £go 0 Zge-, mientras que la magnitud total estd dada por la
norma euclidea, ||g]le. Si una antena se encuentra polarizada en una direccién de preferencia, una
componente predomina notablemente por sobre la otra permitiendo asi simplificar el anélisis. En
la Fig. 2.4 se presenta, a modo de ejemplo, un cierto diagrama de magnitud de radiacién total
lglle en un gréfico bi- y otro tri- dimensional.

1G(R,0,® + )]l T~ 98 0,2)]

(b)

Fig. 2.4: (a) Gréfico bidimensional, § versus ||g(0)||., para un dado azimuth ¢ = ® y radior = R
constantes. (b) Gréfico tridimensional, (0, ¢) versus ||g(0, )|, para r = R.
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2.2. Parametros de antenas y propiedades de radiacién

Sistema de coordenadas Ludwig 3 (horizontal-vertical)

Aunque la propuesta de aprovechar el sistema de coordenadas esférico para la alineacién de
las componentes de campo es la més intuitiva, el inconveniente de este caso son las orientaciones
préximas a @ = 0|0 = 7, en las cuales el versor 6 cambia de direccién de forma abrupta dificul-
tando particularmente la interpretacion del diagrama de fase en esas zonas. Por esta razon, para
la mayor parte de la presente tesis, se adoptara el sistema de coordenadas Ludwig 3 [27,28] que
define los ejes horizontal h y vertical v en todo punto de la superficie esférica 6-¢. El cambio de
coordenadas se realiza mediante una matriz de rotaciéon Ry de dimensién 2 x 2, la cual cumple
con la relacién R£R¢ = I, siendo el supraindice T el operador de matriz transpuesta, e Iy la

matriz identidad de dimensién 2 x 2. Ry se define como,

— . . pT —

cos¢  sin ¢]

—sing cos¢

! O] =1. (2.41)

donde se utiliza a ¢ como dngulo de rotacién para definir el nuevo sistema de coordenadas. De

esta forma se obtienen las componentes de campo g v ¢,,. De forma matricial,

1=l ] 2] = (o ] 2) (.

donde h y v son los versores en direccién a los ejes h y v respectivamente. Estos ejes se utilizan

0

; ) =[on 9] m : (2.42)

para la definicién de las componentes del campo vectorial ¢, pero se mantiene el uso de las

coordenadas esféricas para la localizacion de cada punto en el espacio. Por tanto se tiene,

§(97¢) = gh(ea(b)]vI +gv(97¢){}' (243)

Diagramas de magnitud y de fase

En la practica, la medicion del RP requiere establecer un enlace entre una antena transmisora
(la antena en estudio) y la receptora (una antena de referencia previamente calibrada). Si la
antena transmisora permanece inmévil, la receptora rota en direccion a los ejes h o v para medir
la intensidad de radiacién en todas las orientaciones del par (8, ¢). La rotacién se realiza a radio
constante alrededor de un punto que puede definirse como el centro de coordenadas. En la Fig.
2.5 se presenta un corte bidimensional (plano x-y) del diagrama de magnitud de una antena
directiva ideal orientada en direcciéon al eje y.

Las pardmetros que tipicamente son de interés y describen la forma del diagrama de magnitud

a la frecuencia central de operacion de la antena son:

= Direccion de maxima intensidad de radiacién: Cuando se define la intensidad de
campo, ganancia o directividad de una antena sin especificar una orientacién, estd implicito

que es en la direccion de maxima intensidad de radiacion.

s Loébulo principal: Region angular en torno a la direccién de méxima radiacion.
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Antena ideal Diag. de magnitud

hro e Isolinea de radio

.............................
-------
--------
. .
......
. e
-----
-----
e "
......

Campo lejano

/ Direccion de maxima radiacion
/ Ancho de haz

I Antena en estudio

Fig. 2.5: Diagrama de magnitud para una antena directiva. Representacién dada para 6 = 90°.

= Lébulos secundarios y traseros: Lébulos de intensidad relativa inferior al principal.

= Ancho de haz: Es el rango angular de direcciones sobre el 16bulo principal en el que
la intensidad de radiacién es igual o mayor a —3dB respecto a la direcciéon de maxima
intensidad. Es decir, los limites son las direcciones en las que la potencia radiada se reduce
a la mitad.

= Relacién de l6bulo principal a secundario: Es el cociente en dB entre el valor maximo

del 16bulo principal y el valor maximo del 16bulo secundario.

La sensibilidad del diagrama de magnitud en relacion a la ubicacion del centro de coordenadas
es muy baja si se puede asumir que la distancia en el enlace inaldmbrico es “muy grande”, pero
para el caso del diagrama de fase, su forma es sumamente dependiente de la ubicacién del centro.
Modificar el punto alrededor del cual rota la antena de referencia genera cambios significativos
si el desplazamiento es del orden de A o mayor. Dicha modificacién implica que en algunas
direcciones la distancia que deben recorrer las ondas EM es menor, y para otras es mayor. Esto

genera que cambie el patron de fase segin la definicién del centro de coordenadas. Desde el punto
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de vista de la caracterizacién de una antena, y también a los fines practicos del procesamiento

de senales, se prefiere que el origen de coordenadas esté proximo al centro de fase de la antena.

Centro de fase: El centro de fase es la ubicacién para el origen de coordenadas que logra
que al menos una de las dimensiones del vector ¢ presente minimas variaciones de fase en las
inmediaciones a la direccién de maxima intensidad de radiacién del 16bulo principal. Este se
utiliza por practicidad, ya que si la funciéon compleja que representa el comportamiento de la
antena es de fase constante en una region, solo resta caracterizar su amplitud. En muchos casos,

este punto se encuentra proximo al centro geométrico de la antena.

En la Fig. 2.6 se presenta un corte bidimensional del plano x-y (6 = 90°) del diagrama de
fase de una antena directiva ideal orientada en direccién al eje y. Se presentan tres ubicaciones
posibles para el centro de coordenadas. Cada punto define una isolinea de radio constante sobre
la cual la antena de medicién ideal se desplaza para tomar las muestras de campo y obtener
el correspondiente RP de la antena bajo estudio. El diagrama que estd ubicado en la posicién
central es go y posee su centro de coordenadas coincidente con el centro de fase de la antena.
Mientras que g, y g3 representan los resultados correspondientes si se realizan desplazamientos

a una distancia de A/2 en direccién a —x y a x respectivamente. Segin (2.30), éstos resultan,

§1(0,0) = ™D DGy (9, 9); Ga(0,9) = e TIDD gy (9, 9). (2.44)

Se puede notar que para el grafico central la fase es constante a lo largo de todo el l6bulo
principal, mientras que para los demds casos existen variaciones de fase dadas por la diferencia
de camino recorrido de las ondas para cada orientacién. Si bien este ejemplo es ilustrativo, en
muchos casos la definicién de un centro de fase no es funcional, ya que las variaciones de fase

remanentes pueden seguir siendo considerables [29-31].

2.2.4. Polarizacion y relacién axial

La polarizaciéon de una antena refiere a la tendencia de sus campos radiados a estar alineados
en una cierta orientacién, siendo de principal interés en la regiéon del haz o 1ébulo principal
[20, 22]. Dependiendo del valor relativo entre las dos componentes ortogonales de campo para
cada orientacién espacial (6, @), la polarizacién se clasifica en lineal, circular o eliptica.

Polarizacion lineal

La polarizacion lineal corresponde al caso en el que ambas componentes estdn en fase (o

contrafase) en todo punto, es decir

Giin (0, 8) = gn(0,9)h + gu (0, ¢)¥; Zgn — Lgy = km (2.45)

con k un nuimero entero. Casos particulares que también son lineales, son aquellos en los que g, =
0 6 g, = 0. Si para una cierta orientacién (6, ¢) el campo se encuentra polarizado verticalmente,

es decir que la componente dominante se encuentra en la direcciéon v, entonces se tiene,

35



2. Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

Diag. de magnitud
° Diag. de fase
Antena ideal — — — Isolineas de fase

9.,(0,6) Q
/

&2

\

y
I—> X
Antena en estudio

Fig. 2.6: Diagrama de magnitud y de fase para una antena directiva. El diagrama de fase cambia
segun la ubicacion del centro de coordenadas. Representacion dada para 6§ = 90°.

glin,v(ey (b) = Gv (97 (b)’[} 5 (246)

En cambio, si la componente dominante se presenta en direccién a g, se tiene,

Giin.h (0, 0) = gn(0, $)h, (2.47)

En ambos casos, el tipo de polarizacion es lineal, con orientacién vertical u horizontal. La repre-
sentacion de ambos casos puede observarse en la Figura 2.7. Se puede notar que sus variaciones
temporales se presentan siempre a lo largo de un mismo eje describiendo una recta en el plano

h-v. Es decir, en el plano ortogonal a la direcciéon de propagacién.
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gn(0, @)
h

57:'(91 o) v
h

v

g,h.(t; 93 (p)

g_f?.'(t; 0, ¢) "

t

Fig. 2.7: Evolucién temporal de una onda con polarizacién lineal vertical y horizontal.

Polarizacion circular

La polarizacion circular se logra solo si el campo total estd formado por componentes de igual

magnitud y un desfasaje relativo de £90°. Es decir,

. . i lgn| = [gv]
cir 07 - 97 h ) 0, 3 2.48
Geir(0,0) = gn(0, @)1 + 9, (6, $)0 {lgh—ng:iﬂ'/Q—i-Qﬂ'k‘ (2.48)

La variacién temporal del campo vectorial con polarizacion circular describe una circunferencia
en el plano ortogonal a la direccién de propagacién. Si un observador orienta su visién en direccién

a la propagacion de la onda, y la respuesta de antena describe una trayectoria circular en sentido

horario debido a que g, = —jgn, se dice que su polarizacién es circular a derecha (RHCP),
. ; 5 1 h—jv) _ gn+ige (h—jv ¥
Goir0) =9l + 9,0 =gnh—jgnv= \[( 7 ) _ NG ( 7 ):9@)0 (2.49)

siendo g, = ghﬂg” , ¢ simboliza RHCP, y &) = (R \/%“) es el versor circular a derecha. Mientras
que si su campo electrlco rota circularmente en sentido anti-horario, dado que g, = jgn, su

polarizacién es circular a izquierda (LHCP),

- ; 3 p o 20 (h+50)  gn—jgo (h+j0) 3
gm,@=ghh+guv=ghh+99hv—7 A - 5 . 7 =g5 0. (250
siendo g = g”':/%g% ¢ simboliza LHCP, y & = % es el versor circular a izquierda. La

representacion de ondas con polarizacién circular RHCP o LHCP puede observarse en la Figura
2.8.
Polarizacion eliptica

De manera general, la evolucion temporal de una onda describe una elipse. Cuando el eje mayor
de la elipse es infinitamente mayor que el eje menor, tiende a convertirse en una linea, mientras

que si ambos ejes son idénticos y desfasados a 90°, se tiene un circulo. Si bien son dos casos
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v g}hf'p(ea O)
h

gJ'faf';J (9-' O)

- glh.c )(t§ 9: (P)
grh.cp(t; 9: (P) :

Fig. 2.8: Propagacién de una onda con polarizacion circular RHCP y LHCP.

particulares de una elipse, es de esperar que en la practica no pueda conseguirse polarizacién
lineal o circular pura. Los casos intermedios que no sean practicamente lineales o circulares,
constituyen polarizacion eliptica. La ecuacion (2.45) estd definida a partir de las componentes de
polarizacién lineal con ejes alineados en horizontal A y vertical ©. Pero tanto en el caso lineal como
en el eliptico, puede ocurrir que el eje de polarizacién se encuentre en una direccién diferente a
h 'y ©. Para contemplar la posibilidad de alinear los ejes de coordenadas en otras direcciones, se

considera una nueva rotacién de los ejes de coordenadas del plano A-v. En notacién matricial,

o= o] '] = (o a]2) (= 1]} = [ow o] 2], 30

con R, una matriz de rotacién de dimensién 2 x 2, las magnitudes g, ¥ gup son los llamados cam-

h

0

pos copolar y contrapolar respectivamente, mientras que ¢p y p corresponden a sus respectivos
versores. R, se define segiin (2.41) en base a un dngulo de rotacién constante «. Comunmente,
una onda con polarizacién eliptica se describe a través de un sistema de coordenadas cuyos ejes se
encuentran alineados al eje mayor y menor de la elipse. En dicho caso, el angulo de inclinacién de
la elipse correspondiente al eje mayor a;s, v la orientacién del eje menor «,,, pueden obtenerse

a partir de las dos soluciones que brinda la siguiente expresion,

2|gh”gv‘ COS (Zgh - ng) }

2.52)
lgn]? — 1go]? (

1
{am,am} = 3 arctan{

por lo que resulta,

g = (0] 88) (mou 0] ) = o ][], 25

con M y m versores unitarios en direccion al eje mayor y menor de la elipse respectivamente, y

gM Y gm SUS respectivas magnitudes.
El campo vectorial también puede expresarse en funcién de las componentes de polarizacién

circular. A continuacién se realiza el cambio de sistema de coordenadas en notacién matricial,
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0 gn + 390 Gn — JGu 71\—/1’1“) &
Go1s = v - = 5 2.V = ~ . 2.54
Gelip |:gh g ] & |: \/i \/5 :| h:;%v [go gO] & ( )
Resumiendo, se presentan las siguientes equivalencias para la definicién de una onda en los
cuatro sistemas de coordenadas indicados en las ecuaciones (2.51), (2.53) y (2.54),

Gelip = [gh gv] m = [gcp gxp] l;ﬂ = [gM gm} [J\nﬂ = [g@ g@] lg] : (2.55)
Relacién axial

Se define un parametro que caracteriza el tipo de polarizacién y es la llamada relacién axial,
(AR). Es la proporcién entre la amplitud del eje mayor y el eje menor de la elipse,

-] - 90, + Jss|
wmlloo| oo

En la Fig. 2.9 se presenta una onda con polarizacion eliptica, y se presentan también sus dos

. (2.56)

componentes circulares. El eje mayor de la elipse es la suma de los radios de las dos componentes
individuales (instante en el que ambos vectores se suman en fase), mientras que el eje menor
(momento en el que se suman en oposicién de fase) serd la diferencia de los mismos. El sentido

de polarizacion de la elipse coincide con la circunferencia de mayor radio.

A

/

Fig. 2.9: Onda eliptica y su descomposicién mediante sus componentes ortogonales.

La relacién axial puede tomar valores entre 1 < AR < oo. Una relacién axial igual a 1 0 0 dB

corresponde al caso de polarizacién circular, mientras que tiende a oo en el caso de ser lineal.
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Usualmente, se considera que una antena tiene polarizacion circular si presenta una relacién
axial de hasta 3 dB en su direccién de maxima directividad. Mientras que se considera que tiene

polarizacién lineal si es de al menos 20 dB.

Factor de pérdidas por polarizacién

La comunicacién entre dos antenas es eficiente si ambas poseen la misma polarizacion, y se de-
grada cuando la polarizacién es diferente, llegando a ser nula en caso de que tenga polarizaciones
contrarias, es decir que sean contrapolares entre si. Por lo tanto, es fundamental la alineacién de
las componentes de campo de cada antena en direcciéon a la trayectoria de las ondas. El Factor
de Pérdidas por Polarizacién, PLF, mide el nivel de correspondencia en la polarizacién entre dos
antenas y cuantifica las pérdidas por desadaptacién de polarizacién en el enlace.

Suponiendo que las respuestas de las antena transmisora y receptora en las direcciones en las
cuales se establece la comunicacién por rayo directo son ¢:(6:, ¢¢) y 9r (0, ¢r), tal como se ilustra
en la Fig. 2.10, entonces el PLF resulta,

. 2
gt - gr

PLF = |s==—=
1Gellellgrlle

= cos? (), (2.57)

gr
Igrlle

siendo vy, el dngulo dado entre los vectores unitarios de las respuestas de antenas, ﬁ y
e

2.2.5. Ancho de banda y frecuencia de resonancia

Generalmente, las antenas se disenan para operar en un cierto rango de frecuencias o ancho de

banda B, para el cual se satisfacen las condiciones impuestas por disenio. El ancho de banda es,

B=fo—fi. (2.58)

donde f7 y f2 son las llamadas frecuencias de corte inferior y superior. Tipicamente estas frecuen-
cias de corte definen el ancho de banda dentro del cual las pérdidas de retorno RL son superiores
a 10 dB. Por otro lado, la frecuencia de resonancia fj, es aquella a la cual la antena esta en
resonancia, y por lo tanto la impedancia de entrada resulta puramente resistiva. La frecuencia de
resonancia se encuentra dentro del ancho de banda B, y la relacién entre estos parametros define
el factor de selectividad @) dado por Q = f—BO. Por lo general las antenas se disenan para ser selec-
tivas, pero en ciertos casos se requiere que posean un ancho de banda muy amplio. En esos casos

se consideran disefios especiales que pueden ser complementados con redes de adaptacién [20,32]

2.2.6. Ecuacién de transmision de Friis

En la Fig. 2.10 se presenta una antena transmisora de ganancia Gt(6:, ¢;) y una antena re-
ceptora de ganancia G..(0,, ¢,.), donde (04, ¢¢) v (0., ®,) son las orientaciones en los respectivos
RP’s a través de los cuales se desarrolla el enlace de comunicacién. Las ondas son emitidas por la
antena transmisora con un nivel de potencia promedio P;. Por lo tanto, la densidad de potencia

a una distancia R de la misma se puede calcular a partir de la ecuacién (2.37) como
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G, (2.59)

siendo Wy = || Wy

Fig. 2.10: Enlace de comunicaciones entre dos antenas.

La ganancia de la misma en la direccién de incidencia al receptor es G¢(6, ¢:), y la antena
receptora posee una ganancia G¢(6,,¢,) en la direccién de la cual proviene la onda incidente.
La fraccién de potencia que la antena receptora es capaz de captar depende de su drea efectiva,
drea equivalente o apertura. A mayor area efectiva se capta mayor potencia total, por lo que esta
vinculada a la ganancia de la antena en la direccion de interés. La misma se expresa como,

)\2
Aef - EGT (260)
El siguiente resultado es conocido como la ecuacién de transmision de Friis, con la que se puede

calcular la potencia de senal recibida en el dispositivo receptor [20],

A 2
P, = W;A.; PLF = P,G,G, PLF (M> . (2.61)

2.2.7. Ruido de sistema y relacién senal a ruido

El desempenio de un sistema de telecomunicaciones depende fuertemente del nivel de ruido en
el receptor. Varias etapas electrénicas como los amplificadores y mezcladores, asi como también
la propia antena del receptor, contribuyen de manera significativa al ruido total del sistema [25].

Segun la fuente fisica que lo origina, el ruido de antena existe como consecuencia de [20]:

= Ruido térmico debido a las pérdidas en la antena.

= Ruido captado del entorno que la rodea.

Todo objeto con temperatura fisica por encima del cero absoluto (0K) irradia energfa, y una
antena no es una excepcién. Ademsds, el entorno que rodea a una antena posee una temperatura
equivalente de ruido llamada T, mejor conocida como temperatura de fondo. Algunos de los
emisores naturales de energfa en alta frecuencia son (a) la tierra con una temperatura equivalente

que ronda los 300K; (b) el cielo con una temperatura equivalente cercana a 5K en direccién al
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2. Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

zenith y cerca de 100-150 K en direccién al horizonte; (c) el sol; (d) descargas eléctricas y rayos; (e)
interferencias artificiales. La temperatura de fondo emitida por diferentes fuentes es interceptada
por una antena, y en consecuencia es pesada por su patréon de ganancia. La temperatura efectiva
de brillo T; captada por la antena puede expresarse como,

_JoT S Ta(6,6)G(0, ¢)sin(0)dbd
[27 [T G(0, ¢) sin(0)dfde

Ademis, la propia antena genera ruido debido a la agitacién de las cargas eléctricas en funcién

Ty

(2.62)

a su temperatura fisica T}, y su eficiencia de radiacién €,44. La temperatura de antena T4 resulta,

Ta=Ty+ (05— 1)Tp. (2.63)

rad

La potencia de ruido disponible en el puerto de antena es N;, y su expresién estd dada por

N; = kpTuB, (2.64)

siendo kp = 1,38 x 10723 [J/K] la constante de Boltzmann. En consecuencia, conociendo el nivel
de potencia de sefial y de ruido en el puerto de antena, la relacién senal a ruido (SNR) en los

terminales de antena resulta:

SNR; =

2
S; P PthGTPLF( A > | (2.65)

N,  kpTaB  kpTaB \47R

La SNR es un parametro fundamental de diseno ya que caracteriza el desempeno global del
sistema de comunicaciones. Indica la proporciéon entre la potencia de senal util recibida y el
nivel de ruido existente que puede afectar la deteccion o demodulacién de la senal. Luego de
la antena contintian las lineas de transmisiéon y el resto de los componentes de las etapas de
radiofrecuencia (RF) en el receptor. La situacién se ilustra en la Fig. 5.1 con un receptor genérico,
donde se encuentra la antena receptora, la linea de transmision, un cabezal de RF o también
definido como bloque de bajo ruido (LNB) que incluye amplificadores, filtros y mezcladores para
adecuar la senal antes de ser digitalizada. La SNR es distinta a la salida debido a que estas etapas
introducen ruido adicional, y su valor va a depender de sus caracteristicas de diseno. Se supone
que:

- La linea de transmisién que conecta a la antena con el receptor, posee una temperatura

equivalente Trrr,, e introduce un factor de pérdidas L.

- El conjunto de componentes que conforman el bloque LNB del receptor poseen una tem-
peratura equivalente de ruido 71,Np, una ganancia total de Gpng, y un ancho de banda B

que por simplicidad podemos considerar coincidente con el de la antena.

Entonces la temperatura efectiva de ruido del sistema Ty vista a la entrada de la linea de

transmisién esta dada por,

Ts =Ta+TrL + LriTing - (2.66)
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Fuentes emisoras de ruido

Senal de interés

A%

€rad Gixg Ting No
T
B Trp Lyp

- > LNB —> ADC |—>{ Dsp

S A <1 o

N. Linea de transmision

¢ Cabezal de RF Conversion A/D y
Antena procesamiento digital

Fig. 2.11: Esquema de un sistema receptor.

En receptores GNSS, a una frecuencia de 1575,42 MHz, la temperatura del sistema puede ser
de 290K o mas. Finalmente, la SNR a la salida del LNB es,
So (Grns/LtL) PR Pr

NRyg = — = = . 2.
SNRo No  (Guns/Ltn)kTsB  kpTsB (267)

Luego de la conversién analégica-digital (ADC), se ingresa a la etapa de procesamiento digital
de senales (DSP) en la cual se realiza la deteccién y seguimiento de las sefiales GNSS para la

lectura de los mensajes de navegacién y estimacién de PVT.

2.2.8. Modelo de senal de banda angosta

El analisis desarrollado hasta el momento considera ondas sinusoidales puras a una frecuencia
fija, por ejemplo a la frecuencia de resonancia de las antenas wy = 27 fy. Consideremos ahora no
solo una onda sinusoidal pura (la onda portadora en RF cuya frecuencia coincide con la frecuencia
de resonancia de la antena) sino una onda de envolvente compleja que por lo tanto contiene la
informacién que se desea transmitir. En un modelo de banda angosta, las senales superpuestas a
la onda portadora deben cumplir con la condicién de presentar variaciones relativamente lentas,
es decir que su espectro posea un ancho de banda B suficientemente angosto en relacién a la
frecuencia de resonancia fy [33]. Es decir,

B < fo. (2.68)

Este modelo permite continuar trabajando en el dominio fasorial, ya que la atenuacién y desfasaje
por camino recorrido de las ondas transmitidas pueden seguir considerandose practicamente
constantes, asi como también las ganancias de antenas.

La tensiéon eléctrica x que la antena receptora detecta es una versién desfasada y atenuada
de la senal eléctrica z que ha sido aplicada en la antena transmisora. Hay que tener en cuenta

también, que ademads de la senal recibida se tiene el ruido del sistema, e. Se asume que su
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naturaleza aleatoria se debe principalmente a la agitacion térmica de cargas eléctricas, y se
caracteriza por poseer una distribucién gaussiana compleja de media 0, y densidad espectral
de potencia constante e igual a Ny tal que en el ancho de banda de interés su varianza es
No = NgB, es decir e ~ CN'(0, Ny) [34,35]. Por lo que la potencia de ruido recibido es E{|e|?} =
No = (Gins/LtL)kpTs B, siendo E{-} el operador esperanza matemadtica. Teniendo en cuenta el
esquema simplificado de la Fig. 2.10, la senal de envolvente compleja que detecta el receptor luego
de atravesar el LNB (amplificada, filtrada y convertida a banda base) y previo a ser digitalizada,

se modela como,

z = (gunB grL gFsL (G: - Gr)) 2 +e. (2.69)

siendo,

= gLNB Y gTL = ﬁ los factores de ganancia de tension de senal debida al LNB y a la TL. Son
pardmetros complejos que dan cuentas del factor de amplificacién/atenuacién y desfasaje
de senal.

= g,y g; las respuestas de antena receptora y transmisora respectivamente, que dan cuentas

de los factores complejos de ganancia de tension de senal.

_ 1 X —j27R/X\
= JrFSL = lpsL  4nR €

cién del espacio libre.

el factor complejo de pérdida de tensién de senal por atenua-

Lo anterior puede expresarse de manera mas compacta en la forma,

r=g,y+e. (2.70)

donde y representa la intensidad de la onda de tensién equivalente, incluyendo los factores de
ganancia/pérdidas de las etapas descritas previamente (PLF inclusive), aunque el factor g, esta
para mantener un enfoque de procesamiento orientado a las propiedades de radiacién de la antena
receptora. Por simplicidad, de ahora en adelante se asume que g, representa la componente de
polarizacién dominante de la antena receptora, por lo que resulta posible simplificar el uso de la

notacion vectorial.

2.3. Arreglos de antenas

La posibilidad de emplear varias antenas tanto en un sistema transmisor como receptor, provee
diversidad espacial en un enlace de comunicaciones. Es decir que brinda la posibilidad de que una
misma senal posea vias alternativas de propagacién, lo cual puede ser aprovechado para incre-
mentar la confiabilidad del sistema de comunicaciones. Ademds, permite combinar las respuestas
individuales de las antenas para conformar una respuesta equivalente con mejores propiedades,
y también puede emplearse para detectar la direccion de procedencia de las ondas EM. Hoy en
dia los arreglos de antenas (AA’s) se utilizan o se proponen en multiples aplicaciones tales como

radar, radio astronomia, telefonia celular, o también comunicaciones satelitales -particularmente
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GNSS-, entre otros. Con el objetivo de incorporar conceptos propios de la aplicacién de interés
para esta tesis, los AA’s para receptores GNSS, se continuard con un enfoque orientado a las
caracteristicas de interés de los AA’s para un dispositivo receptor.

La eleccién de la geometria para la disposicién de las antenas puede ser lineal, planar o vo-
lumétrica. Se supone de manera general, que se tiene un conjunto de N antenas con posiciones
P, = [Zn, Un, 2n); n = 1,2,..., N; relativas a un dado centro de coordenadas. Cada una de
las antenas de un arreglo presentan respuestas h,, que pueden expresarse en forma vectorial h

(indicado en negrita) como,

h(0,¢) = : : (2.71)

En consecuencia, dada una sefial EM y que incide al AA desde la direccién (6, ¢), la misma es
captada y traducida en un vector de tensiones eléctricas complejas x. Segin (2.70), el vector de

senal més ruido del arreglo es,

x=h(0,¢)y+e. (2.72)

El vector de ruido e ahora contiene un conjunto de variables aleatorias de ruido. Para un
receptor disenado a partir de N canales de RF separados, el ruido de antenas y de las etapas
de filtrado y amplificacion del receptor son similares en términos probabilisticos, pero indepen-
dientes entre si. Por este motivo puede asumirse como un vector de variables independientes e
idénticamente distribuidas (IID) [8]. Por lo tanto, consideremos que e ~ CN (0, NyIx ), siendo
In una matriz identidad de N x N.

2.3.1. Arreglos desfasados

La teoria clasica de AA’s consiste en el uso de un conjunto de antenas idénticas ubicadas en
posiciones conocidas y orientadas en la misma direccién. La situacién planteada conduce a asumir
que todas ellas deberian poseen las mismas caracteristicas de radiacién aunque con diferentes
diagramas de fase debido a sus ubicaciones relativas. Si esta suposicién es vélida, el modelo
que describe el comportamiento de la estructura electromagnética en su conjunto se simplifica
notablemente. La teoria desarrollada en base a este modelo es muy amplia, y se conoce bajo el
nombre de Arreglos Desfasados (PA) [8,9,20].

Si las propiedades de radiacién de las antenas son idénticas, definimos un diagrama de radiacién
comun a todas ellas g.(6, ¢). Entonces cada antena n-ésima tendra un diagrama relativo al centro

de coordenadas dado por la siguiente expresion,

hn(0,0) = €*° Pn g.(8,¢). (2.73)

siendo o el versor unitario que indica una direccién radial de observacién, y que en coordenadas

cartesianas se expresa en base a los cosenos directores, es decir,

45



2. Conceptos sobre Antenas y Arreglos de Antenas (AA’s)

o = [sin(6) cos(¢), sin(f)sin(p), cos(A)]” . (2.74)

Para el conjunto de antenas en cuestién, los factores dependientes de la geometria son agru-

pados en un dnico vector llamado vector de steering,

eik,\OTl)l
eikAoTP2

s@.0)=|° (2.75)

eikAOTPN

Por lo tanto, el vector de respuestas se puede reescribir como,

h(0,¢) = s(0, ) gc(0,¢). (2.76)

Con este modelo, la diversidad espacial se obtiene gracias a los cambios de fase ocasionados
por las diferencias de camino recorrido de las ondas electromagnéticas emitidas por, o recibidas
en, cada antena en cualquier direccién del espacio. Esta propuesta se considera valida teniendo
en cuenta que la distancia que separa al transmisor y receptor (y por ende, que recorre la onda
viajera) es mucho mayor que la separacién entre antenas. En la Fig. 2.12 se presenta un ejemplo
de una onda EM que arriba a dos antenas isotropicas alineadas en el eje x y separadas una
distancia d. En dicho caso, la ganancia de cada antena para cada direcciéon posible sobre el plano
® =0 es hy(0) = el=1"md/Asin(0) Qe presenta un grafico del médulo y fase de las ganancias de
antenas segun la direccién de incidencia 6 de la onda EM. Para un dado 6, el desfasaje relativo
indica el retardo temporal con el cual se presenta la evolucién de la senal recibida. Si se asume
la presencia de una onda EM de tipo sinusoidal pura, la senal analdgica ideal que cada antena
recibe cuando la senal incide de la direccién 0, se puede observar en el grafico temporal de la
figura. De esta forma, las diferencias relativas de una misma senal recibida por dos o mas antenas
ubicadas en posiciones diferentes, estdn relacionadas con la direccién espacial (6,) -0 (04, dw)-
de la cual proviene. Esta dependencia o relaciéon incorpora informacion nueva al receptor que
usualmente no se tiene si se utiliza una Unica antena, ya que la orientacion espacial de incidencia
que normalmente se desconoce podria determinarse indirectamente a través de los desfasajes
relativos. A su vez, disponer de multiples antenas permite tener cierto control sobre las ondas
EM que arriban segin sus dngulos de incidencia, ya que la combinacién adecuada de las senales
de los canales de antenas es equivalente a una modificaciéon de las propiedades de radiacién del
arreglo en conjunto.

Las aplicaciones con AA’s que son de interés para esta tesis son la determinacién de la direccién
sobre la cual inciden las ondas EM, y también la conformacién de haz para maximizar o minimizar
la intensidad de radiacién en una o més direcciones. A continuacién se desarrolla una introduccién
acerca de estos conceptos utilizando el modelo PA.
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Onda
Incidente Respuestas de antenas en funcion de 6

1ha (0)] ——
|h2(0)| ——

Fig. 2.12: Arreglo ideal de dos antenas.

2.3.2. Estimacion de direccion de arribo

En muchos casos, la direccion de la cual proviene una onda EM es desconocida o se conoce de
manera aproximada. Se puede identificar la direccién de arribo (DOA) de una onda incidente a
través de la diferencia de fase que induce sobre las antenas del receptor al ser captada por ellas.

Dada una onda EM w proveniente de algin punto del plano x-y (en campo lejano), segin
(2.76) si ella incide sobre dos antenas separadas a % (supongamos alineadas sobre el eje x), la
diferencia de fase medida o estimada entre antenas A debida a la diferencia de camino recorrido

por la onda es,

Ap = 7 cos(dy); con —r <Ay <, (2.77)

donde ¢,, es la orientacién de la onda incidente. De aqui que con una simple operacién sea posible
obtener +|¢,,|, aunque con ambigiiedad de signo.

Si se agrega al menos una antena adicional para que el arreglo no quede lineal sino planar,
mediante un planteo similar pueden determinarse las dos coordenadas angulares de la onda
incidente (0, ¢,,) en los casos en los cuales no necesariamente esté situada sobre el plano x-y.

Si bien este ejemplo sencillo se resuelve de manera deterministica, la complejidad del problema
radica en las estimaciones de la fase de la onda recibida en cada antena. Ademads, utilizando una
mayor cantidad de antenas se tienen mas grados de libertad para reducir errores de estimacién.
En aplicaciones reales deben considerarse muchos otros factores influyentes como el nivel de
ruido existente en las antenas, la posibilidad de que existan multiples ondas incidiendo en forma
simultdnea, el tipo de modulacién de las senales superpuestas a la onda viajera, etc. Existen
diversos métodos que permiten realizar estimacién de DOA’s, muchos de los cuales se enuncian
en [8].
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2.3.3. Beamforming/Nullforming

De forma intuitiva, las ondas recibidas por las dos antenas de la Fig. 2.12 podrian combinarse
en fase, es decir al corregir la diferencia de retardo y sumando las sinusoides se estaria obteniendo
la misma senal con el doble de amplitud. Por otro lado, también se podrian combinar en con-
trafase y de esa forma se anularia por completo la onda recibida. Este proceso de combinacién
es equivalente a desarrollar un nuevo diagrama de radiacion total con caracteristicas diferentes
a las de las antenas individuales. Al combinar las senales en fase se maximiza la ganancia del
arreglo en la direccion de la cual proviene la onda incidente. Al combinar en contrafase se anula
la ganancia del arreglo en la misma direccion.

Los procesos de conformacion de haz para maximizacién de la radiacion en determinadas
direcciones son comtinmente denominados métodos de BeamForming (BF). Se realiza BF cuando
se desea dirigir la energia radiada o captada en una determinada direccion, definida generalmente
por la ubicacién relativa entre transmisor y receptor. Equivale a generar un nuevo RP llamado

hr, que surge de la combinaciéon adecuada de las respuestas de las antenas individuales,

hr(6,0) = cTh(b,d) = g.(0 Zc eikro P — o (9 ¢) {c"s(0,9)} . (2.78)

siendo ¢ un vector de coeficientes de combinacién de haz. Puede notarse que el campo g. es
factor comun de la sumatoria, y que por lo tanto el factor entre llaves, llamado factor de arreglo,
es quien puede “moldearse” para dar forma al diagrama combinado hp.

Dada la simplicidad del problema desde el punto de vista tedrico, ¢ puede obtenerse de ma-
nera deterministica al plantear y resolver un sistema de ecuaciones en el que se establecen las
restricciones a cumplir. A modo de ejemplo, supongamos que se utilizan dos antenas isotrépi-
cas separadas a A/2. Utilizando el vector ¢ = [e77%0, e/¥°] con 19 = % sin(r/6), se obtiene el
RP combinado hp que maximiza la ganancia equivalente del arreglo en la direccién al angulo
6o = 7/6, como se presenta en la Fig. 2.13.

Las técnicas de NullForming (NF) son una variante de la anterior en las que se aplican restric-
ciones para que en ciertas direcciones se minimice la ganancia del AA. Se utilizan para reducir
o anular la radiacién en una o varias orientaciones desde las cuales puedan provenir ondas EM
indeseadas capaces de interferir con el enlace de comunicaciones. En este caso el AA estaria ac-
tuando como filtro espacial, a fin de impedir que una onda EM identificada como indeseada afecte
el funcionamiento del receptor. En la Fig. 2.13 puede verse que el arreglo posee ganancia nula en
direccién a 6y = —7/6, por lo que en dicho caso se lograria mitigar una onda EM proveniente de
esa direccion.

Originalmente, estas técnicas se implementaban en etapas analégicas de radiofrecuencia, donde
las limitaciones constructivas ocasionaban que los coeficientes estuvieran restringidos a valores
predefinidos y, generalmente, sélo con diferencias de fase producidas ajustando el largo de las
lineas de transmision empleadas para alimentar a las antenas. Hoy en dia existe la posibilidad
de realizar la implementaciéon en una etapa de procesamiento digital, lo cual resuelve estas li-

mitaciones. Por otro lado, debe tenerse en cuenta que g. es un vector bidimensional (con dos
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Fig. 2.13: Respuesta equivalente de un par de antenas isotrépicas a A/2 combinadas.

componentes de polarizacién) que viene definido dnicamente por las caracteristicas intrinsecas
de radiacién de las antenas idénticas que se utilizan, por lo que el factor de arreglo siempre
multiplica de forma simultdnea a ambas componentes ortogonales de polarizacion. Muchas otras

técnicas ampliamente difundidas de BF /NF pueden encontrarse en [8].

2.4. Conclusiones

Los contenidos vistos en este capitulo describen las caracteristicas méas importantes de las
antenas en general, y pueden ampliarse en la Bibliografia citada. Las definiciones dadas tanto

para antenas individuales como los arreglos son relevantes para el resto de esta tesis.
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3 Sistemas de Navegacion Global por
Satélite (GNSS)

La necesidad de determinar la posicién de un punto sobre la Tierra tomando como referencia
la ubicacién de otros puntos conocidos ha sido de interés para la humanidad a lo largo de muchos
anos. Las técnicas basadas en la posicion los satélites naturales como el Sol, las estrellas y los
planetas han sido sumamente 1tiles por mucho tiempo, pero en la actualidad los requerimientos
de precision, disponibilidad y practicidad, sumado a los avances tecnolégicos, han conducido al
desarrollo de diversos sistemas de posicionamiento y navegacién. Los GNSS utilizan satélites
artificiales, los cuales proveen cobertura global y alta precisién en las soluciones brindadas a
un usuario ubicado en la Tierra. Estos sistemas cuyas tecnologias comenzaron a desarrollarse a
mediados del siglo XX, contintian evolucionando atn en la actualidad.

3.1. Organizacién y estado actual

Los GNSS’s consisten cominmente en tres componentes:

= El segmento espacial, que comprende la constelacién de satélites orbitando alrededor de
la Tierra, y que transmiten las sefiales de rango en al menos dos frecuencias en la banda L

del espectro.

s El segmento de control formado por un grupo de estaciones terrenas preparadas para
comunicarse con los satélites. Es el responsable de mantener el estado de salud del siste-
ma, controlando el correcto funcionamiento de los satélites y actualizando los datos que

transmiten en el mensaje de navegacion.

= Fl segmento usuario, consiste en los equipos receptores GNSS. Los mismos pueden estar
pensados para ser utilizados en tierra, en el mar, el aire o incluso el espacio cercano a la

Tierra.

En la actualidad existen varios GNSS, algunos de los cuales se encuentran completamente
operativos y proveen cobertura global sobre la Tierra. Actualmente, los cuatro sistemas que
poseen cobertura global son GPS, GLONASS, BeiDou y Galileo, donde al dia de hoy sélo los
primeros tres cuentan con la cantidad de satélites necesaria para asegurar el funcionamiento
continuo. Las senales transmitidas por cada uno de estos sistemas contienen los mensajes de
navegacion que proveen toda la informacién necesaria para que los receptores puedan determinar
su PVT [12].
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3. Sistemas de Navegacién Global por Satélite (GNSS)

3.1.1. GPS

El Sistema de Posicionamiento Global (GPS) es el GNSS estadounidense. GPS provee dos
servicios de posicionamiento diferentes: El Servicio de Posicionamiento Preciso en las bandas L1
(1575,42MHz) y L2 (1227,6 MHz) de GPS, que contiene un cdédigo preciso encriptado P (también
conocido como c¢6digo Y) junto con el mensaje de datos de navegacién para usuarios autorizados.
A su vez se encuentra la sefial militar conocida como cédigo M también en las bandas L1 y L2,
con la finalidad de proveer mejor resistencia a interferencias que el cédigo Y. Por otro lado, se
encuentra el Servicio de Posicionamiento Estandar en la banda L1, el cual contiene un cédigo
de adquisicion “gruesa” junto al mensaje de datos de navegaciéon. Esta destinado a uso civil y
su precisién es menor a la de los cédigos Y y M, pero puede ser adquirida por un receptor de
menor complejidad. También para uso civil, se encuentra el cédigo L2C, el cual se transmite en
la banda L2. Por tltimo, se encuentra la banda L5 (1176,45 MHz) de uso civil, la cual tiene la
particularidad de encontrarse en una banda de frecuencias protegida y al poseer mayor ancho
de banda es més robusta al multicamino, siendo su principal motivacion las aplicaciones de

navegacién aeronautica.

3.1.2. GLONASS

El Sistema de navegacién global por satélite (GLONASS) pertenece al gobierno ruso. GLO-
NASS también transmite sus sefiales de precision encriptadas, pero, a diferencia de GPS usa
Acceso Miiltiple por Divisién de Frecuencia (FDMA). Originalmente, el sistema transmitia sus
senales en dos bandas: LI, 1598-1606 MHz, y L2, 1243-1249 MHz, con frecuencias espaciadas por
0,5625 MHz en L1 y por 0,4375 MHz en L2. Los nuevos satélites incluyen ademas senales de Ac-
ceso Multiple por Divisién de Cédigo (CDMA), y también incorporan una banda de frecuencia
denominada L3 centrada en 1207,14 MHz.

3.1.3. BeiDou

El Sistema de Navegacién por Satélite BeiDou es el sistema Chino, que al igual que los ante-
riores también posee cobertura global. Los satélites proveen dos tipos de servicio en tres bandas
frecuenciales, uno abierto y de uso general, y el otro encriptado para ser utilizado por usuarios
autorizados. Las frecuencias centrales de las bandas de transmisién son B1 a 1561,098 MHz, B2
a 1207,14 MHz, y B3 a 1268,52 MHz. En vistas de modernizar el sistema y proveer interoperabi-
lidad, la constelacién de nuevos satélites BeiDou-3 transmiten sus sefiales en las bandas L1/E1
y L5/E5, asi como también en las bandas Bl y B3.

3.1.4. Galileo

El sistema Galileo surge como iniciativa conjunta de la Comisién Europea y la Agencia Espacial
Europea. Al igual que GPS, sus satélites transmiten seniales utilizando CDMA, es decir cada

satélite posee un cddigo propio que lo identifica. Estas senales se transmiten en tres bandas
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3.2. Concepto de posicionamiento en GNSS

frecuenciales. Por un lado esté la banda E1 centrada en 1575,42 MHz (la misma que la banda GPS
L1). Luego estan las bandas E6, centrada en 1278,75 MHz, y la E5, centrada en 1191,795 MHz.

3.2. Concepto de posicionamiento en GNSS

3.2.1. Medidas de rango

Las senales GNSS se encuentran localizadas en la banda L del espectro, entre 1 y 2 GHz, es
decir que poseen longitudes de onda de entre 15 y 30 cm. La eleccion de este rango de frecuencias
se debe a que permite un nivel de precisién adecuado con receptores relativamente simples para
los usuarios, y las ondas EM no sufren atenuacién apreciable al atravesar la atmoésfera [12].

Una caracteristica particular de todos los sistemas GNSS es que las senales se encuentran
moduladas con un cédigo caracteristico de secuencia pseudo-aleatoria (PRN). Este cddigo es
esencialmente una secuencia binaria de ceros y unos con un patrén o regularidad no obvia.
La secuencia se transmite tipicamente en una tasa de 1 a 10 MHz, donde una tasa mas alta
implica mayores requisitos de procesamiento pero promete medidas mas precisas. El cédigo PRN
se repite continuamente en intervalos de unos pocos milisegundos a segundos y se utiliza para
determinar el tiempo de transmision de la senal. En la mayorfa de los GNSS’s, la secuencia
PRN también sirve como identificacién dnica, que permite al receptor distinguir entre satélites
individuales transmitiendo en la misma frecuencia. Superpuesto al PRN, se incluye una senal
modulada a tasa baja (unos 50 bits/s) con la secuencia de datos de navegacién (conocido como
mensaje de navegacién global) que provee la informacién de la érbita del satélite transmisor y la
desviacion de su reloj local respecto al tiempo del sistema GNSS. La medida basica hecha por un
receptor GNSS es el tiempo 7 requerido por las senales GNSS para propagarse desde un satélite
al receptor. En el receptor, existe una copia local de la secuencia PRN, y la misma es comparada
continuamente hasta lograr alinearla con la senal recibida. Una vez lograda la sincronizacién, se
puede determinar el retardo 7 tal como se ilustra en la Fig. 3.1. Por simplicidad, en el gréfico
se han omitido factores como la conversion analdgica-digital, el ruido aditivo y otros efectos de
distorsién sobre las senales.

Los lazos de enganche de portadora y de cédigo son bloques elementales de un receptor GNSS,
ya que permiten sincronizarse con la senal recibida para luego poder demodular el mensaje de
navegacion. En ese sentido, proveen mediciones continuas que permiten mantenerse en fase con
el cédigo PRN recibido, y gracias a ello se consigue tanto leer el mensaje de navegacién como
determinar el instante en que la sefial fue transmitida. Al comparar este tiempo con el reloj local
del receptor se conoce el lapso de tiempo de propagacion de la senal, y mediante la velocidad
de la luz se puede obtener la distancia o rango entre el receptor y el satélite [11,13]. Algunos
receptores de precisién aprovechan ademads la informacién de la fase de portadora ) para mejorar
las estimaciones de rango.

Las seniales GNSS permiten tres tipos basicos de medidas:

s Pseudo-rango: Es una medida de la diferencia de tiempo entre el reloj del receptor al

momento de la recepcién de la senal y el reloj del satélite al momento de la transmision,
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Fig. 3.1: Principio bésico de medicién de pseudorango.

multiplicado por la velocidad de la luz. Excepto por la falta de sincronizacién de los dos
relojes y otros posibles factores de error, el pseudo-rango mide la distancia satélite-receptor

(rango) con una precisiéon maxima del orden de algunos decimetros.

Fase de portadora: Una medida de la fase instantdnea y el nimero acumulado de ciclos
de portadora obtenidos de la senal de RF. Los cambios a lo largo del tiempo en la fase de
portadora reflejan el cambio en pseudo-rango pero son sustancialmente mds precisos (en
aproximadamente dos 6rdenes de magnitud). Sin embargo, ante cualquier interrupcién en
el seguimiento de la cantidad de ciclos acumulados, se generan saltos de ciclos que si no son

detectados, aumentan la incertidumbre en la estimacién del cambio en el pseudo-rango.

Doppler: El cambio en la frecuencia recibida debido al efecto Doppler es un factor a
determinar para lograr una sincronizacién con la senal recibida. Se debe al desplazamiento
relativo entre satélite y receptor, y a la diferencia de la frecuencias de los relojes del satélite
y del receptor, por lo cual permite también obtener una estimacién de la tasa de cambio

del pseudo-rango.

El pseudo-rango, la fase de portadora, y la desviacién doppler son las medidas bésicas para

determinar la posicién, velocidad, y error de sincronizacién de reloj del usuario con respecto al

tiempo GNSS. Esto se complementa con la informacién de las 6rbitas y desviaciones de los relojes

de los satélites, la cual se transmite como parte del mensaje global de navegacién, permitiendo

asi al receptor conocer la posicion y velocidad del satélite transmisor al momento de haberse

transmitido la senial. Mas atin, los satélites GNSS poseen relojes atémicos de rubidio o cesio de

alta estabilidad, y a su vez sus desviaciones pueden predecirse con precision.
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3.2.2. Posicionamiento basado en rangos

Tal como fue mencionado, la medida basica tomada por el receptor GNSS es el tiempo 7.
requerido por la senal para propagarse desde la antena del satélite s a la antena del receptor 7.
Dado que la senal viaja a la velocidad de la luz, ¢, este intervalo de tiempo puede ser convertido

a distancia o rango, simplemente multiplicando por c,

pi(t) = ers (3.1)

Asumimos que el reloj del receptor esta sincronizado con el reloj del satélite, y que la atmésfera
es un medio de propagacién ideal donde las ondas puedan propagarse en linea directa, a velocidad
constante y sin dispersion, sin ruido ni interferencias. Bajo estas condiciones ideales, la ecuacién
de observacién de rango toma la forma,

pi(t) = Ir(0) = (t = 7)lle = V(@ (D) =2t = 1))? + (r(8) — 9 (t = 7)) + (22 (8) — 2°(t —7))?

(3.2)
con 7. = (2, yr, 2r)7 siendo el vector posicién desconocido de la antena del receptor, la cual
puede depender del tiempo si el receptor se encuentra en movimiento, y 7° = (2°, y*, 2°)T la
posicion del satélite, la cual es conocida gracias al mensaje de navegacion, referidos a un cierto
sistema de coordenadas de referencia.

Con una medida tnica de rango determinamos que la posicién del receptor debe estar localizada
en algin punto de una esfera centrada en la posicién del satélite, y cuyo radio sea igual al rango
medido llamado p!. Si en simultdneo medimos rango de un segundo satélite, entonces el receptor
debe yacer también sobre la superficie de una segunda esfera de radio p? centrada en este dltimo
satélite. Las dos esferas se intersecan, y la secuencia de puntos de interseccion forman un circulo.
El receptor debe estar ubicado en algtin lugar de este circulo. Con un tercer satélite de rango p2,
se genera una tercer esfera que interseca con las dos anteriores y genera solo dos puntos. Uno
de estos puntos puede ser descartado con facilidad ya que se encuentra muy lejos de la Tierra,
en algiin punto del espacio. Por lo tanto, en el caso ideal, la medicion simultanea de rangos de
tres satélites es suficiente para determinar la posicion tridimensional del receptor en un dado
instante, como se muestra en la Fig. 3.2.

La solucién de la posicién del receptor r,. surge de resolver las ecuaciones simultdneas de rango,

pr=(xr — 22+ (yr — y")2 + (2 — 21)2
pr =/ (r — 222 + (yr — y?)2 + (2 — 22)2
P2 = /(xr — 23)2 + (yr — 43)2 + (2 — 23)2 (3.3)

para lo cual normalmente se implementa un proceso iterativo que resuelve por aproximaciones

sucesivas el sistema de ecuaciones linealizado. Unas pocas iteraciones son por lo general reque-
ridas hasta obtener el resultado de posicién [36], aunque también existen formas de resolver la

ecuaciones de forma algebraica [37].
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Fig. 3.2: Posicién dada por la interseccién de las esferas (vista bidimensional).

3.2.3. Posicionamiento basado en pseudo-rangos

Los relojes de satélite y receptor no estan perfectamente sincronizados, y eso genera diferencias
de tiempo considerables para el cdlculo del rango. Cuando un receptor GNSS se enciende, su reloj
estd por lo general completamente fuera de sincronia con respecto a los relojes de los satélites.
Por otro lado, si bien los relojes de los satélites estan sincronizados a una escala temporal de
referencia, tiempo propio del sistema GNSS que se trate, se tiene un rango de incertidumbre
préximo a 1 milisegundo. En consecuencia, los rangos medidos estan sesgados por los errores de

relojes del receptor dt, y de los satélites dt®, por lo que considerando estos factores de error, se

definen los pseudo-rangos en base a los rangos,

Py = p, + c(dt, — dt®). (3.4)

Un error de un milisegundo resultaria en un error de posicién de cerca de 300 km, claramente
una cifra intolerable. Por esta razén, los relojes de los satélites son monitoreados constantemente
para determinar las desviaciones ocurridas con respecto al tiempo de GNSS, y esta informacién es
almacenada en los mensajes de navegacién y enviada a los usuarios para efectuar las correcciones
necesarias sobre los pseudorangos medidos. Sin embargo, todavia esta el error de reloj dt,, y a
causa de eso, las tres esferas con radios iguales a los pseudo-rangos medidos ya no se intersecan
en el punto correcto. En caso que el error del reloj pudiera ser determinado, entonces los pseudo-
rangos también podrian ser corregidos, y la posicion del receptor determinada.

Asi que en realidad disponemos de cuatro pardmetros o cantidades desconocidas en la ecuacién
de pseudo-rango. Ellos son las coordenadas de la posicién del receptor (x,, vy, z.) y el error
de reloj dt,.. Con lo cual, necesitamos plantear como minimo cuatro ecuaciones de pseudo-rango
simultdneas para estimar los parametros. Sin embargo, existen otros factores relevantes que

deben ser tenidos en cuenta ya que influyen sobre las senales transmitidas, y en consecuencia en
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la estimacién de pseudo-rango. Entre ellos [12]:

s Atmosfera: Existen retardos adicionales de la senial al atravesar la atmdsfera, en particular
la tropdsfera y la iondsfera afectan notablemente debido a su composicién. La tropdsfera
estd compuesta por una gran densidad de gases en estado neutro, por lo que la velocidad de
desplazamiento de las ondas es menor que en el vacio. La iondsfera es un medio dispersivo, y
afecta de forma selectiva segun la frecuencia de portadora de una sefial. Tal como indica su
nombre, se encuentra ionizada, lo que genera multiples rebotes de la onda viajera y retarda
su propagacion, ademas de modificar la forma de onda de la senal transmitida. Gracias a
su selectividad, se pueden compensar los retardos ionosféricos midiendo a dos frecuencias
distintas. Es por eso que los GNSS’s proveen senales en al menos dos bandas frecuenciales.
A su vez también existen modelos que permiten descontar estos efectos segin la region de
la Tierra, la temperatura atmosférica, y la posicion relativa entre satélite y receptor, ya

que el angulo de incidencia define el espesor de la capa atmosférica a atravesar.

= Multicamino: Si la trayectoria de una onda sigue un camino alternativo al de linea directa,
el tiempo que tarda la onda viajera en llegar es necesariamente mayor a la distancia real
por haber recorrido un camino de mayor longitud. Esto puede ocurrir a causa de posibles
rebotes de una onda viajera sobre uno o mas obstdculos hasta que finalmente arriba al
receptor. Las ondas emitidas por un satélite pueden reflejarse sobre diversos obstaculos para
finalmente confluir al punto en el que se encuentra el receptor. En el receptor se tiene una
combinacidn lineal de réplicas de la senal original, pero con diferente retardo relativo debido
a la diferencia de camino recorrido. El efecto del multicamino puede pensarse como ecos
de senal, si estan suficientemente espaciados en tiempo pueden distinguirse con facilidad,
pero si se superponen considerablemente pueden generar dispersién. En ese caso se obtiene
una nueva forma de onda de sefial con retardo equivalente mayor al de rayo directo. Es
un fenémeno que depende del entorno relativo en el que esté ubicado el receptor, y puede

cambiar con el tiempo.

= Instrumental: El instrumental electrénico del satélite y del receptor como las antenas,
filtros y amplificadores de RF también influyen sobre las senales ya que agregan retardos
adicionales y pueden modificar la forma de onda recibida. En muchos casos se requiere

calibracién para desafectar su influencia.

= Otros: Efectos relativisticos satélite-receptor que influyen sobre los relojes; ruido de me-

dicién; etc.

Las aproximaciones realizadas para modelar todos estos efectos ocasionan que el resultado final
no sea del todo preciso, por lo que de ser posible adquirir satélites adicionales, es conveniente
plantear un mayor nimero de ecuaciones de pseudo-rango y resolver el sistema por minimos

cuadrados. De esta manera se puede reducir el nivel de incertidumbre en la solucién de PVT [12].
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3.3. Senales GNSS

El ancho de banda ocupado por una senal digital es proporcional a la tasa de transmisién de
simbolos. En GNSS la tasa es muy baja (50 bits/s), y por lo tanto el ancho de banda requerido es
bastante reducido. Sin embargo, con el fin de incrementar la calidad de la estimacién del pseudo-
rango, la resistencia a interferencias en general, y también para permitir el acceso multiple a
los distintos satélites, la mayoria de los GNSS utilizan la técnica de modulaciéon de espectro
expandido por secuencia directa (DSSS) conocida como Acceso Multiple por Divisién de Cédigo
de Secuencia Directa (DS-CDMA). En este esquema, la energia de la sefial de cada satélite se
distribuye continuamente a través del plano tiempo-frecuencia empleando un cédigo tnico que
lo identifica. El sistema GLONASS usa FDMA donde cada satélite usa un bloque de frecuencias
diferente del de los deméas. Ademaés incluye una secuencia de cédigo tnica que se utiliza a los
fines de la sincronizacién y estimacion de parametros acerca del estado del canal.

En términos generales, la senal en banda base de un satélite esta dada por,

y*(t) = VP m(t)e(t) (3.5)

donde P? denota la potencia de transmisiéon de senal, ¢(t) es la secuencia PRN, y {m(t)} €
{—1, 1} es el mensaje binario que contiene los datos de navegacién. Para distinguir entre pulsos
de datos y pulsos de cédigo, el término “bit” se utiliza para referirse a unidades de datos, y el
término “chip” refiere a las unidades del codigo PRN. Esta secuencia puede expresarse como una

convolucidn,

o0
cty= Y d/T.p(t—kT), (3.6)
k=—o0
donde p(t) denota el pulso de chip de intervalo T.. El cédigo PRN es una secuencia binaria
que puede asumirse cicloestacionaria de media cero en sentido amplio con {d;} € {—1, 1} y de
periodo T' = N,T,.. N; € N denota el nimero de chips de la secuencia PRN.

La multiplicacion por el cédigo PRN, cuya tasa de simbolo es mucho mayor que la de datos,
permite expandir el ancho de banda de la sefial original. Al modular la senal en banda base con el
cédigo digital, el espectro se expande, tal como se muestra en la Fig. 3.3. El espectro resultante es
similar al del ruido blanco. Como la estructura del cédigo es conocida y tunica para cada satélite
(por eso es pseudo-aleatorio), los cédigos pueden ser generados en forma local por el receptor
para identificar a qué satélite corresponde la senal recibida. Esto ultimo es posible gracias a que
cada cédigo PRN presente una correlacién aproximadamente nula con el de los demas satélites.
Ademass, dado que la densidad de potencia de las senales GNSS es muy baja en relacién al nivel
de ruido, su espectro es practicamente inapreciable frente al espectro del ruido térmico [12].

El ntmero de chips por cada bit de datos se conoce como ganancia de procesamiento, ya
que esta magnitud estd directamente relacionada con la proporciéon de cambio en la densidad
potencia con y sin c6digo PRN. En efecto, la multiplicacién del mensaje de navegacién m(t) con
la secuencia PRN ¢(t) introduce un aumento del espectro de la senal de navegacién en un factor

de proporcién,
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Espectro de sefial

——————— Cédigo PRN jl«——— Cédigo PRN

Espectro de sefial modulada

V)Y

| | |

Gy = — (3.7)

donde B es el ancho de banda de la secuencia PRN ¢(t), By, denota el ancho de banda del
mensaje de navegacién m(t), y Gp es la ganancia de procesamiento. En general se cumple que
B,, < B.

La tinica manera de que el receptor logre estimar el tiempo de viaje y recuperar el mensaje de
navegacion es usar la secuencia apropiada al satélite de interés para convertir la senal codificada
a su forma original. Con la réplica local de las secuencias PRN es posible realizar la busqueda
y deteccion de las senales GNSS de los satélites en vista. Ese proceso requiere la evaluacién de
multiples calculos de correlaciéon entre la replica local y las senales recibidas. En consecuencia,
luego de sincronizarse con varios satélites, y gracias al uso de una misma referencia temporal
entre reloj de satélite y usuario, se pueden resolver las ecuaciones de pseudo-rango.

Asumiendo que la fase de portadora se estima sin error en el receptor y que el efecto Doppler
se compensa a la perfeccién, entonces la senal recibida en banda base de un satélite esta dada

por,

yr(t) = V/Prmit = T)e(t — ) +e(t) (3.8)

donde P, denota la potencia de senal recibida, 7 es el retardo temporal del tiempo de viaje y
e(t) es ruido blanco Gaussiano con densidad espectral de potencia Ng. Entonces, la SNR después

de recuperar la senal estd dada por,

P, P,
SNR, = SNR, 7 SNR, Gy = 126y (3.9)

donde SNR; corresponde a la etapa en la que se efectia la correlacién, P, denota la potencia de
senal, No = NoB es la potencia de ruido antes del proceso de correlacién, y Ny = NoB,, es la

potencia de ruido luego de la etapa de correlaciéon. Ademds se asume que,
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% /_ ; c(t)e (H)dt = 1 (3.10)

donde el supraindice * indica complejo conjugado.

La ganancia de procesamiento permite ademas la posibilidad de rechazar interferencias. El
caso hipotético de una interferencia de banda angosta se presenta en la Fig. 3.4. Luego de
la etapa de correlacion, la potencia de la senal interferente se “diluye” en el espectro ya que
adquiere las caracteristicas propias de la secuencia pseudo-aleatoria. A su vez, asumiendo que
la deteccién de la senal deseada se realiza de manera exitosa, se logra componer nuevamente su
espectro reconstruyendo su forma original. De este modo, las senales GNSS poseen cierto grado

de inmunidad frente a posibles interferencias en comparacién a otro tipo de modulacién.

Espectro de sefial demodulada

Espectro de sefal + Interferencia

!

~— Cddigo PRN

T

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

|

| Espectro de sefial modulada
| + Interferencia
|

|

«————— Cédigo PRN

Espectro de sefial modulada

o 5

Interferencia

Fig. 3.4: Esquema de modulacién-demodulacién de senal GNSS, ante la presencia de una inter-

ferencia.

En el caso de existir interferencias de banda ancha también hay cierto nivel de proteccién, ya
que teniendo en cuenta que su codificacién sea diferente a la propia de GNSS, su espectro se vera
reducido de forma similar que lo que ocurre con el ruido. Asumimos que la potencia de una sefnial
interferente captada por el receptor es J;, y que se encuentra uniformemente distribuida en un
ancho de banda B del espectro. Entonces, en este caso la relacién senal a interferencia mas ruido

(SINR) antes del proceso de correlacién estd dada por,

P
SINRy = ——— 3.11
s NO + Jz ( )
y la SINR luego de la etapa de correlacién se incrementa en proporcién a Gy,. Es decir,
P
SINRg = SNR,Gp = =——— (3.12)
Ng + Ji/Gp
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Si bien la técnica DSSS reduce las probabilidades de error del enlace inaldmbrico, una interfe-
rencia lo suficientemente potente podria dificultar o incluso impedir la comunicacién. En dicho
caso deben evaluarse otras alternativas. En particular, una de ellas es el uso de un AA para poder
aplicar técnicas de procesamiento espacial.

3.4. Receptores GNSS

En la Fig. 3.5 se presenta un diagrama en bloques tipico de un receptor GNSS heterodino,
cuyos bloques principales son la antena, el cabezal de RF y la etapa de procesamiento digital de
las senales (DSP).

Cabezal de RF Seiial digital de IF

Mezclador

—— ——
SR
—— ——

LNA BPF @ BPF AMP  VGA

OL

Sefial analogica de RF

Pseudorango y

Banco de . .,
mensaje de navegacion

correladores

@ Algoritmos de ‘ PVT

Navegacion

< > DSP
Pre-Correlacion Post-Correlacion

Fig. 3.5: Esquema receptor GNSS.

El cabezal de RF estd compuesto por un amplificador de bajo ruido (LNA) y un filtro pa-
sabanda (BPF) a fin de amplificar y filtrar la senal de RF recibida por la antena. Sigue una
etapa de conversién a frecuencia intermedia (IF) por medio un mezclador y un oscilador local
(LO). El filtro pasabanda elimina los productos de intermodulacién no deseados generados por
el mezclador y define la selectividad del cabezal de RF. Nuevamente, se utiliza un amplificador
(AMP) para incrementar la potencia de la sefial. Finalmente, se encuentra un amplificador de
ganancia variable (VGA), el cual posee realimentacién de control que permite ajustar su ganancia

en funcion del nivel de potencia que se presenta a la salida. Esto permite ajustar las fluctuaciones
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3. Sistemas de Navegacién Global por Satélite (GNSS)

a lo largo del tiempo que puedan existir en el nivel de senal obtenido, y asi aprovechar lo mejor
posible el rango dindmico del ADC.

Tal como su nombre lo indica, el DSP realiza el procesamiento digital de las sefiales. En primer
lugar, el banco de correladores realiza una biisqueda exhaustiva de la senal de cada satélite en
vista en una regién bidimensional, habitualmente denominado plano retardo-Doppler. Una vez
que se adquiere la senal, continua un lazo de seguimiento de retardo (DLL) y de fase (PLL) que
realimenta al banco de correladores mediante un oscilador controlado numéricamente (NCO).
De esta manera, se realiza un seguimiento de los pardmetros relevantes que incluyen retardo de
cédigo, fase y frecuencia de portadora, para recuperar la senal en banda base y consecuentemente
el mensaje de navegacién. A partir de estos datos, los algoritmos de navegacién pueden calcular
PVT. Debe notarse que esta etapa de DSP se realiza para cada satélite en vista de manera
simultanea, siendo cuatro satélites el minimo necesario para poder pasar a la etapa de navegacion.

Dentro del bloque DSP, se distinguen instancias relativas al banco de correladores, las etapas
pre- y post-correlacion. Es decir, instancias previas o posteriores a remover la secuencia PRN
correspondiente y obtener las sefiales GNSS demoduladas. Distinguir entre estas dos etapas es

de suma importancia para el procesamiento con AA’s como seréd descrito méas adelante.

3.4.1. Antenas

Los receptores destinados a aplicaciones GNSS deben ser capaces de recibir senales provenientes
de al menos cuatro satélites en simultdneo y en diferentes direcciones del espacio. El sector visible
por el receptor dependerd de la/s antena/s empleada/s en el mismo y de su orientacién. Los
GNSS completamente operativos tienen entre 24 y 36 satélites en total con 6rbitas distribuidas
alrededor de la Tierra formando una constelacién conocida como la constelacién Walker [11,12].
En un dado instante de tiempo, sélo algunos satélites tienen linea de vista directa al receptor,
yva que el resto quedan eclipsados por la Tierra o por obstaculos que impiden la propagacién
de las ondas por rayo directo. Para captar la mayor cantidad posible de satélites es necesario
disponer de una antena GNSS con un RP que brinde una amplia cobertura. Suponiendo un
receptor ubicado sobre la superficie de la Tierra, y considerando una superficie practicamente
plana y libre de obstéculos, lo ideal seria utilizar una antena que apunte en direccién al zenith y
que posea un ancho de haz de practicamente 180°, es decir con un campo de visién hemisférico.

Dado que los GNSS operan en la banda L (1 a 2 GHz), con longitudes de onda del orden
de algunas decenas de centimetros, las antenas utilizadas son tipicamente de microtira, aunque
también existen las de tipo helicoidales o espirales y resonadores dieléctricos, entre otros [21,22].
Este tipo de antenas se caracterizan por ser hemisféricas, lo que permite maximizar la visibili-
dad de satélites, y también pueden adquirir polarizacién circular mediante disenos especiales o
empleando doble alimentaciéon. Ademds, poseen un ancho de banda relativamente angosto pero
suficiente para las senales GNSS. Pueden aplicarse técnicas para lograr incrementar el ancho de
banda, y de esa forma captar las senales de varios GNSS; o también lograr un comportamiento
multi-banda, de manera que la antena resuene simultdneamente en dos o tres bandas propias de
las sefiales GNSS [38].
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Las antenas con polarizacién circular presentan algunas ventajas por sobre las linealmente
polarizadas, motivo por el que muchas otras aplicaciones también utilizan este mecanismo de
transmisién. Las principales ventajas incluyen mayor inmunidad contra el multicamino, contra
el efecto de rotacién de Faraday, y la no necesidad de alinear las antenas transmisora y receptora
entre si [20, 22]. Particularmente, los GNSS utilizan RHCP.

= Multicamino: Una onda electromagnética que se propaga en el espacio, en ocasiones lle-
ga a destino por multiples caminos. Puede hacerlo por rayo directo, es decir, siguiendo la
trayectoria de la linea de vista entre transmisor y receptor, o puede hacerlo por caminos
alternativos que involucran uno o mas rebotes sobre la superficie de objetos, estructuras o
incluso la tierra. Estos caminos alternativos son indeseados en GNSS ya que demoran més
tiempo en llegar por recorrer una trayectoria mas larga y, por lo tanto, no son representati-
vos de la distancia real entre un satélite y el receptor. Una solucién paliativa consiste en el
uso de antenas polarizadas circularmente dado que normalmente los rebotes producen una
inversién de polarizacién que convierte la onda de RHCP a LHCP o viceversa. Entonces
las antenas pueden rechazar aquellas ondas EM que por rebotes indeseados hayan adqui-
rido polarizacién cruzada. Una antena polarizada a derecha tiene baja ganancia para las
ondas LHCP, por lo que si hubo un multiplo impar de rebotes, las senales de multicamino
seran atenuadas por la antena. En cambio, una cantidad de rebotes par le devuelve su
polarizacién original y podria ser captada con gran nivel de ganancia. Afortunadamente,
es esperable que a mayor cantidad de rebotes y distancia recorrida, la atenuacién de la
onda EM sea cada vez mayor, lo que ayuda a disminuir su influencia. Pero en determinadas
circunstancias esto no es suficiente, por lo que existen multiples técnicas de procesamiento
con AA’s que permiten detectar, desafectar o mitigar el multicamino [39-42].

» Pérdidas por desadaptacién de polarizaciéon: Para maximizar la potencia transmiti-
da, la polarizacién de una onda incidente debe ser la misma que la correspondiente a la
antena receptora. Si las polarizaciones no coinciden, existiran pérdidas por desadaptacién
de polarizacién. Las antenas polarizadas linealmente requieren ser alineadas para no pre-
sentar pérdidas por polarizaciéon. El angulo de inclinaciéon de una antena transmisora tiene
que ser consistente con el de la receptora ya que cualquier rotacion relativa de una antena
respecto a la otra genera pérdidas de potencia y disminuye la eficiencia en la comunicacién.
Esto mismo podria ocurrir con la polarizacién eliptica en el caso en el que el dngulo de
inclinacién y/o la relacién axial no fuesen consistentes. En cambio, la polarizacién circular
es insensible ante las rotaciones, ya que la AR es unitaria y no existe un angulo de inclina-
cién a tener en cuenta. Tedricamente, dos antenas que posean polarizacion RHCP (6 ambas
LHCP) no presentarian pérdidas de este tipo, permitiendo soslayar el inconveniente de la
alineacién.

= Efecto de Rotacién de Faraday: En GNSS las senales transmitidas deben casi siempre
atravesar todas las capas de la atmoésfera. La mas compleja de modelar en RF es la Iondsfera,
por ser un medio dispersivo, anisotrépico y cuyo estado varia en el tiempo y en el espacio. El

efecto de Faraday es un fenémeno de rotacién de una onda electromagnética que se presenta
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al atravesar una zona donde existe un campo magnético aplicado. En este caso, es generado
por las particulas ionizadas presentes en la Iondsfera. Una onda polarizada linealmente
sufrirfa una rotacién considerable y dificil de prever, pero en el caso de polarizacién circular

no genera cambios significativos en cuanto a pérdidas de potencia.

Entre los tipos de antenas previamente mencionadas, las de microtira en particular pueden ser
fabricadas usando técnicas fotolitograficas en una placa de circuitos impresos. Entre sus propieda-
des mas importantes se destaca que son de costo relativamente reducido, livianas, mecadnicamente
robustas y de bajo perfil. Ademads, proveen un RP précticamente hemisférico y pueden polari-
zarse de forma circular empleando un tnico puerto de alimentacién [20]. Todas estas ventajas las
hacen sumamente atractivas para esta aplicacién. En particular, en esta tesis se opté por utilizar
antenas de microtira con alimentacién simple tipo coaxial, con patch cuadrado y esquinas trun-
cadas para lograr polarizacién circular derecha. En la Fig. 3.6 se presenta el modelo de la antena
con sus parametros mas relevantes indicados en la imagen. Las caracteristicas fundamentales de
desempeno de esta antena se obtienen a partir de su geometria final, la cual sera indicada acorde

al desarrollo de los préximos capitulos.

— — 14 ¢
‘E—' R
g

Fig. 3.6: Antena de microtira con puerto simple para polarizacién circular.

3.4.2. Arreglos de antenas

La necesidad de emplear AA’s en GNSS se pone en evidencia al tener presentes las distintas
circunstancias adversas que pueden existir en el canal de comunicaciones. En resumen, las seniales
son recibidas con niveles de potencia muy bajos debido a que provienen de satélites que se en-
cuentran a una gran distancia de la Tierra. Inclusive, dependiendo de la ubicacion del receptor,
algunos satélites se encuentran a mucha mayor distancia que otros. Si bien los RP’s de las antenas
de los satélites intentan compensar esta situacion, las variaciones de potencia de senal recibida
suelen superar holgadamente los 10dB. Ademds, si tenemos en cuenta que en la superficie te-
rrestre existen multiples elementos y obstaculos, la intensidad de la senal puede verse atenuada
considerablemente. O incluso la sefial podria estar llegando gracias a miltiples rebotes y no por

rayo directo, lo cual generaria errores de pseudo-rango. Por otro lado, estan las fuentes EM que
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no emiten senales GNSS pero que entran en el rango de frecuencias de interés, y que por lo tanto
son fuentes de interferencia para el receptor. Existen interferencias no intencionales causadas por
otros sistemas de comunicaciones u otros dispositivos debido a desperfectos o imperfecciones en
su diseno. Pero también existen los dispositivos desarrollados especialmente para atacar a un
receptor anulando su capacidad de recibir las senales. Una variante més moderna a los trans-
misores intencionales que actiian por “fuerza bruta” son dispositivos desarrollados para replicar
senales GNSS falsas y asi alterar la solucién brindada por el receptor. La situaciéon descrita se

representa graficamente en la Fig. 3.7.

Fig. 3.7: Canal de comunicaciones en GNSS.

En aplicaciones de precision, surge la necesidad de tener un mayor control sobre las senales
que capta el receptor. La capacidad de discriminacién espacial brinda un conjunto de nuevas
posibilidades para resolver situaciones como las mencionadas. Por lo tanto, resulta de gran interés
emplear AA’s para mitigar interferencias o multicamino, incrementar la relacién senal a ruido,
asi como también aumentar el campo de visién, detectar direccién de arribo, estimar orientacién
del receptor, etc. [18,33,43-45].

A fin de cumplir con los objetivos mencionados, pueden agregarse instancias de procesamiento
adicionales en el esquema del receptor de la Fig. 3.5. Dado que en la etapa de pre-correlacién las
seniales GNSS se encuentran ocultas frente al ruido térmico recibido, sélo las interferencias de
gran potencia pueden distinguirse con facilidad. En consecuencia, la deteccién y mitigacion de las
mismas suele realizarse en esta etapa, ya que de otra forma no seria posible adquirir las senales
GNSS. Por otro lado, en post-correlacién donde se dispone de las sefiales GNSS ya demoduladas
se puede realizar estimacién de DOA y BF para maximizar su SNR. Ademads, puede realizarse
la deteccién y/o cancelacién de multicamino, deteccién y/o mitigacién de senales GNSS falsas
(spoofing/meaconing) e interferencias de baja potencia [46].

El control de un AA requiere plantear un modelo de senal que bajo ciertas suposiciones re-
presente lo mejor posible la situacion general descrita anteriormente. A partir de eso, se pueden

aplicar técnicas de procesamiento digital que nos permitan tener control sobre el espacio de
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senales recibido. A continuacién se propone un modelo de sefial que sera utilizado en el resto de

la tesis.

Modelo de seiial de banda angosta para arreglos de antenas

El modelo de banda angosta definido en el Capitulo 2 es apropiado para describir el proce-
samiento de senales GNSS ya que cumple con la condicién (2.68). En consecuencia, las carac-
teristicas de las antenas que forman parte de un cierto arreglo GNSS genérico también se pueden
describir a partir de este modelo. Como consideracién adicional, el hecho de que las senales de
los satélites no estén correlacionadas entre si permite trabajar con una senal a la vez asumiendo
que las demas sélo contribuyen al ruido recibido. Esta senial, al igual que cualquier otra senal EM
adicional que posea energia dentro de la banda frecuencial de paso de las antenas y el receptor,
es recibida por un arreglo de N elementos, convertida a banda base y discretizada. El vector de
amplitudes de tension eléctrica en los puertos de antena para un dado instante t,,, empleando

notacién fasorial para el caso de J fuentes de senal recibidas, puede expresarse como [17,47],

<

X(tm) = h(go, gf)o) yO(tm) + 9 h(9j, ¢j) Yj (tm) + e(tm)7 (313)
j=1

donde,

» X(tym) = [21(tm), ..., xn (tm)]T se define como el vector de muestras de sefial en banda base

para el instante t,,, donde cada término corresponde a la antena n-ésima.

= h = [hg, hy,...,hn]|T incluye las respuestas de las antenas del arreglo. Se trata de las
ganancias efectivas relativas a un dado punto de referencia comun a todas las antenas, y

definidas para toda orientacién (¢, ¢).

= yo(tym) es la amplitud de senal GNSS que proviene del satélite ubicado en (g, ¢o). Se asume

que es la tnica senal deseada.

» y;(tm) es la amplitud de senal que proviene de la direccién (8;,¢;) para un conjunto
j=1,...,J —1. Cada una de estas variables representan fuentes de senal no necesariamente
GNSS que se consideran indeseadas y eventualmente podria requerirse que sean mitigadas
para un correcto funcionamiento del receptor. En este grupo entran las fuentes de interfe-
rencia intencionales o casuales; generadores de sefiales GNSS falsas (spoofing/meaconing);
o también rebotes de las propias sefiales GNSS (multicamino). Si bien esta definicién es
suficientemente general, se puede remarcar que cada una de las sefiales y; tiene una cierta
estructura, la cual podria ser desconocida, asi como muchas veces también lo es la direc-
cion de la cual proviene. Ademads, asumiremos que también son seniales de banda angosta y
que por ello pueden ser analizadas con el modelo de procesamiento de senales desarrollado

hasta el momento.

m e(ty) € C es el vector de ruido de cada canal de antena, que se modela con un proceso

gaussiano de media cero, temporalmente blanco. Si consideramos que el ruido que capta

66



3.5. Conclusiones

cada antena estd dominado por el ruido térmico propio de cada canal de RF, que estos
canales son idénticos y que no existe acoplamiento entre ellos, este proceso de ruido se
puede considerar mutuamente no correlacionado entre canales. Por lo tanto, se asume que

e(t,,) es también espacialmente blanco. Matemé&ticamente,

Fle(tm)} =0,  E{e(tm)e’(t;)} = Noly, (3.14)

donde Ny = NgB es la potencia recibida en un ancho de banda B con una densidad

espectral de potencia de ruido igual a Nj.

En notacién matricial,

x[m] = H y[m] + e[m], (3.15)
donde [X|nx1, [Y]px1, [€]nx1,y
hl,O hl,l hlyjfl
H = [ho,hy,...,hy4] = : : : ; hn,j = hn(0j7¢j)~
I'LN,O h,N71 hN,J—l

3.5. Conclusiones

En este capitulo, se han explicado los principios bésicos de funcionamiento de los sistemas
GNSS. Se han puesto en evidencia los efectos indeseados que pueden existir en el canal inalambri-
co y que pueden afectar la solucién de PVT del receptor, o interferir/bloquear la comunicacién.
En consecuencia, nos hemos adentrado en el uso de AA’s para incorporar diversidad espacial al
procesamiento de senales planteado algunos de sus aspectos més relevantes.

La motivacion de esta tesis es lograr un uso mas eficiente de los AA’s para aplicaciones GNSS.
Este objetivo tiene en cuenta que los factores que muchas veces limitan su uso son el espacio
requerido, el consumo de potencia, el costo, el peso, la complejidad de hardware y de procesa-
miento, entre otros. Por esta razén resulta de interés el diseno de arreglos de pocos elementos
que sean simples pero versatiles a la vez, y que cumplan con las condiciones requeridas para las
aplicaciones particulares a las que se los quiera destinar. Si bien disponer de muchas antenas es
una ventaja en términos de versatilidad, un arreglo de cuatro elementos de microtira dispuestos
en forma planar es suficiente para operar apropiadamente en un hemisferio espacial. Por lo tanto,
en los préximos capitulos se hard énfasis en el diseno y uso eficiente de AA’s de microtira de
cuatro elementos particularmente. Muchas de las conclusiones podran ser generalizadas a otros

tipos constructivos de antenas y de arreglos.
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4 Modelo In-Situ para AA’s

El desempeno real de las antenas es sumamente propenso a las condiciones fisicas del entorno
que las rodea. En efecto, la respuesta de una antena puede ser notablemente diferente depen-
diendo de si se encuentra préacticamente aislada, o ubicada sobre su estructura final de montaje.
Lo anterior puede enfatizarse aiin més si se considera que existen antenas vecinas en las inme-
diaciones que comparten el mismo ancho de banda. Al emplear arreglos considerados de grandes
dimensiones, ya sea que poseen mucha cantidad de antenas distribuidas uniformemente o con
separaciones entre elementos suficientemente mayores a sus propias dimensiones, suele utilizarse
el modelo de PA. En estos casos, las hipotesis simplificadoras del modelo son apropiadas ya que
la gran mayoria de las antenas se encuentra en una situaciéon semejante respecto de la influencia
de las demads, o bien, la misma es practicamente despreciable. Incluso, anteriormente solian agre-
garse antenas extra (de las cuales no se extrafa sefial 1itil) para uniformizar el comportamiento
de las antenas “de los bordes” del arreglo [48].

El uso masivo de receptores GNSS para la navegacién asistida se observa en vehiculos de
pequena, mediana y gran escala [49]. En todos los casos, factores como el costo, el espacio
requerido, el peso y el consumo de potencia son las principales razones por las cuales se prefieren
receptores compactos y se tiende a la miniaturizacién del conjunto. La tendencia actual para
muchas aplicaciones en las que se requiere diversidad espacial es el empleo de arreglos de pocos
elementos y tamano reducido [21,44,45]. Sin embargo, se debe tener en cuenta que el diseno
resulta bastante complejo, ya que en estos casos mantener una simetria fisica en la disposicién
de las antenas no implica conseguir un patrén de ganancia comun para todas las antenas, por lo
cual la principal hipétesis asumida por la teoria de PA no se cumple. En la actualidad existen
miultiples disenios de arreglos GNSS compactos donde las caracteristicas de radiacién de cada
antena difieren notablemente entre si [16,19,50-52]. Si bien existen diversas propuestas para el
procesamiento de senales que no utilizan la informacién de las caracteristicas de radiacién de
las antenas, no cualquier técnica ofrece resultados éptimos en estas condiciones, y como efecto
secundario introducen sesgos sobre los resultados de PVT del receptor [15,53]. En consecuencia,
el correcto funcionamiento de ciertas técnicas de procesamiento espacial de senales requiere un
conocimiento previo y completo del desempeno de cada una de las antenas que forma parte del
arreglo [1,54].

El acoplamiento mutuo entre antenas ha sido &mpliamente estudiado en la literatura para el
caso de arreglos formados por dipolos o estructuras simples, donde el desempeno final puede ser
interpretado como una combinacién lineal de las respuestas que las antenas presentan cuando
se encuentran aisladas [55-57]. En el caso de emplear antenas de estructura mas compleja, el

acoplamiento mutuo (AM) no es el dnico factor a tener en cuenta, sino también la difraccién
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electromagnética (DE) [58-60]. Ambos fenémenos en conjunto amplian el concepto de “acopla-
miento entre antenas” y permiten comprender las caracteristicas de radiacién que adquieren las
antenas cuando dejan de encontrarse aisladas para formar parte de un arreglo. Las antenas de
microtira son un claro ejemplo en el que los efectos de difraccién son apreciables, tal como se
demuestra en el presente Capitulo.

Segiin algunos autores [61,62], el diagrama de radiacién de cada elemento de un AA puede
obtenerse a partir del método de excitacién unitaria del elemento activo. Se llama diagrama de
radiacion activo de excitacion unitaria al generado por una antena que es excitada por una fuente
de tensién unitaria, a la frecuencia de operacién, y que se encuentra en presencia del resto de los
elementos del arreglo cargados con impedancias de carga que coinciden con la impedancia equi-
valente de sus correspondientes generadores. Por simplicidad, denominaremos comportamiento
real a la respuesta que presenta una antena obtenida a partir del método indicado. El objetivo
de este Capitulo es demostrar que es posible reconstruir el desempeno real de las antenas en un
arreglo a partir de un modelo que considera a las antenas “in-situ”, es decir en el propio espacio
en el que se encuentran, y estd basado en la influencia del AM y la DE. El anilisis se lleva a cabo
sblo para el caso de dos antenas a fin de simplificar el desarrollo, pero los resultados pueden ser
extendidos a mayor cantidad de elementos.

4.1. Difraccidn, reflexion y refraccion de campo
electromagnético

La suposicion tipica al momento de calcular el diagrama de radiaciéon de una antena es consi-
derar que la misma se encuentra aislada e inmersa en un medio lineal, isotrépico, homogéneo y de
bajas pérdidas, como es el aire o el vacio. Sin embargo, cuando la proximidad de este dispositivo
radiante con otros elementos es del orden de la longitud de onda, este modelo ideal deja de ser
apropiado. Los materiales dieléctricos y/o conductores presentes en los alrededores de la antena
alteran el entorno en el cual debe operar y, por lo tanto, el campo EM se ve modificado. La
redistribucién en la ubicacion de cargas eléctricas y la circulacién de corriente en el entorno de la
antena son causa de nuevas fuentes de campo EM. Puede entenderse también que, a causa de la
existencia de un cambio en el medio de propagacién, las ondas existentes se reflejan, refractan y/o
difractan. En la frontera entre dos dieléctricos diferentes existen corrientes superficiales, asi como
también refracciones y reflexiones de campo EM. Los medios conductores son mas propensos a
la circulacién de corriente, acumulaciéon de cargas, y la difraccién de campos EM incidentes en
bordes y esquinas. Por lo tanto, los elementos “dispersores” que puedan existir principalmente
en las proximidades a la antena modifican las lineas de campo, y en la regiéon de campo lejano
se traducen en diferencias en el diagrama de radiacién original. Los rayos difractados se desvian
en infinitas direcciones combindndose con las ondas EM de rayo directo generadas por la propia
antena fuente.

En las antenas de microtira la generacién de campo EM ocurre en el interior de un dieléctrico

con permitividad relativa mayor a la del aire, €, > 1. En la Fig. 4.1 se presenta un esquema del
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4.1. Difraccién, reflexién y refraccion de campo electromagnético

comportamiento del campo EM de una antena de microtira excitada con un generador. La trans-
misién del campo EM generado por la antena hacia el exterior del sustrato se da para angulos
de incidencia 9 sobre la interfaz entre el dieléctrico y el aire que sean menores a ¢ < asin(e, %),
aunque también una parte se verd reflejada nuevamente hacia el interior [63]. Pero para dngu-
los de incidencia mayores, éstos se veran reflejados totalmente, desarrollando en consecuencia
una trayectoria en el interior del sustrato con sucesivas reflexiones entre el plano de tierra y la
superficie del dieléctrico, adquiriendo el nombre de ondas superficiales. Los materiales de per-
mitividad alta son més propensos a contener ondas superficiales. La velocidad de decaimiento de
estas ondas es muy lenta, del orden v/d siendo d la distancia recorrida. La trayectoria se desarro-
lla hasta los limites del sustrato donde las mismas inciden sobre bordes abruptos y esquinas del
material conductor, por lo que ocurre un proceso de difraccién de las ondas superficiales a causa
de las desviaciones en multiples direcciones. Este efecto puede generar cambios considerables en
la magnitud y forma que adquiere el diagrama de radiacién de las antenas de microtira. Si bien
las caracteristicas de radiacién requieren un analisis especifico bajo las condiciones de frontera
particulares, el modelo propuesto por la Teoria Uniforme de la Difraccién es apropiado para
comprender de forma cualitativa los cambios en las caracteristicas de radiacién que se obtienen
al momento de resolver las ecuaciones de Maxwell [64].

Campo Eléctrico

Ondas Ondas
Difractadas Difractadas

Ondas : A S
* ><>< Supe];ﬂ‘:ibale:\/l/f; (" l ¢ ¢ T T T W Sup())errlgiisales ><>< V

2z o /\~

Fig. 4.1: Ondas superficiales y difraccion.

A fin de realizar un andlisis cualitativo acerca de los efectos de difraccién EM en una antena de
microtira, se realizan comparaciones donde las variables de interés son las dimensiones del plano
de tierra y la ubicacion relativa del parche. A continuacién se presenta un diseno especifico que
se utilizard para las siguientes comparaciones. La antena utiliza un sustrato RT/duroid 6002, que
posee una composicién a base de teflén reforzado altamente uniforme. Su constante dieléctrica,
€, = 2,94, es muy estable (tolerancia ~ 1,3 %), y presenta un bajo nivel de pérdidas caracterizado
por tand =~ 0,001 [65]. Se ha disefiado con dimensiones apropiadas para lograr la adaptacién a
la frecuencia central de la banda L1 con polarizacion RHCP. Su geometria y dimensiones finales
obtenidas por simulacién se presentan en la Fig. 4.2.

En la Fig. 4.3 se presenta una comparacién en donde se observa la influencia de las dimen-

siones del sustrato g en la ganancia realizada resultante. Cada uno de los graficos se presenta
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- C I
I/ i Param. [mm)]
Gy c=43
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- : hy =11
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g

Fig. 4.2: Antena de microtira con polarizacion RHCP y sus dimensiones.

en coordenadas polares con radio 6 y angulo ¢. El centro del grafico es la orientacién normal al
plano de la antena con # = 0°, y todo otro punto tiene un angulo de elevacién que se incrementa
a medida que la distancia al origen crece. La magnitud esta expresada en unidades de dBic, equi-
valente a dBi pero considerando polarizacién circular. Comparando entre las distintas subfiguras,
pueden observarse variaciones considerables en todas las orientaciones del espacio dependiendo
de la longitud g. Si bien se presentan sélo graficos de magnitud, debe tenerse en cuenta que los
diagramas de fase también presentan variaciones considerables. Esto muestra que la modificacién
de las dimensiones del circuito impreso, y en consecuencia en la distribuciéon de corrientes y de
ondas superficiales, son de gran influencia en las propiedades de radiacién, inclusive para ambas
componentes de polarizacién. Puede notarse que en el caso ideal de disponer de un plano de tierra
y sustrato infinitos, la radiacién sélo se da en el hemisferio superior. Ademads, la intensidad de
radiacion es considerable incluso hasta orientaciones précticamente rasantes al plano de tierra.
El desempeno es similar al que se obtiene al colocar una antena de dimensiones finitas sobre una
estructura metalica practicamente plana y muy grande en comparacion a la longitud de onda de

operacion.

Por otro lado, teniendo en cuenta que al formar parte de un AA vienen acompanados cambios
en la ubicaciéon relativa del parche en el sustrato, muchas veces se pierde la simetria del entorno
que rodea a cada antena, las propiedades de radiacién seran diferentes. En la Fig. 4.4 se presenta
una comparacién ilustrativa del desempeno de una antena segin las dimensiones del circuito
impreso y la disposicion del parche. Los gréaficos ilustran el desempeno de tres casos diferentes en
la region espacial del hemisferio superior que es donde existe mayor nivel de radiacién. En la Fig.
4.4(al) se presenta una antena cuyo parche se encuentra en el centro geométrico de la placa, por
lo tanto sus propiedades de radiaciéon presentan un gran nivel de simetria. Aunque no se hace
visible en esta figura, la desventaja de un plano de tierra de tamano reducido en comparacién a
las antenas presentadas en la Fig. 4.3 es un incremento en los 16bulos traseros, principalmente en
polarizacién LHCP. Si la placa es mas grande en uno de sus ejes y el parche ya no se encuentra
ubicado en el centro geométrico se tiene la antena presentada en la Fig. 4.4(a2). Mientras que
en la Fig. 4.4(a3) se tiene una antena colocada cerca de una segunda placa, de forma tal que los
planos de tierra de ambos circuitos impresos se encuentran galvanicamente aislados entre si. En
todos los casos, el punto de referencia para los diagramas de radiacién es el centro geométrico del

parche. Especificamente, 6 mm por encima de su superficie que es donde se encuentra el centro
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260 280

(1) (2) (3)

Fig. 4.3: Simulacién de una antena de microtira. Por filas: Patrones de ganancia realizada RHCP
(a) y LHCP (b). Por columnas: (1) g = o0, (2) g = 600mm, (3) g = 180 mm.

de fase del caso (al). A partir de los resultados, puede observarse que el comportamiento EM es
notablemente diferente para las tres antenas. Las variaciones de magnitud de ganancia RHCP
son de ~ +1dBic hasta los 8 < 30°, de ~ +1,5dBic hasta los § < 60°, y de ~ +2dBic hasta los
0 < 90°. Segtn el gréafico de fase con polarizacion RHCP, se puede notar que el punto de referencia
elegido estd bastante cerca de la ubicacién del centro de fase de la primera antena. En contraste
a las demds antenas puestas como ejemplo, las variaciones de fase alcanzan a ser ~ +20°. En
cuando a la magnitud de ganancia LHCP, a pesar de que se logra que su magnitud esté siempre
por debajo de —5dBic, sus variaciones relativas resultan considerables ya que alcanzan a ser de
~ 1+10dBic en varios sectores del hemisferio.

Este analisis preliminar al ensayo de un AA brinda una nocién acerca de la magnitud con la
que las propiedades de radiacién de una antena comienzan a cambiar al modificar las condiciones

fisicas de operacion.

4.2. Acoplamiento mutuo

Para las antenas dispuestas en un arreglo, la energia que una de ellas irradia es captada en
cierta proporciéon por sus elementos vecinos y, dado que se trata de dispositivos igualmente

resonantes, parte de esa energia volverd a ser irradiada, pero esta vez por una nueva fuente. Este
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g

grados [°] grados []

(1) (2) (3)

Fig. 4.4: Simulacién de antenas de microtira. Por filas: (a) Dimensiones de antena; patrones de
ganancia realizada RHCP en magnitud (b) y fase (c¢), y ganancia realizada LHCP en
magnitud (d). Por columnas: (1) g1 = g2 = 90mm, (2) go = 90mm; g3 = 45 mm;
g4 = 108 mm, (3) g1 = go = 90mm; g5 = 95 mm.

comportamiento se conoce como acoplamiento mutuo (AM) entre antenas. Las consecuencias del
fenémeno de acoplamiento son principalmente dos. Por un lado, la modificacion de los parametros
eléctricos de antena. Dada la existencia de multiples ondas incidentes y reflejadas en los puertos
de antena, los parametros de impedancia o dispersién propios y mutuos ya no son los mismos

que si pudiesen operar estando aisladas entre si. Esto puede generar desadaptacion en los puertos
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de antena, y por lo tanto, se incrementan las pérdidas y se reduce la eficiencia. Por otro lado,
ocurre la deformacién del diagrama de radiacion original, el cual para cada direcciéon cambia en
magnitud y fase respecto a lo que se esperaria que fuese el RP al excitar una antena de manera
individual. Haciendo mencién al principio de superposicién, la forma que adquiere el diagrama
de radiacién por AM podria pensarse como una combinacion lineal de los diagramas individuales
de cada antena. El problema en cuestion es jcomo se define el diagrama de radiacién individual?
[ Es el correspondiente a la antena estando aislada de las demds? ;Se puede predecir en base a
la medicion de los pardmetros de dispersion en los puertos de antena? Estas y otras cuestiones
relacionadas debieron ser cuidadosamente analizadas a fin de reconstruir un factor de antena
que represente las propiedades de radiacién de antenas acopladas. E1 AM depende de multiples

factores, entre ellos se puede mencionar [66]:

- Distribucién de campo EM cercano, cuyas propiedades pueden variar segin el tipo de
antena.

- Disposiciéon geométrica de los elementos del arreglo.

Distancia de separacién en relacién al tamano y forma de las antenas.

Impedancias de generador o de carga, de linea y de antena.

Haciendo uso del Teorema de Reciprocidad, el diagrama de radiacién en modo recepcion se
modifica de forma andloga [56]. Sin embargo, las diferencias ocurren en los puertos de antena
-donde ya no hay generadores sino sélo cargas- ya que la senal eléctrica vista por las antenas
ante la excitacién de una onda incidente puede cambiar de acuerdo a la DOA especifica de la

cual proviene, y también de su polarizacion.

4.2.1. Diagramas de radiacion

En la Fig. 4.5 se presentan dos antenas etiquetadas como 1 y 2. En el puerto de la antena
1 se encuentra conectado un generador de tensién fasorial V; cuya impedancia interna es Z,
mientras que la antena 2 se encuentra conectada a una carga Zs. El siguiente desarrollo permite

comprender el proceso que ocurre entre dos antenas acopladas:

1. En condiciones normales, el generador impulsa una onda incidente para la excitacién de la
antena 1. En el puerto de antena aparece una onda reflejada hacia el generador, y una onda
transmitida hacia la antena. Parte de la potencia captada por ella -teniendo en cuenta que
su eficiencia puede ser menor a 1- es luego radiada de acuerdo a sus propias caracteristicas

de radiacién y otra parte disipada en forma de calor.

2. Parte de la energia propia del campo EM generado por la antena 1 es captada por la antena
2.

3. En la antena 2 existen las corrientes excitadas por acoplamiento, y las mismas inducen a

la radiacién. También ocurre que parte de la energia fluye en direccién a la impedancia de
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Fig. 4.5: AM entre dos antenas.

carga Zs conectada en el puerto donde existirdn ondas transmitidas y reflejadas, es decir
que cierta parte de la energia la absorbe dicha carga y la otra regresa a la antena para ser
radiada. En consecuencia, la antena 2 es una nueva fuente de radiacién que genera ondas

EM que se combinan con las de la antena 1.

. De la energia re-irradiada por la antena 2, una parte vuelve a ser captada por la primera,
lo cual produce un efecto similar al anterior generando asi una nueva fuente de radiacién.

Esto da lugar a que el proceso se repita indefinidamente.

. El diagrama de radiacién final para la antena 1, teniendo en cuenta el AM, resulta de la
combinacién de la energia radiada total en todas direcciones. Es decir, la distribucién de
campo de la antena 1 sumada a las radiaciones parasitas dadas por la energia de acopla-

miento que se intercambia sucesivamente entre las antenas 1 y 2.

Por lo tanto, el acoplamiento mutuo puede calcularse como una combinacién lineal de res-

puestas g., (0, ) correspondientes a antenas “individuales” situadas en un entorno igual al que

realmente se encuentran, pero sin considerar la influencia del acoplamiento. Es decir, incluyen-

do los efectos de difraccién electromagnética a diferencia de lo que ocurre si se consideran las

respuestas de antenas completamente aisladas. El desempeno final se describe de la siguiente

forma,

N
gn(0,0) = gn(0,0) = Z Cnm ~9Lm(9> ), (4.1)
m=1

donde g, (0, ¢) es el diagrama de radiacién in-situ de la antena n-ésima, gr (6, ¢) es el diagrama

de radiacién indiwvidual de la antena m-ésima, g, (0, ¢) la respuesta equivalente que surge de la
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combinacién lineal y ¢, son los coeficientes que modelan el acoplamiento de la antena n-ésima
con el resto de las antenas del arreglo. En antenas tipo alambre, como los dipolos, la influencia del
fenémeno de difracciéon no es considerable, por lo tanto se pueden verificar facilmente los efectos
del acoplamiento mutuo [56]. En antenas de microtira, es mds dificil identificar el desempefio
individual de una antena, excepto para el caso del modelo de plano de tierra infinito donde el
entorno visto por cada una de las antenas resulta muy similar.

Consideremos nuevamente el caso de dos antenas de microtira con polarizacién circular im-
presas sobre dos placas RT/duroid 6002 de 90mmx90mm cada una. Sus caracteristicas son las
indicadas en la Fig. 4.2. Las dos antenas son idénticas, y la distancia que las separa es 95 mm
~2 \/2. Si bien los ejes de ambas antenas se encuentran alineados, una de ellas estd rotada 180°
con respecto a la otra sobre el plano x-y. Esto 1iltimo es para proveer simetria rotacional y sim-
plificar el analisis, ya que sus diagramas de radiacién seran idénticos pero rotados 180°. El par de
antenas se presenta en la Fig. 4.6(1a), y en la Fig. 4.6(1b) se presenta el diagrama de radiacién
real o in-situ de la antena 1. Desde el punto de vista del acoplamiento mutuo, este diagrama es
el resultado de cierta combinacién lineal de los efectos individuales de ambas antenas como se
indica en (4.1). La propuesta para conseguir las respuestas individuales consiste en cada antena
acompanada por el sustrato y plano de tierra de su antena vecina, tal como se representa en la
Fig. 4.6(2a), cuya influencia es considerable teniendo en cuenta la existencia de las ondas superfi-
ciales y la difraccion EM. De esta forma, se estaran contemplando comportamientos individuales,
aunque sin incluir al puerto y al parche de la antena vecina para evitar que sea un dispositivo
que entre en resonancia. FEs decir, que con este esquema se estard incluyendo gran parte del
comportamiento real del campo EM que genera cada antena bajo las condiciones normales de
operacion sin considerar el fendmeno del acoplamiento mutuo. El diagrama de radiacién indivi-
dual correspondiente a cada una de ellas ya ha sido analizado previamente, y es el presentado en
la Fig. 4.4(3b). La obtencién de los coeficientes de (4.1) se realiza mediante un ajuste numérico
en el cual se busca la soluciéon de minimos cuadrados de la siguiente funcién de costo,

2 o2 pm
sin(0) dfdep = / / |Agn (6, ¢)|* sin(0) dode ,
o Jo

Egn_/o27r Aw
(4.2)

donde Ag, (6, ¢) es un diagrama con el error de ajuste de la antena n-ésima para cada direccién.

2
gn(ov ¢) - Z Cnm gI,m(aa d))
m=1

A partir de los resultados de la combinacion lineal correspondiente a la antena 1, se obtiene el
diagrama presentado en la Fig. 4.6(2b). En la Fig. 4.6(3b) se grafica el error de ajuste |Ag; (6, ¢)],
que toma valores por debajo de los —35dB. Por lo tanto, se corrobora con un nivel de precisién
aceptable la validez del concepto del acoplamiento mutuo como combinacién de respuestas in-
dividuales, mientras que se asume que los errores de ajuste observados se deben al hecho de no
contemplar la difraccién que pueda ocurrir sobre el parche vecino.

Un nuevo ejemplo con mayor nivel de acoplamiento considera dos antenas impresas sobre una
misma placa de tamano, 90mmx153mm, cuyos parches poseen la misma configuracién que la
indicada en la Fig. 4.2. Esta vez las antenas se encuentran separadas por una distancia de 63 mm

~ \/3. El par de antenas se presenta en la Fig. 4.7(1a), mientras que en la Fig. 4.7(1b) se muestra
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Fig. 4.6: (1a) Antenas de microtira acopladas. (1b) Ganancia realizada RHCP real de la antena 1.
(2a) Combinacién lineal de respuestas de antenas individuales para reconstruir el efecto
del acoplamiento mutuo. (2b) Patrén combinado a partir de las respuestas individuales
de antenas. (3b) Patrén de error de ajuste.

el diagrama de radiacién real de la antena 1. Las antenas individuales junto con la inclusion
del acoplamiento mutuo se representan en la Fig. 4.7(2a). El diagrama de radiacién individual
correspondiente a la antena 1 es el presentado en la Fig. 4.4(2b). A partir de los resultados, se
obtiene el diagrama presentado en la Fig. 4.7(2b). Finalmente, en la Fig. 4.7(3b) se grafica el
error de ajuste, que permite verificar que el modelo propuesto describe adecuadamente el efecto

del acoplamiento mutuo.

4.2.2. Red multipuerto

Sea un arreglo de N antenas, cada una de ellas con un puerto de alimentacién tinico conectado
a una linea de transmisién de impedancia caracteristica Zy. Los vectores N-dimensionales de

ondas de potencia incidentes @ y reflejadas b son,

ay b1
as N b2

= b= (4.3)
an bN

Las componentes a, vy b,, para n = 1,2, ..., N, representan cantidades complejas cuyas mag-

nitudes estdn expresadas en valor eficaz. El AA mantiene una relacién entre ambos vectores de
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Fig. 4.7: (1a) Antenas de microtira acopladas. (1b) Ganancia realizada RHCP real de la antena 1.
(2a) Combinacién lineal de respuestas de antenas individuales para reconstruir el efecto
del acoplamiento mutuo. (2b) Patrén combinado a partir de las respuestas individuales
de antenas. (3b) Patrén de error de ajuste.

la forma,
b=Sai= 8?1 3?2 S?N a, (4.4)
SNl SNQ SNN

siendo S la matriz de dispersién del AA. La matriz S permite determinar la proporcién de
potencia que es aceptada por el arreglo en funcién del vector de excitacion d. Cada uno de los
elementos de la matriz se calculan excitando una vinica antena, llamada elemento activo, mientras
que las demads se encuentran adaptadas. Esto quiere decir que se conecta en el puerto de cada
antena una carga cuya impedancia es Zy. Cada componente de la matriz se expresa como [25],
Snk = Z—n (4.5)
kla;j=0;5=1,...,N; j#k

Los parametros de dispersion brindan cierta informacion acerca del desempeno del arreglo.
Los términos de la diagonal principal de S indican la proporcién de potencia que se refleja
en el puerto de la antena activa, lo cual tiene influencia en la eficiencia dado que la potencia
reflejada constituye un desaprovechamiento de la potencia entregada a la antena. Los términos

cruzados indican la proporcién de la energia que se ve reflejada a través de los puertos de
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4. Modelo In-Situ para AA’s

las antenas vecinas. A partir de dichos parametros se tiene un indicio del nivel de interaccién
electromagnética que existe entre las antenas dispuestas en el arreglo.
Las potencias activas incidentes y reflejadas totales estan dadas por,

Py = a’a, (4.6)
Py =0b"b=a"stsa, (4.7)

respectivamente. El supraindice H es el operador de matriz Hermitica (transpuesta conjugada).
La diferencia entre la potencia incidente y reflejada es la cantidad aceptada por el arreglo P,
la cual es en parte radiada P,.,q y ademds disipada en forma de calor Py;s en los materiales
dieléctricos y metélicos,

Parr:Pinc_Pref:Prad+Pdis- (48)

Los niveles de potencia reflejada, disipada y radiada siguen siendo parametros dependientes de
las propiedades de cada antena. Pero ahora también dependen de la disposicién de las antenas
en arreglo y del nivel de interaccién que exista entre ellas. Una antena aislada puede desem-
penarse de forma eficiente, pero la eficiencia del mismo diseno dispuesto en un arreglo puede
cambiar drasticamente. Las eficiencias de radiacién y de adaptaciéon para un dado vector de
ondas incidentes @ resultan,

Praa _ ¢ _ Puis Codapls = Pary | Brey (4.9)
Porr Parr’ P Pine Pine
Y la eficiencia total del AA es,

6Tad|&' =

Proy + Pais a’SHSa + Py,
€arrla = {€adap €rad}la = 1 — ;7 =1 S (4.10)

Actualmente, no hay una definicién general para la dependencia de la potencia disipada Py;
con el vector de onda incidente @. Algunos autores suponen un arreglo sin pérdidas de manera
tal de poder despreciar este término en las ecuaciones (4.10) y (4.11), y asi simplificar el andlisis
[67,68]. Adem4s la eficiencia definida ya no es tinica, ya que cambia de acuerdo a la configuracién
del vector de excitacién @, que presenta una dependencia N-dimensional. Usualmente, en lugar
de describir su desempeno por medio de un factor dependiente de la configuracién particular
establecida, se lo hace a través de las eficiencias de antena. La eficiencia de cada antena egpn p
es la correspondiente al caso en el que se excita tinicamente la antena n-ésima mientras que las

demas se encuentran adaptadas. Es decir,

N

—H cH —
-1 a,, S San Pdis,n -1 S 2 sz‘s,n 4.1
€ant,n = 1 — ~H =~ T g Tt E | kn| - 2 ( . 1)
atla, ata, |an]
k=1
. . R T S
asociada a cada antenan = 1,2, ..., N, siendo @, = [0, ... 0, an, 0, ... 0]" el vector de excitacién

unitaria, y Pgis,n son las pérdidas dhmicas y dieléctricas existentes en el arreglo cuando sélo se

excita a la antena n-ésima.

80



4.3. Influencia del uso de modelos simplificados

Las eficiencias de adaptacién y de radiaciéon de cada antena, pueden obtenerse a partir de las

siguientes expresiones,

N .
€adap,n = 1-—- Z |Skn|2 5 €rad,n = 1- e . (412)
k=1 ;
Por lo que la cantidad 1 — €44qp,n €s la proporcién relativa de potencia que es reflejada a través
de los puertos de las antenas cuando la antena n-ésima estd activa. Similarmente, 1 — €,4q,, €s la
proporcién de potencia que se pierde en forma de calor en materiales conductores y dieléctricos,

en funcién de su geometria y conductividad finita cuando la antena n-ésima esta activa.

4.3. Influencia del uso de modelos simplificados

La desventaja que implica considerar las diferencias en las propiedades de radiacién de las
antenas de un arreglo es la necesidad de calibrar y almacenar los patrones reales para poder
controlar al arreglo de manera apropiada. Desde el punto de vista del procesamiento de senales,
lo ideal es que los patrones fueran todos idénticos de forma tal que todos ellos presenten la misma
amplitud para cada direccién espacial de interés, y que el desfasaje relativo se pueda describir
Unicamente a partir de su geometria. En esta condicién es apropiado operar el arreglo mediante las
técnicas de PA. En virtud de reducir la complejidad de las etapas de control en los receptores, en
muchos casos se desprecian los efectos de la difraccién y/o del acoplamiento mutuo. Para ciertas
aplicaciones en donde la precisién no es un factor crucial, el desempeno obtenido mediante esta
aproximacién puede ser aceptable. Sin embargo, en aplicaciones en donde se requiere un buen
nivel de precision, dichas simplificaciones pueden llegar a tener un efecto significativo, limitando
el correcto funcionamiento del receptor. A continuacién, se realiza un andlisis cuantitativo de los
efectos que estas aproximaciones generan sobre el desempeno de un receptor para resolver NF,
que es un ejemplo de aplicacién que requiere gran nivel de precision.

Teniendo en cuenta que se simplifica el comportamiento de las antenas activas mediante mo-
delos que tienen en cuenta parcialmente los efectos EM indicados anteriormente, se comienza por
evaluar la magnitud de las diferencias o errores de aproximacion entre los diagramas de radiacion.
Se comparan los patrones de las antenas reales en relacién a los casos en que se desprecian los
efectos de la difraccién EM o el acoplamiento mutuo para el caso de dos antenas de microtira
RHCP separadas A/3. En la siguiente ecuacién se define el error en los RP’s para los tres casos

mencionados:

AgA,TL(ea ¢) = 0gn (9, (b) - gA,l’l(H, ¢), n = 1) 2. (413)
2
Agacan(0,8) = gn(0,6) = > camgam(®,6);  n=1.2. (4.14)
m_21
AgICA,n(97 ¢) = gn(aa ¢) - Z cnmgl,m(av ¢)7 n= 17 2. (4]‘5)
m=1
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siendo g, el diagrama de la antena real del arreglo de la Fig. 4.7, ga , el correspondiente a la
antena aislada; gi 5, el diagrama de la antena individual; Aga n, Agaca,n ¥ Agica,n los diagramas
de error de aproximacién segun el modelo utilizado, y ¢y, los coeficientes de acoplamiento que
pueden tomar valores diferentes segiin sea el caso. Cabe aclarar que para la realizacion de este
ejemplo dichos coeficientes son obtenidos por ajuste de minimos cuadrados, (4.2), y podrian

diferir de los resultados obtenidos por otros métodos.

En la Fig. 4.8 se presentan los resultados dados por (4.13), (4.14) y (4.15) para la antena 1.
El maximo de la escala de colores es el mismo que el de la Fig. 4.7 para facilitar la comparacién
relativa al patréon de radiacién activo g;. El modelo de la antena aislada presenta diferencias

. . - . ax|A .
relativas a la ganancia méaxima de la antena de aproximadamente %‘Zﬁll = 45%. Si se
incorpora el efecto del acoplamiento mutuo, se reduce el error de manera global y ademads se
max |[Agaca,i|
méx [g1 |

del acoplamiento mutuo tiene en cuenta la dispersiéon de campo ocasionada por la forma real del

limitan sus valores a aproximadamente =14 %. Con el modelo in-situ, que ademés

. : ix |A
circuito, los errores son aproximadamente 2&X128gcanl < o7
méx [g1| ~

) /@

— (& [='

dBiC

160/

200

Fig. 4.8: Error absoluto de patrén aproximado de Ant. 1. (1) Aga 1: Antenas aisladas sin AM.
(2) Agaca,1: Antenas aisladas con AM; (3) Agica,1: Antenas individuales con AM.

Este analisis permite concluir que despreciar los efectos electromagnéticos existentes en antenas
fuertemente acopladas, como las del ejemplo propuesto, puede conducir a errores de aproximacién
considerables. Para disefios de AA’s con otra geometria, materiales e incluso que tengan mayor
cantidad de elementos puede haber mayor influencia relativa de un efecto por sobre el otro. La
influencia de estos errores de aproximacién sobre el desempeno del arreglo es relevante si el nivel
de precisién requerido para su correcto funcionamiento es alto. Las restricciones en términos de

la precisién dependen de la aplicacion en particular y las expectativas o necesidades a satisfacer.
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4.3. Influencia del uso de modelos simplificados

Dos casos a mencionar a modo de ejemplo en los cuales el desempeno puede verse notablemente
afectado son NF y estimaciéon de DOA. La incertidumbre en los RP’s afectan considerablemente
el desempeno de estas técnicas, por lo que debe tenerse en cuenta con qué nivel de precisién
queda limitado el cumplimiento del objetivo propuesto. Veremos a continuacion, los resultados
obtenidos al realizar NF empleando el mismo arreglo de dos antenas presentado anteriormente.

La restricciéon a cumplir por el arreglo de dos antenas para realizar NF es simple, consiste en
definir un vector de combinaciéon w tal que la suma de las ganancias de antena en la direccién

que se pretende anular (6, ¢g) sea 0. Es decir,

+A/g1(60, ¢0)
—A/g2(60, ¢o)

siendo gnr el diagrama de radiaciéon combinado luego de aplicar NF. A partir de lo anterior, y de

gNr(0,0) = WTg(Q,qS); W = i Acte.t.q. w2 =1. (4.16)

las hipotesis simplificadoras enunciadas anteriormente, se deducen los vectores de combinacién
aproximados wWa, Waca ¥V Wica normalizados para evitar la solucién trivial y para facilitar la com-
paracion entre ellos. Las siguientes ecuaciones expresan los diagramas de radiacién combinados

que pretenden anular la ganancia conjunta en direccién a (g, ¢g),

_'_Ae-&-i/c% sin g cos (150-

gaNF(0,0) = wrg(l,¢); wa = Acte.t.q. [wala=1.  (4.17)

_Ae—ik:% sin g cos ¢o | ’

gAcA,NF(ea (b) = WZCAg(aa d))a WKCA = AW;;C_l; A Cte't'q' ||WACAH2 =1. (418)

+A/g1ea (0o, do) |
—A/giea2(00, ¢0) |’

gIcA,NF(97 ¢) = WIj::Ag(ea ¢)a WicA = A Cte't'q' ||WICA||2 =1. (419)

siendo ga NF, gacA,NF Y gica,NF los diagramas combinados mediante NF, y C' la matriz de coefi-
cientes de acoplamiento.

La representacion grafica de los diagramas de conformacién de haz nos permite observar la
forma que adquiere el patréon combinado para el caso particular en que se anula la ganancia en
direccién a (0, ¢g). Sélo nos interesa comparar las diferencias que se obtienen para esta direccién
en particular, mientras que el resto de las orientaciones no son de interés por lo que no se relevara
la forma del RP conformado para el resto de las DOA’s. Por otro lado, el caso tnico en el que se
realiza NF' en una direccién especifica tampoco es representativo del desempeno global. Resulta
de interés comprobar la respuesta cuando se pretenden cancelar otras orientaciones espaciales,
pero seria impréctico realizar un gréfico diferente por cada DOA. De modo que en la Fig. 4.9 se
presentan graficos de ga nr(0o, #0), gaca,NF(0o, P0) ¥ giea,NF(Oo, do) en funcién de la DOA de
interés (0y, ¢p). Cada punto observado en las gréficas representa la ganancia resultante de NF
en la direccién que justamente se pretende anular (0, ¢), barriendo dicha direccién para todos
los puntos que podria tomar sobre el hemisferio. De esta forma, la informacién presentada en
las graficas representa la habilidad para conformar un nulo de ganancia para cada uno de los
puntos del espacio en funcién del modelo utilizado. Estos graficos estdn muy relacionados con

los resultados de la Fig. 4.8, debido a que la calidad de las aproximaciones a los diagramas de
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4. Modelo In-Situ para AA’s

radiacion reales restringen la precisién con la que se puede conseguir un nulo en la direccién
deseada con el método que se estd utilizando. De esta forma, se tiene una caracterizacién de la
capacidad de filtrado espacial que los métodos deterministicos pueden realizar a partir de modelos
aproximados. Con esta informacién se logra definir el nivel de potencia limite que pudiese tener
una interferencia hasta el punto en que comienza a afectar el correcto desempeno del receptor
para con las senales de interés. Légicamente, mayor capacidad de filtrado del arreglo permite
ampliar dicho limite. Y una mayor zona de cobertura (regién espacial de buen desempertio),
permite ampliar la probabilidad de éxito en el rechazo de interferencias.

dBiC dBiC dBiC

-10
-20

-30

-40

Fig. 4.9: NF basado en aproximaciones. Cada punto de la grafica, es una conformacién de haz
diferente para la direccién (0, ¢o) que se pretende cancelar. (1) ga nr(6o, ¢0). (2)
gaca,NF(0o, o). (3) grea,Nr (0o, o).

4.4. Conclusiones

Se analizaron los efectos producidos sobre el desempeno de antenas cuando son dispuestas en
un arreglo. El acoplamiento mutuo y la difraccién electromagnética -de ahora en mas AM-DE-
influyen directamente sobre las caracteristicas de radiacién de las antenas de manera heterogénea,
resultando finalmente en antenas con comportamiento dispar [1]. Las consecuencias se observan
en el diagrama de radiaciéon y los parametros eléctricos a través del puerto de cada una de
ellas. Se han analizado en detalle las diferencias de desempeno de las antenas ante cambios en el
entorno relativo que las rodea. Ademds se ejemplificaron estos efectos simulando un arreglo de
dos antenas de microtira con polarizacion RHCP para la banda L1 de GPS. Las diferencias entre
las caracteristicas reales de radiacion y las que predicen los modelos aproximados pueden generar
cambios considerables en relacién al cumplimiento de ciertos objetivos que requieren gran nivel
de precisién, como es la cancelacion de interferencias mediante NF.

La definicién del modelo llamado in-situ no permite simplificar el procesamiento de senales
con antenas acopladas. El mismo pretende comprender los efectos electromagnéticos presentes
en las antenas dispuestas en arreglo que hacen a la naturaleza de su comportamiento real. Los

resultados presentados en este Capitulo pueden generalizarse a fin de comprender el desempeno
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de estructuras m&s complejas y/o con mayor cantidad de elementos. Ademds, el concepto de
modelo in-situ en un sentido méas amplio también debe incluir el entorno en el cual finalmente
encontrara instalado el arreglo, ya que la estructura sobre la cual va montado, o los objetos u
obstdculos que se encuentren presentes a su alrededor podrian ser un gran factor de influencia

sobre la respuesta final del mismo.
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5 Compensacion de Caracteristicas de
Radiacion en AA'’s

La compensacion del acoplamiento en AA’s tiene dos posibles objetivos no necesariamente
disjuntos [56, 69, 70]. Desacoplar para maximizar la eficiencia del arreglo, evitando en la medida
de lo posible las ondas reflejadas en los puertos de antenas. Y por otro lado, desacoplar para
lograr compensar las diferencias existentes en las propiedades de radiacién de los elementos del
arreglo, logrando obtener un diagrama de radiacién lo més similar posible para todos ellos. Ambos
casos se pueden abordar mediante metodologias diferentes. Para proveer una solucién desde el
punto de vista energético, se suele adoptar un desarrollo a nivel de hardware basado en redes de
adaptacion y desacoplamiento en la etapa de RF que ayuden a reducir las pérdidas existentes
en las redes multipuerto, como es el caso de un AA [68,71]. En cuanto a las caracteristicas de
radiacion, se podrian modificar tanto con técnicas analdgicas como digitales, aunque el primer
caso genera cambios en los pardmetros de dispersion por lo que podria repercutir en la eficiencia
de radiacién. A nivel de software se evita este inconveniente y se obtiene una mayor flexibilidad
debido a que es posible reconfigurar el arreglo de forma mucho més simple [72,73]. En el presente
Capitulo nos enfocaremos en la compensacién de los diagramas de radiacion mediante técnicas
de procesamiento digital.

Se han desarrollado multiples métodos para construir matrices de desacoplamiento con el
objetivo de traducir los parametros eléctricos vistos a través de los puertos de antenas acopladas
en los que se obtendrfan si las mismas estuvieran desacopladas [56, 70, 74], muchos de ellos con
el objetivo de continuar empleando la teoria clasica de PA. Uno de los esquemas tradicionales
consiste en intentar compensar para conseguir el desempeno de un modelo de antena tnica, tal
como el desempeno de la propia antena estando aislada, o el promedio de las respuestas reales
[61,75]. Tal como se ha demostrado en el Capitulo 4, esta propuesta funciona apropiadamente
para antenas con bajo nivel de difraccién electromagnética como los dipolos, pero en antenas de
microtira y otros tipos de antenas de estructura compleja no siempre se consiguen aproximaciones
suficientemente precisas [59]. Aceptando que el objetivo propuesto conduce a una aproximacion,
en el Capitulo 6 de [72] se propone transformar el comportamiento de un arreglo sobre un
determinado sector acotado del espacio de radiacién, permitiendo asi compensar pero con la
posibilidad de regular la relacién de compromiso entre complejidad de implementacién y niveles
de error de compensacién. El mismo consiste en hallar la matriz de desacoplamiento que logre
conseguir el comportamiento de un conjunto de antenas isotrépicas ideales en un dado sector de
interés, correspondiente a la regién espacial de donde provienen las senales en un determinado

momento. Desde el punto de vista del funcionamiento de un receptor, para implementar esta
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técnica se requiere calcular y almacenar un conjunto de matrices de compensacién para sectores
predefinidos, o disponer de la informacién de los diagramas de radiacién de cada elemento y
calcular la correspondiente matriz de compensacién en tiempo real. En arreglos de pocas antenas,
en principio ambas propuestas son viables pero esto puede variar en funcién de la capacidad de
almacenamiento disponible. El problema de las matrices predefinidas radica en la posibilidad
de que incidan multiples senales en un mismo momento provenientes de DOA’s diferentes y de
sectores distintos. En GNSS, la deteccién de las senales de satélites no es un problema porque cada
una de ellas se procesa por separado, pero cobra importancia en el caso de existir interferencias
y/o multicamino. Por lo tanto, la capacidad de reconfiguracién “a bordo” no es un detalle menor
si se aplica una compensacién por sectores.

El objetivo en este Capitulo es analizar el desempeno de un arreglo de antenas acopladas frente
a distintas condiciones de compensacién. El AA utilizado como ejemplo ha sido implementado,
por lo que el andlisis llevado a cabo por simulacién es validado con los resultados obtenidos en
forma experimental. A fin de simplificar el andlisis, la calidad de la aproximacion es cuantificada
a partir del haz de radiaciéon conformado mediante una técnica de NF deterministica. Para
ello, se definen sectores de compensaciéon en funcién de las direcciones de procedencia de las
senales de interés existentes. El planteo de una compensacién para sectores no necesariamente
contiguos no es analizado en [72], pero s lo es en el presente Capitulo. En relacién al tamaio
de los sectores, mientras mas chicos sean, mayor debe ser la precisiéon con la que se conoce la
direccién de procedencia de las senales de interés para que no queden por fuera del sector espacial
compensado. En el caso extremo en que el tamano de los sectores tienda a cero, se llega a la
situacion limite en el que se debe realizar una compensacién puntual, sélo de las DOA’s desde
donde provienen las senales de interés. En dicho caso, se consigue gran nivel de precisién en la
compensacion bajo la suposicion de que las DOA’s y la informacién disponible de los diagramas
de radiacién se conocen con suficiente nivel de detalle. En [72] no se considera la propuesta de
una compensacién puntual, pero si ha sido desarrollado en [2] y se utilizard a los fines del andlisis

comparativo en este Capitulo.

5.1. Esquemas de compensacion

Consideremos un conjunto de N antenas estructuralmente idénticas conformando un arreglo.

En notacién matricial se tiene el vector de senales recibidas,

x=Hy+e, (5.1)

donde H = [hy hy ... hy], y = [y1 y2 ... ys]7, v J la cantidad de fuentes de sefal incidentes.

La compensacién pretende modificar numéricamente la estructura de la matriz H por medio
de una matriz de transformacién [W]y« n, que produzca un comportamiento equivalente al que
podria resultar con un AA ideal de respuesta idéntica en las J direcciones de interés, es decir
H= [fll h ... flJ]. Expresamente, W debe ser tal que:
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Wx=WI[Hy+e]=Hy+We=Hy+&=x%. (5.2)

En consecuencia, se espera que el vector de senales deseadas y quede pesado tinicamente por
una matriz H, cuyo comportamiento esperamos que pueda ser descrito en base a la distribucién
espacial de los elementos del arreglo, es decir, s6lo de su geometria. Por otro lado, el vector de
ruido e de N variables aleatorias puede suponerse como ruido aditivo circularmente Gaussiano.
En ese caso sus elementos son independientes entre si y respecto a las senales de interés, e idénti-
camente distribuidos (IID). Al aplicar la matriz de transformacién, la nueva variable aleatoria
vectorial de ruido € sigue teniendo distribucién normal compleja, pero los canales ya no necesa-
riamente son independientes entre si, ni tampoco preservan la condicién de estar idénticamente
distribuidos. Esto es considerado una desventaja ya que la condicién IID es requerida por muchas
técnicas de procesamiento espacial con arreglos de sensores. Este tema sera retomado nuevamente
en el proximo Capitulo de esta tesis.

En la Fig. 5.1 se presenta un esquema representativo de la propuesta de compensacion. Se tiene
un cierto AA junto con sus siguientes etapas de RF. En un caso ideal, las etapas de cabezal de
RF y conversores A/D son idénticas y poseen la misma funcién de transferencia, pero teniendo
en cuenta que puedan diferir entre ellas, su efecto podria incluirse dentro de la matriz H como
un factor de escala adicional, ya que no presentan una dependencia a la DOA por la cual arriban
las senales.

(9??5;:(9;;5\, h(G;’)ASJ d
h1(0, ¢ 20, @)X/ oo N (U, Ar;c-:;gelr?ase
G Ts

$ﬁ $|5 $T Cabezal de RF y
.......... I-—r| conversores A/D

| W | Compensacion

h1(0,¢) | iLg(@, (ﬁ)) BN(H, o) I espacial

| Procesamiento Digital de Sefiales |

Fig. 5.1: Esquema de compensacion

5.1.1. Compensacidn sectorial

En [72] se define una técnica de pre-procesamiento que transforma la respuesta real del AA en la
que seria producida por un arreglo ideal de antenas con comportamiento idéntico en una regién
espacial de radiacion determinada. Dicha transformacién requiere de la definicion de sectores
correspondientes a las regiones espaciales donde la transformacion es vélida. La cantidad de

sectores y sus tamanos son definidos por el usuario, y segin la configuraciéon dada se obtiene una
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matriz de transformacion diferente. Los vectores de calibracién que se utilizan para conseguir
la matriz de compensacién correspondiente son agrupados en matrices H = [hy, hg,...,hp] y
H = [ﬁl,EQ, ...,flp], siendo P la cantidad de puntos de calibracién seleccionados dentro del
sector espacial a compensar, y flp con p = 1,..., P el vector de respuesta del arreglo ideal que se

pretende conseguir. Ambas matrices estdn relacionadas mediante la siguiente ecuacion,

ID{ =~ ﬁ = WcsH, (53)

donde la transformacién Weg consigue aproximar H con H, y la igualdad sélo se obtiene si
la compensacién es exacta. La matriz de transformacion corresponde a la solucién de minimos

cuadrados (LMS) que esté dada por,

Wes = HHP (HHT)=! . (5.4)

donde el supraindice H es la transpuesta hermitica. La condicién necesaria a cumplir para que
exista una solucién valida es que P > N. La cantidad de puntos definidos dentro de un sector no
necesariamente estd ligado a su tamano. El balance estd determinado en funcién de la informacién
de calibracién disponible y la precisién con la que se espera poder compensar el sector de interés.

En [72] se propone que el vector de respuestas ideales sea el correspondiente a antenas isotrépi-
cas separadas a A\/2. S6lo bajo ciertas condiciones podria alcanzarse dicho objetivo con buena
precision en la aproximacion, y sin que eso implique trabajar con una matriz muy mal condicio-
nada o que altere notablemente las propiedades estadisticas de las senales. Para el desarrollo del
presente Capitulo, se utiliza una variante del método previo de manera que la transformacién
resulte més natural y que las comparaciones con el método propuesto en [2] resulten mds justas.

Ademsds, este anélisis tiene continuidad con el desarrollo de los préximos Capitulos de esta tesis.

5.1.2. Compensaciéon puntual

Si se establece que las DOA’s seleccionadas para la calibracién sean tnicamente las corres-
pondientes a las sefiales de interés, P = J, y ademds se cumple la condicién P < N, entonces
se puede desarrollar una compensacion puntual que verifica H = H. Por ende, la ventaja es la
posibilidad de obtener una compensacién exacta, pero como requisito el receptor debe conocer
en forma precisa el desempeno del AA, H, y las DOA’s de toda onda incidente de interés en
todo momento. La solucién a este problema es tinica para el caso N = P, pero en caso de querer
emplear el método para P < N debe utilizarse algin criterio para elegir cudl de las posibles
soluciones adoptar. Lo habitual para este tipo de problemas sub-dimensionados consiste en la

solucién de minima norma y estd dada por la matriz pseudo-inversa de Moore-Penrose [76]:

Wep = HH® (5.5)

donde # denota la pseudo-inversa de Moore-Penrose. Siendo H € CV* una matriz de rango
r{H} = P dado que P < N, entonces su pseudo-inversa es H* = (H7H)"'HH.
Por la forma en que se calcula la matriz de compensacion, la misma no necesariamente es

de rango completo, y en tal caso se logra realizar la compensacién pero también se reducen las
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5.2. Diseno del arreglo

dimensiones del subespacio de senal. Es decir que se reduce la cantidad de patrones de antenas
equivalentes linealmente independientes respecto de lo que inicialmente se dispone, y esa cantidad
es igual a P. Es decir, a partir de (5.5):

rH{Wep} =min(r{H},r{H*}) =P <N (5.6)

5.2. Diseno del arreglo

5.2.1. AA real

Al igual que el diseno presentado en el Capitulo previo, las antenas del presente arreglo poseen
alimentacién simple tipo coaxial y utilizan un sustrato de material RT/duroid 6002 [65]. En
la Fig. 5.2 se presenta el modelo del arreglo con sus parametros mas relevantes indicados en
la imagen. La geometria asignada a las antenas permite que se encuentren adaptadas para la
banda L1 tanto de GPS como de GLONASS y la banda E1 de Galileo, lo cual le otorga mayor

versatilidad al diseno.

ci.
-
hl e
Param. [mm)]

c=25,2
h =10,35

g =100

e = 53,7

t=1,524
3 d = 0,56\

Fig. 5.2: Antena de microtira y arreglo plano de cuatro elementos.

La distancia propuesta para la separacién entre antenas se debe a la restriccién fisica que
imponen las dimensiones de las mismas al estar construidas en placas separadas. Idealmente se
habr{a utilizado una separacién de \/2, a fin de poder realizar la conformacién de haz de manera
no ambigua. Segun el vector de steering, con una separaciéon de d = 0,56 existe ambigiiedad
de fase para elevaciones mayores a 6 > asin (7/ (2rd/\)) = 63°. Cada antena estd construida
con un sustrato y un plano de tierra propios, pero a su vez el conjunto se halla montado sobre
una superficie metalica de tamano 60 cm x 60 cm que actiia como soporte del arreglo. Dado que
la proximidad entre las antenas es reducida, y que el entorno relativo en el que se encuentra
cada una es diferente de las demads, sus desempenios reales presentan diferencias notables. La Fig.

5.3 presenta los RP’s, incluyendo la magnitud y fase de la ganancia realizada, para ilustrar las
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5. Compensacion de Caracteristicas de Radiacién en AA’s

diferencias de desempeno entre ellas. Se debe recordar que la fase estd tomada desde el centro
geométrico del arreglo. Por otro lado, en la Fig. 5.4 se muestra la relacién axial de cada antena,
donde se observa que la pureza de polarizacién circular es muy pobre. Esto se debe a que la
frecuencia de resonancia de las antenas se encuentra centrada en 1590 MHz, de forma tal que con
un ancho de banda amplio -aproximadamente 40 MHz- se logre cubrir el espectro de senales de
GPS y GLONASS. En consecuencia, si bien la relacién axial es buena en 1590 MHz, hacia los
extremos del ancho de banda la polarizacion se degrada considerablemente.

200

150

100

¢ ,éi:\ 50

“IIL

b

00

Fig. 5.3: Ganancia realizada RHCP a f = 1575,42 MHz de antenas reales en (a) médulo |, (6, ¢)|
y (b) fase Zh,, (0, ¢), paran =1, ..., 4.

5.2.2. AA ideal

La propuesta de arreglo ideal es la més intuitiva y consiste en la respuesta de una antena
Unica aislada del resto y con la configuracion indicada en la Fig. 5.2. Por lo tanto, se asumen
cuatro antenas ideales de comportamiento idéntico a la antena aislada y dispuestas en la misma
geometria que la estructura original. En la Fig. 5.5 se muestran los diagramas correspondientes

a este arreglo ideal.

5.3. Implementacién y validacién

El arreglo fue implementado y utilizado para la realizaciéon de validaciones experimentales.
Como primer ensayo, se analizan los parametros de dispersiéon simulados y medidos, los cuales
se presentan en la Fig. 5.6. Puede observarse el rango de frecuencias para el que cada antena se

encuentra adaptada, y se resalta la adaptacion para la banda L1 de GPS ya que es la que se va a
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5.3. Implementacién y validaciéon

Fig. 5.4: Relacién axial a f = 1575,42 MHz de antenas reales, AR, (0, ¢), paran =1,...,4.

utilizar. Més alla de algunas diferencias, los resultados indican un buen nivel de correspondencia
entre simulacién y datos experimentales.

En la Fig. 5.7 se presentan las antenas implementadas, dispuestas en arreglo y montadas sobre
el soporte cuadrado metéalico. Con el mismo se realizé una campana de adquisiciéon de datos el 7
de Mayo de 2015 a las 14:49hs, y tuvo lugar en la terraza del Departamento de Electrotecnia de
la Facultad de Ingenieria, UNLP, como también se observa en la Fig. 5.7. El ensayo fue realizado
con un receptor experimental multi-antena GNSS desarrollado por nuestro grupo de trabajo,
cuya arquitectura estd basada en el receptor presentado en [77]. Las senales de cada antena son
recuperadas luego de pasar por las etapas de RF, y ser muestreadas a frecuencia intermedia
frr. Para la adquisicién de los datos se utilizé un sistema cuya arquitectura de disenio estd
basada en [78]. El hardware asociado se compone de ADC’s y un arreglo de compuertas légicas
programables. Las caracteristicas que describen la configuracién del receptor experimental se

resumen a continuacion,

= Oscilador local: 1545 MHz.

» Oscilador de cristal controlado por horno (OCXO) de 10 MHz.
» Frecuencia intermedia: frr = 30,42 MHz.

= Frecuencia de muestreo: f,,, = 20 MHz.

= Ancho de banda: B = 12 MHz.

s Cuantizacién: 2 bits por canal.

= Numero de muestras registradas: 400000.

Las muestras fueron procesadas posteriormente en una computadora, donde se efectud la sin-

cronizacién con las senales GPS. Al momento del ensayo, 5 satélites se encontraban presentes
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[
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Fig. 5.5: Ganancia realizada RHCP de antenas ideales en (a) mddulo |;zn(0,¢)| y (b) fase
éizn(ﬂ, @), paran=1,...,4.
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Fig. 5.6: Pardametros de dispersién S medidos y simulados.

por encima de la méascara de elevacion 6., la cual no se define a partir del zenith sino desde el

horizonte, 6, = 90° — 63° = 27°. Dicho valor ha sido seleccionado de tal manera que nos permita
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Fig. 5.7: Campana de medicién con el AA.

mantenernos en la zona donde no hay ambigiiedad con este arreglo. Los satélites detectados,
numerados segin sus Nimeros de Vehiculo Espacial (SVN’s), fueron 4, 14, 19, 22, y 32. Para
corroborar la validez de los datos disponibles por simulacién de las respuestas de antenas, se
realiz6 la estimacién de las DOA’s empleando el algoritmo MUSIC [79]. El método se basa en la
obtencién de un estimado de la DOA mediante una busqueda exhaustiva del vector de respuesta
que es ortogonal o casi ortogonal al sub-espacio de ruido. Dado que las sefiales GPS usan DSSS
y CDMA, las mismas estan inmersas por debajo del nivel de potencia de ruido, por lo que sin
decodificar son indetectables. En consecuencia, las estimaciones pueden hacerse detectando un
satélite por vez, ya que el resto contribuye tinicamente a incrementar levemente el nivel de densi-
dad de potencia de ruido [11]. En la Fig. 5.8 se presenta un grafico polar que indica la ubicacién
real de los satélites obtenidas a partir de las efemérides precisas (versiones mds ajustadas de
los datos de navegacién provistos por los satélites), y sus correspondientes estimaciones a partir
de los datos adquiridos. Estas se realizaron empleando tanto las mediciones de senales como la
informacién disponible por simulacién de las caracteristicas de radiacién de las antenas. Los re-
sultados dan cuenta de una buena correspondencia entre las estimaciones y las DOA’s reales. Las

desviaciones existentes pueden deberse a distintos factores, entre ellos ciertas diferencias entre
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simulacion y el arreglo implementado, el nivel de ruido de antenas, e incluso cierta influencia de
multicamino ya que la pureza de polarizacion de las antenas es bastante pobre. Aun asi, puede
notarse que estos efectos son relativamente leves ya que los resultados obtenidos son consistentes

con la realidad y de precisiéon aceptable.

90

SVN | DOA (6, )
4 | (63,00, 227,1°)
14 | (31,0°, 352,5°)
19 | (23,1°, 158,1°)
22 | (49,4°, 320,9°)
32 | (41,3°, 176,9°)

180

07/05/2015, 14:49hs.
48 y 116, La Plata

270
Fig. 5.8: Constelacién de satélites en vista. DOAs obtenidas por efemérides precisas y por esti-

macién local con el AA.

Dados los buenos resultados obtenidos con esta verificacién inicial, podemos asumir que es
coherente continuar trabajando con estas senales experimentales para los proximos analisis. A

continuacién, se compara el desemperio de los esquemas de compensacién en términos de BF/NF.

5.3.1. Ensayos con compensacién sectorial

El primer ensayo que se realiza es BF para dirigir el haz de radiacién del arreglo a cada una
de las DOA’s de los satélites y asi maximizar la relacién potencia de portadora a densidad de
potencia de ruido (C'/Np). Particularmente, se compara el desempeno del arreglo sin compensar
contra la compensacion sectorial al dirigir el haz de radiacién en direccién al satélite SVN19.
Segun el modelo PA, el proceso de conformacién de haz se realiza simplemente combinando en
fase las senales de antena, por lo que inicamente es necesario conocer las DOA’s de los satélites
y la ubicacién de las antenas. El vector de coeficientes w para la conformacién de haz con el

modelo PA resulta,

w = s (5.7)

siendo sq el vector de steering (de acuerdo a la definicién en dada en (2.75)) en direccién al satélite
deseado (SVN19), y el supraindice * indica el operador de complejo conjugado. En consecuencia,
los diagramas de radiacién conformados sin realizar compensacién, y con una compensacién

sectorial resultan,
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gscBr(0,¢) = Wgcg(ﬁ, ?); wio=AwT; A cte.t.q. w2 =1. (5.8)
gospr(0,0) = Wgsg(9,¢>); Wgs = AWTWCS; A cte.t.q. ||wl2 =1. (5.9)

Desde el punto de vista de la simulacidn, se estima que el nivel de C//Nj disponible para la sefial
de cada satélite es de 40 dB-Hz, que puede ser considerado como una aproximacion al valor tipico
promedio. Luego de realizar BF se calcula la potencia resultante que se transfiere al receptor. En
relacion a este método de compensacién, como el tamano de los sectores puede elegirse a gusto,
se realiza una comparacién de C'/Ng del satélite en vista en funcién de dicho tamano. Para este
ejemplo, el sector se define como la regién centrada en la DOA del satélite, que comprende el
angulo sélido cuyos rangos angulares estan definidos por A® y A®, pero en todo momento se
restringe a que A® = A®/4 para mantener una proporcién fija en las dimensiones del sector.
El conjunto de puntos de calibracién dentro de dicho sector mantiene un paso de discretizacién
de 1° en ambos ejes independientemente de su tamano. Para el anélisis comparativo, éste ltimo
se modifica gradualmente de manera tal que cuando AG® = 90° se cubre todo el hemisferio
superior con P = 90 - 360 = 32400 puntos, y cuando A® = 1° se alcanza el limite inferior de
P = N = 4 puntos. En la Fig. 5.9 se muestra la representacién del sector de compensacion,
y el desempeno del arreglo segiin su tamano con resultados simulados y estimados a partir de
las mediciones. Se puede notar que para un sector de compensacion relativamente grande, no se
logra una mejora sustancial en relaciéon al desempeno sin compensaciéon. Esto se debe a que no
se trata de una aplicacién que requiera gran nivel de precision de las respuestas de antenas. Por
otro lado, para un sector de tamano reducido, el método genera una degradacién de la relacién
C/Ng en comparacién a no compensar. A medida que se achica el sector, se logra uniformizar
cada vez més el comportamiento de las antenas en el interior del dngulo sélido, pero a costa
de utilizar una matriz de transformacién que para conseguir la misma ganancia de potencia de
senal, incrementa el nivel de ruido. Este efecto secundario es indeseado en estas circunstancias, y
se debe a la estructura que adquiere la matriz de transformacién en estas condiciones. Resultados
similares se han obtenido con el resto de los satélites.

Si consideramos el caso de recuperar la senal deseada cuando el arreglo debe ademés eliminar
una interferencia, la precisién de la compensacién cobra mayor importancia. Para el experimento
propuesto, se supone la presencia de una onda interferente ficticia representada por uno de los
satélites GPS previamente detectados. Por lo tanto, el proceso consiste en verificar la habilidad
del arreglo para mitigar la fuente de interferencia a la vez que dirige el haz de radiacion en la
DOA de la senal deseada. Si se cumple el objetivo, la potencia de la senal del satélite llamado
“interferente” debe ser mucho menor que la del satélite deseado. Luego de realizar NF, se intenta
detectar la existencia de las senales y su C'/Nj. Al igual que antes, para las simulaciones se
considera que el nivel de C'/Ny disponible de sefial de cada satélite y es igual a 40 dB-Hz. Luego
de realizar NF se calcula la potencia resultante en la senal GPS detectada. Desde el punto de
vista de las estimaciones con datos medidos, se define un umbral de deteccién para el algoritmo
utilizado [80] de aproximadamente 32 dB-Hz, por lo que cada satélite sélo se puede detectar si

su potencia supera dicho margen.

97



5. Compensacion de Caracteristicas de Radiacién en AA’s

CIN0 vs. Tamario del sector de compensacion
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Fig. 5.9: (a) Regién de compensacién. (b) BF dirigido al satélite SVN19, con compensacién

sectorial (linea continua), y sin compensacién (linea segmentada).

Se presenta a continuacién el caso en el que se pretende anular el SVIN32 mientras que se espera
recuperar la senal del SVN19. En este caso, se realiza una comparacién similar a la anterior en
relacién al tamano de los sectores. Aunque en este caso existen dos DOA’s de interés, por lo tanto
se define un sector compuesto por dos regiones centradas en cada satélite, cuyos tamanos estan
definidos por A® y A®, con AO® = Ad/4. La reduccién o incremento de A©® y AP modifica
en simultaneo ambas regiones, y al igual que antes cambia la cantidad de puntos de calibracién
utilizados. La conformacion de haz para NF se realiza mediante el método Orthogonal Projection
Beamforming (OPB), el cual s6lo hace uso de las DOA’s involucradas [8]. El vector de coeficientes
de OPB con el modelo PA resulta,

w = [Iy — Sj(sT )]s (5.10)

siendo Sy = [s1 s2 ... sp] una matriz de vectores de steering definida a partir de las DOAs de
las senales indeseadas, que para este caso es una sola. Los diagramas de radiacién combinados
se calculan de la misma forma que indican las ecuaciones (5.8) y (5.9).

Los resultados se presentan en la Fig. 5.10, donde el desempeno del caso sin compensar y de
la compensacién sectorial se pueden comparar en relacién al tamano del sector. Si no se aplica
una compensaciéon, el SVN 32 sigue siendo detectable, y la atenuacién alcanzada es de aproxima-
damente 15dB para la simulacién y 6 dB para la estimacién. En un caso real, si dicho nivel de
atenuacion no resulta suficiente, la interferencia podria bloquear el correcto funcionamiento del
receptor. Como era de esperar, el nivel de atenuacién alcanzado va acompanado a la reduccién
del tamano de los sectores. Para la senal que se pretende recuperar, se observa un comportamien-

to similar al caso anterior a medida que se va reduciendo el tamano del sector. Los resultados
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medidos y simulados presentan una muy buena correspondencia. Las diferencias pueden deberse
a discrepancias del modelo simulado con con el efectivamente obtenido con el arreglo construido.

Realizando ensayos con los demads satélites pudieron obtenerse conclusiones similares.

CIN0 vs. Tamafio del sector de compensacion
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Fig. 5.10: (a) Regién de compensacién. (b) NF para cancelar la sefial de SVN32 y recuperar la

sefial de SVN19, con compensacién sectorial (lineas continuas), y sin compensacién

(lineas segmentadas).

Uno de los factores a tener en cuenta una vez definido el tamano del sector de compensacion, es
la posibilidad de que exista un cierto nivel de incertidumbre en la localizacién de la DOA de una
interferencia. Por lo tanto, el siguiente analisis comparativo consiste en evaluar el desempeno
del arreglo al aplicar NF en funcién de un corrimiento en la DOA de la senal a anular. En
este ensayo, el tamano de los sectores se mantiene fijo en A® = A®P/4 = 30° y con sectores
centrados en las direcciones verdaderas de la senal deseada y de la indeseada. La DOA de la
senal interferente es (05, ¢r), pero el receptor tiene un cierto grado de incertidumbre en relacién
a su ubicacién que puede acotarse al rango 0y += Af; v ¢; £ A¢;. Por lo tanto, se evalia el
resultado de aplicar NF en un posible punto de la regién dada. Se establece que la senal deseada
es siempre la del SVN19, mientras que se pretende cancelar cada uno de los demads satélites.
De forma independiente, se plantean cuatro situaciones diferentes utilizando los SVN 4, 14, 22
o 32. Los resultados se presentan en la Fig. 5.11, donde el desempeno del caso sin compensar
y de la compensacion sectorial se pueden comparar en relacién a Af; y A¢;. Los resultados
obtenidos a partir de datos simulados y medidos presentan una muy buena correspondencia.
Esto incluye las regiones en las que el algoritmo de detecciéon de senal no es capaz de brindar
un resultado, ya que se condicen con las regiones que por simulacién toman valores inferiores
a 32 dB-Hz. En la mayoria de los casos se verifica que las mejoras en los resultados del caso

compensado (en contraste al no compensado) comienzan a ser notables cuando el rango de
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precisién en la DOA se encuentra contenido en un rango de aproximadamente +5°. Por lo que

si se conocen las DOA’s con precisién, la compensacién ofrece buenos resultados. Los resultados

del mismo analisis con tamanos de sectores de compensacion diferentes pueden inferirse en base

a los resultados presentados en la Fig. 5.10.
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Fig. 5.11: NF para cancelar la senal de (a) SVN4, (b) SVN14, (¢) SVN22, (d) SVN32, y recuperar

la senial de SVN19, con compensacién sectorial (lineas continuas), y sin compensacién

(lineas segmentadas). (1) Incertidumbre en el eje 6 y (2) incertidumbre en el eje ¢,

para la DOA de la sefial a anular.
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5.3.2. Ensayos con compensacion puntual

Una propuesta similar a la anterior, pero utilizando una compensacion puntual permite com-
parar ambos casos en condiciones similares de operacion. En este caso, se realiza la compensacién
puntual para las P = 2 DOA’s de interés y se analiza su desempeiio al realizar NF. Se utilizan
los coeficientes calculados mediante (5.10), a partir de los cuales se obtienen los diagramas de
radiacién combinados (5.8) v,

gepNr(0,0) = WTg(H,qS); wl = AWTWCP; A cte.t.q. ||wla=1. (5.11)

Los resultados de este ensayo para cada direccién comprendida en el rango 0y + Afy, ¢; + Ay
se presentan en la Fig. 5.12. Puede notarse que salvo ciertas diferencias, los mismos son muy
similares a los presentados en la Fig. 5.11, por lo que muchas de las conclusiones obtenidas
también son vélidas para este caso. En definitiva, si se considera ir achicando el tamano de los
sectores inclusive hasta el punto en el que se llega a una compensacién puntual, las mejoras en
cuanto a precisién son relevantes sélo si se tiene pleno conocimiento de las DOA’s verdaderas, ya
que de otra manera su desempeno es comparable con el de la compensacién sectorial con sectores
de tamano relativamente intermedio.

El desempeno de este esquema es bueno, aunque sélo resulta conveniente frente al caso sectorial
si se tiene certeza casi absoluta acerca de la DOA a atenuar, ya que de otra forma es comparable
con los resultados obtenidos con un sector de tamafio relativamente grande (A® = A®/4 =
30°). Si se realizan nuevas comparaciones en las cuales se ponen en juego sectores mds chicos e
incertidumbres de menor rango, el nivel de atenuacién que puede alcanzarse es mayor pero las
conclusiones que pueden extraerse resultan similares.

En ciertos casos podria ser tutil explorar algunas alternativas de estimacién-compensacién
iterativas en las cuales se reduzca el rango de incertidumbre en DOA’s y se refine la region
de compensacién mediante aproximaciones sucesivas. De esta manera se podrian reducir los
tamanos de los sectores y los errores de estimacién de DOA gradualmente. Este enfoque podria
resultar particularmente conveniente en los casos en que se empleen métodos que no permiten

incluir la informacién de los RP’s y que se basen en la suposicién de PA [8,72].

5.4. Conclusiones

Se ha planteado, analizado y comparado el uso de dos esquemas de compensacién distintos
(sectorial y puntual) que permiten controlar un AA a partir del modelo PA. El andlisis de desem-
peno se realizé con un arreglo de cuatro antenas de microtira para GPS, el cual fue simulado y
ademds implementado. Los ensayos realizados han permitido verificar la capacidad de compensa-
cion de las diferencias entre antenas para distintas condiciones de funcionamiento considerando
como ejemplo de aplicacién BF y NF por métodos deterministicos. Los resultados obtenidos co-
rroboran que la precisién de una compensacion sectorial es inversamente proporcional al tamano

de los sectores, y que a igualdad de nivel de incertidumbre en la informacién disponible ambos
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Fig. 5.12: NF para cancelar la senal de (a) SVN4, (b) SVN14, (¢) SVN22, (d) SVN32, y recuperar
la senal de SVN19, con compensacién puntual (lineas continuas), y sin compensacién
(lineas segmentadas). (1) Incertidumbre en el eje 6 y (2) incertidumbre en el eje ¢,

para la DOA de la senal a anular.

esquemas de compensacion presentan un nivel de precisiéon comparable. Los resultados obtenidos
en este Capitulo son interesantes para conocer cuantitativamente las limitaciones propias de estas

técnicas para las condiciones de operacion para las que eventualmente se las requiera.

El analisis desarrollado en este Capitulo prioriza ante todo la precisiéon que se logra con la com-
pensacion. Sin embargo, la necesidad de disponer de informacién completa del comportamiento

de las antenas para realizar las compensaciones, e incluso el requerimiento de compensar de ma-
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5.4. Conclusiones

nera iterativa, podrian ser demandantes en términos de consumo recursos memoria y capacidad
de procesamiento en un receptor GNSS. Mas atn, si la memoria y capacidad de procesamiento
fuera suficiente, el control de las antenas podria realizarse sin compensacién alguna, ya que exis-
ten ciertas técnicas que brindan resultados éptimos debido a que permiten incluir las respuestas
de las antenas directamente. Algunos ejemplos son OPB para realizar BF/NF, o MUSIC para
realizar estimacion de DOA [8]. Es en los casos en que no se dispone de recursos suficientes donde
resulta conveniente utilizar compensaciones sectoriales de tamanos relativamente grandes de ma-
nera que se encuentren predefinidos y no sea necesario calcularlos en tiempo real. En estos casos,
la relacion de compromiso consiste en conseguir un nivel moderado de precisiéon sin consumir

gran cantidad de recursos.
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6 Método de Compensacion Ortonormal
para AA’s Compactos

Los métodos de compensacién analizados previamente apuntan a compensar las diferencias
entre RP’s indiferentemente de las caracteristicas que éstos hayan adoptado, y en algunos ca-
sos no evalian el modelo de arreglo idealizado que se utiliza como objetivo de compensa-
cién [56, 75, 81, 82]. Entonces la transformacién debe “forzar” de alguna manera la igualdad
entre los RP’s, aun si eso significa degradar la capacidad de discriminacién espacial del AA. Si
se quiere lograr una compensacién adecuada, por un lado las caracteristicas de radiacién de los
arreglos real y transformado deben estar vinculadas entre si y poder traducirse a través de una
matriz o transformacion lineal. En parte esto se logra suponiendo que el arreglo transformado
posee antenas ideales con separacion idéntica a la estructura original, que si bien es razonable,
no necesariamente es la mejor opcion. Por otro lado, las caracteristicas que adquiere la matriz de
transformacién podrian llegar a ser perjudiciales para las senales recibidas, ya sea por deteriorar
la capacidad de discriminacién espacial de las antenas o por alterar las propiedades estadisticas
del ruido. En resumen, entre sus posibles inconvenientes pueden incluirse: baja calidad de com-
pensacién, transformaciones mal condicionadas, y degradacién de la precision de desempeno en
términos estadisticos.

Las técnicas desarrolladas en la teoria PA se basan en que la diversidad espacial es provista
por las posiciones relativas de antenas idealmente idénticas. Es decir que las senales que arriban
pueden ser discriminadas segun las diferencias de fase dadas por la diferencia de camino recorrido
en funcién de sus dngulos de incidencia [8,20]. En este caso, la distancia éptima entre antenas
es de %, ya que provee maxima resolucién de fase sin ambigiiedad. Planteando el caso de dos
antenas idénticas en términos de sus RP’s y separadas por una distancia de %, el rango maximo

de diferencias de fase que se pueden medir a la frecuencia central de portadora es [—Z, Z]. En el

272
caso de un arreglo compacto, es decir, con antenas separadas a d < % sélo pueden discriminar
diferencias de fase en el rango [—“Td, %d], lo cual se traduce en menor capacidad de resolucién. La

situacién cambia si se presentan antenas con comportamientos disimiles, lo cual es méas notorio
para arreglos compactos de pocos elementos como hemos visto previamente. Existen evidencias de
que un AA compacto podria mejorar su desempeiio gracias al acoplamiento [83]. De hecho, lo que
permite aumentar la resolucién en dichos casos es aprovechar tanto las diferencias de fase como
de ganancia de manera conjunta. En caso contrario la diversidad espacial resulta degradada
y la eficiencia fuertemente afectada. En efecto, el requisito necesario para alcanzar maxima
eficiencia se da cuando los RP’s de un AA cumplen con una dada condicién de ortogonalidad.

Consecuentemente, un arreglo compacto debe ser disenado para presentar RP’s ortogonales, y
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para ello debe poder beneficiarse tanto de las diferencias de fase como de ganancia.

Si bien algunos arreglos admiten comportamientos denominados en la literatura como de su-
perresolucién, o también superdirectividad, dicho estado se alcanza en condiciones de funciona-
miento muy especificas, y sélo casos especiales son viables desde el punto de vista préctico ya
que muchas veces sus beneficios se diluyen cuando entran en juego las eficiencias de las antenas,
las pérdidas por acoplamiento mutuo y la sensibilidad que poseen en cuanto a la calibracion en la
implementacién [9,84]. La base fundamental de dichos conceptos radica en generar una combina-
cién adecuada de los RP’s, pero se asume -como es usual- antenas de comportamiento idéntico y
eso constituye un modelo considerablemente simplificado que raramente se cumple en la practica
debido a que se utilizan espaciamientos muy pequenos. Este enfoque difiere notablemente del
adoptado en el presente Capitulo.

Por otro lado, los métodos de compensacién existentes para compensar los RP’s [56,72,73], no
tienen en cuenta sus efectos sobre el ruido de las antenas. Para un receptor GNSS multi-antena,
las senales se encuentran esencialmente inmersas en ruido térmico que tipicamente puede ser
considerado IID entre canales. Luego de aplicar una compensacién, las senales parecen ser las
que se habrian obtenido con un arreglo desfasado ideal, pero la distribucién de ruido resulta
distorsionada, y la suposiciéon de ruido IID deja de ser valida. Sin embargo, dicha suposicién es
una condicién conveniente e incluso necesaria en la mayoria de las técnicas de procesamiento
de senales con AA’s. Por lo tanto, para preservar estas propiedades una vez aplicada la com-
pensacion, el método utilizado deberia emplear una matriz ortonormal/unitaria. En efecto, la
contribucién central de este Capitulo es proponer una transformacién para AA’s que utiliza una
matriz unitaria, cuya obtencion estd basada en la resolucién del Problema Ortogonal de Procrus-
tes [85]. La virtud fundamental de una transformacién unitaria es que produce un nuevo arreglo
“virtual” sin alterar la estructura de correlacién del ruido ni tampoco la de senal. Es decir, el
método provee una compensacion al comportamiento de las antenas acopladas generando una
respuesta equivalente a la de un AA con elementos idénticos. Por lo tanto, permite que un diseno
que tiene la habilidad de aprovechar las diferencias de ganancia en sus RP’s, se traduzca en un
arreglo ideal desfasado. En particular, se presenta un ejemplo simulado de un arreglo compacto
con dos antenas de microtira para GPS, que pueden traducirse a un esquema similar al de dos an-
tenas idealmente idénticas separadas en aproximadamente % Se corrobora ademés que el mismo
es eficiente por disefio sin necesidad de utilizar materiales absorbentes, estructuras resonantes,
barreras electromagnéticas o redes de adaptacién y desacoplamiento [51,86-89]. En resumen, con
el método propuesto se pretende generar un concepto adecuado de las caracteristicas que son
beneficiosas en los AA’s acoplados para ser eficientes, y que ademds permitan un procesamiento
de senales con técnicas simples de PA. Este método ha sido publicado originalmente en [4].

6.1. Eficiencia de radiacion

La potencia entregada por un generador a una antena o AA es en parte radiada, pero también
parte es reflejada en los puertos de alimentacién y disipada en forma de calor por los materiales

utilizados para implementar las antenas. Por el Principio de Conservacién de la Energia [67],
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6.1. Eficiencia de radiacién

Ptotal - Pref > Prad . (61)

Como se demostré anteriormente, la desigualdad anterior puede expresarse en funcién de las

amplitudes de ondas incidentes x, es decir,

< (Iy — S”S)x > xMTx, (6.2)

siendo S la matriz de parametros de dispersion, y I' la matriz de distribucién de potencia y
eficiencia de radiacién. En la ecuaciéon anterior, la igualdad vale si la estructura radiante es
un sistema sin pérdidas. Los elementos de la matriz de radiacién I';; pueden ser expresados
como [20,67],

Fi,k = €ant,iﬁi,k¢€ant,k ) (63)

donde €gnt i (€qnt,k) son las i-ésima (k-ésima) eficiencias de antena (4.11), y

Bix = 7{ hi(0, 6L (6, 6) sin(9) dodo (6.4)

es el factor de acoplamiento de haz de radiacién entre las respuestas de antenas i-ésima y k-
ésima. El patrén de radiacién h;(6,¢) es hi(f,$) pero normalizado tal que f;; = 1. Para que
una estructura radiante ideal irradie maxima potencia, debe poseer sus IN puertos perfectamente
adaptados y sin pérdidas por acoplamiento. Tal como se demuestra en [67], dicha condicién esta
ligada en parte a que las antenas del arreglo presenten patrones de radiacién ortogonales. Es decir
que la condicién €gpnt; = 1 para i = 1,..., IV, requiere de f3; , = 0 con ¢ # k. Esta condicién de
funcionamiento puede darse en arreglos de grandes dimensiones, pero normalmente no se cumple
en AA’s compactos. Por el contrario, los ejemplos que se presentan a continuacién constituyen
arreglos simples con RP’s ortogonales. Gracias a ello, poseen las caracteristicas necesarias para

lograr eficiencias elevadas.

6.1.1. Ejemplo 1

Consideremos el clasico arreglo lineal e ideal de N antenas isotrépicas, siendo N un ntimero
par, con amplitudes de ganancia iguales a 1 a la frecuencia de operacién cuya longitud de onda
es \. Las antenas se encuentran alineadas sobre el eje x, centradas en el origen de coordenadas,
y separadas una distancia d entre ellas. En la Fig. 6.1, se presenta un esquema ilustrativo del
arreglo propuesto, donde la dependencia con la variable ¢ se omite por simplicidad.

El anterior es un AA con elementos radiantes idénticos, donde el patrén de radiacién es factor
comun del vector h. El tnico cambio en las antenas desfasadas es la dependencia de fase de
acuerdo a la direcciéon de una onda incidente. En consecuencia, el vector de respuesta del arreglo

h resulta,
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Onda
incidente

_d(N-1) .
3 2
wd/\ A
.................. i . |h1(9)‘ [
— ha(6)] ——
. Zhl (9) """
—md/A e e ’ B

Fig. 6.1: Arreglo PA.

o1 3 (= (N-1) ) sin(8) cos(¢)
eI Z (= (N=3) %) sin(0) cos(¢)

h(6, ) = | ~ (65)
eI B (+(N=1) ) sin(0) cos(¢)

Si se asume que no existen pérdidas por desadaptacion o acoplamiento mutuo, se puede verificar
de (6.4) que las caracteristicas deseadas para la matriz I se obtienen cuando d = %, resultando

en,

6j7r sin(0) cos(¢)(i—k) 1 1=k
= in(6) dodeo —= - 6.6
Bik ?{ = sin(0) dod¢ 0 itk (6.6)

En consecuencia, las antenas isotrépicas a % presentan patrones ortogonales entre si gracias
al desfasaje relativo entre ellas que es generado por la diferencia de camino que recorren las
senales. Para antenas no isotrépicas, aunque con RP’s idénticos, también se obtiene un resultado
similar. Sin embargo, se debe notar que no sélo los arreglos ideales desfasados pueden alcanzar
esta condicién. A continuacién, consideramos otro ejemplo donde las antenas comparten el mismo

centro de fase y, en consecuencia, las senales siempre arriban sin ningin desfasaje relativo.

6.1.2. Ejemplo 2

Un par de antenas de tipo lazo cruzadas, o también los dipolos cruzados [90], son ejemplos
de AA’s apropiados para el siguiente planteo. A principios del siglo XX, este par de antenas
fue conocido como Watson-Watt Direction Finder, ya que resulté de mucha ayuda como sistema
analdgico para la identificacién de DOA. Un esquema simplificado del arreglo se presenta en la

Fig. 6.2. Este consiste en dos antenas tipo lazo orientadas en direcciones ortogonales, cuyos RP’s
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6.1. Eficiencia de radiacién

podian describirse como las simples funciones trigonométricas cos(¢) y sin(¢) cuando se describen
sobre el plano x-y. Las senales de ambas antenas se envian al receptor y son simultdneamente
presentadas en un grafico XY tal que el dangulo de la onda incidente sobre el arreglo pueda
ser estimado a partir del grafico. Dada la ambigiiedad de 7 radianes en azimuth, el angulo de
incidencia puede ser determinado sin ambigiiedad sélo en un rango reducido, es decir, =5 < ¢ <
5. Podemos verificar que los RP’s cambian de acuerdo a la orientacién, pero no su fase. Por
lo tanto, puede decirse que comparten el mismo centro de fase, y su ubicacién es en el centro
geométrico del arreglo.

Fig. 6.2: Sistema de detecciéon de DOA basado en antenas tipo lazos-cruzados.
El vector de RP’s de los bucles cruzados para una dada DOA (0, ¢) es,

1 [ (cos? 6 + sin® 0 cos? ®)2

h(0, ) —sinfsin ¢ 6.7)

e L { (cos? 6 + sin® §sin })z ' .
sin 0 cos ¢

sin | tan™

sin | tan™

Entonces, por (6.4) los elementos ;5 son,
1 i=k
0 i#k’

que es la misma matriz de acoplamiento que podria ser obtenida con un par de antenas idealmente

Bij = f hi(8, 0)hu (6, §) sin(6) dodg = { (6.8)

idénticas y separadas a %, tal como se presenté en el ejemplo anterior. Ademds, dado que la
distribucién de corriente sobre la estructura metalica de cada lazo no genera un campo eléctrico
que pueda interferir considerablemente con el puerto de la antena vecina, entonces la suposicién
de “sin pérdidas por acoplamiento” es apropiada. En consecuencia, puede decirse que el par de
antenas tipo lazos-cruzados con adaptacion perfecta y sin pérdidas, es un arreglo eficiente.

Si nos restringimos al plano x-y, el vector de RP’s correspondiente se simplifica a,

h(r/2,6) = (6.9)

cos<¢>1
sin(¢) |
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En este caso, es mas facil encontrar un arreglo transformado cuya respuesta pueda distinguir
senales por diferencias de fase en lugar de que sean por amplitud. Su respuesta pude ser tradu-
cida mediante RP’s de caracteristicas que asemejen a un par de antenas idénticas e isotropicas
alineadas al eje y y centradas en el origen. Es decir,

N e—i
h(r/2,¢) = LH 4 : (6.10)

lo cual se obtiene a través de la siguiente matriz de transformacién,

_ L
W_ﬁll _j]. (6.11)

El vector de RP’s indicado en (6.10) cambia la forma en la que la fase varia en relacién al
azimuth ¢ en comparacién al PA cuyo vector de RP’s es,

~i% sin(9)
c° ] . (6.12)

h(r/2,¢) = Lﬂ‘;’ sin(¢)

Sin embargo, la fase —5 < ¢ < T varfa en el mismo rango que lo harfa el arreglo de dos

2
elementos isotrépicos separados por una distancia d = 2, es decir, —% < §sin(¢) < 5. Este

2
hecho pone en evidencia que sus respuestas no son muy diferentes entre si, ni tampoco a la de los
lazos-cruzados. Entonces se requiere una estrategia para encontrar arreglos equivalentes referida

a una transformacién ortogonal, y la misma se propondra a continuacion.

6.2. Método de transformacion ortonormal

El objetivo del método propuesto es compensar la respuesta del arreglo x, transformandola en
el vector de senales x, cuya nueva estructura pueda ser descrita por la respuesta de algin arreglo
equivalente. Es decir,

%[m] = W Hy[m] + We[m] = Hy[m] + &[m)], (6.13)

donde W es la matriz unitaria de la transformacién deseada, y H es la matriz de respuesta del
arreglo transformado, la cual se espera que sea lo mas proxima posible a la matriz de respuesta
deseada H.

En relacion al vector de ruido e, suponiendo que la agitacion térmica sea la fuente prin-
cipal, sus N elementos son variables aleatorias que pueden asumirse gaussianas, mutuamen-
te independientes entre si y con las senales de interés, e idénticamente distribuidas. Es decir,
x ~ CN(Hy, NoIy), con Ny la varianza de ruido. Después de aplicar la matriz de transforma-
cién W se desea que el vector de ruido € herede no solo la misma distribucién de probabilidad,
sino también la condicién IID para no afectar las siguientes etapas de procesamiento. Por tratarse
de una matriz unitaria (WHW = WWH = Iy), la estructura de la matriz de correlacién original
no resulta modificada, es decir,
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Cov{x} = B{xxT} — E{x}E{x"} = NyIy, (6.14)
Cov{x} = WCou{x}W = WNy IxWH = Nyl , (6.15)

donde el supraindice H representa la transpuesta hermitica, E{-} y Cov{-} son los operadores de
esperanza y covarianza respectivamente. Mas atn, si una matriz unitaria W se aplica al vector
x, la potencia total recibida resulta inalterada,

P=x"3x=x"WHWx = Potal, (6.16)

y (6.2) también se verifica para el nuevo vector de excitacién de antenas X,

Iy - S7S)x > x"Irx. (6.17)

A continuacién, se propone un método para hallar W mediante una optimizacién con restric-
ciones basada en el llamado Problema de Procrustes Ortogonal.

6.2.1. Problema de Procrustes Ortogonal

En la mitologia griega, Procrustes fue un hijo de Poseidon que habitaba en su fortaleza ubicada
en el monte Korydallos cerca de Atenas. Alli tenia una cama, la cual ofrecia a cada pasajero al
invitarlos a pasar la noche. Una vez ahi, él procedia a trabajar sobre ellos estirando o cortando
las extremidades de sus cuerpos hasta lograr que se ajustaran a las dimensiones de su cama.
Nadie nunca se ajusté a su cama sin ser forzado a ello...

Desde el punto de vista del analisis matemético, una matriz compleja W de tamano N x N que
pertenece al grupo de matrices unitarias W € U(N, C), efectia rotaciones y reflexiones alrededor
de sus N-dimensiones en el propio subespacio al que pertenece. En honor al villano de la mitologia
griega, el problema tradicional de encontrar una transformacién unitaria que fuerce a una matriz
a parecerse lo mds posible a otra se llama Problema de Procrustes Ortogonal (OPP) [85]. Si
ademads consideramos el caso ponderado, el nombre del método se denomina WOPP, que por sus
siglas en inglés refiere al Problema de Procrustes Orgogonal Ponderado para cédlculo matricial.
Dicha transformaciéon W puede hallarse minimizando la siguiente expresién que mide el error de

la aproximacién matricial,

y=(WH - H)Q|[%. (6.18)

donde || - ||r es la norma Frobenius. La expresién en (6.18) representa la funcién de costo a mini-
mizar, y posee una solucién con férmula cerrada en términos de una descomposicién en Valores
Singulares (SVD) de una matriz. La férmula incluye una matriz de pesos @ positiva definida,
diagonal y con valores reales, que permite penalizar de manera diferente el error cometido de-
pendiendo la DOA. Si se desean priorizar ciertas DOA’s por sobre otras se modifican los pesos
asignados sobre la diagonal, pero si se desea efectuar una compensacién global sin restricciones
particulares puede definirse como la matriz identidad.
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Definimos las matrices B = HQ y A = }oIQ, donde A,B € CN*P. Al traducir la norma

Frobenius por medio de la traza matricial encontramos la siguiente expresion,

v =|WB — A% = tr{BEWHW B} + tr{ A" A} — 2tr{BFWH A}. (6.19)

Se verifica que sélo el tercer término depende de W, que ademaés es el inico que puede tener
signo negativo y que nunca puede superar a la suma de los otros dos. A fin de minimizar -, la
soluciéon 6ptima para la matriz W es aquella que maximiza la magnitud del término negativo.
A partir de una descomposicién SVD de AB” = ULV H | se consigue ordenar la expresién de la

siguiente manera,

tr{BEWH A} = tr{ABFWH} = tr{USVHW T} = tr{[2VHWH U}, (6.20)

donde ¥ = diag([o1, 09, ..., op]), con o, > 0, por lo que es una matriz diagonal semi-definida
positiva, mientras que VZWHU conforma una nueva matriz unitaria. Entonces, se puede probar

que (6.20) es méximo cuando W se iguala a [85],

Wopt = arg mv[é}x{tr{EVH wHUy =vuvH, (6.21)

lo cual resulta en,

mvéx{tr{szWHU}} =tr{X}. (6.22)

Por lo tanto, (6.21) es la solucién final para W que puede ser encontrada en términos de una
SVD de la matriz AB¥ = HQQ"HH .

6.2.2. Funcidén de correlacién de AA’s

Los resultados previos indican cémo obtener una solucién éptima para W dadas las respuestas
del arreglo real H y virtual H, aunque la calidad de la aproximacién depende de la estructura
que poseen ambas matrices. Entonces si estamos interesados en encontrar una transformacién
lo més exacta posible, debemos enfocarnos en las caracteristicas que deben tener los arreglos
real y objetivo tal que permitan alcanzar dicha condicion. Por lo general, el arreglo real posee
una respuesta acorde a las propiedades fisicas y caracteristicas constructivas de la estructura
electromagnética. El arreglo objetivo se encuentra restringido por las caracteristicas del modelo
propuesto para representar la realidad, buscando ser simple y preciso a la vez. La pregunta en
cuestiéon es, jcudles son las restricciones adicionales que vinculan a ambos arreglos a través de
una dada matriz unitaria?

Con la transformacién (6.21) y de acuerdo a las DOA’s deseadas que determinan H y H, las
matrices A y B pueden expresarse en términos de sus SVD, lo cual entrega una base ortonormal
de autovectores a izquierda y a derecha para ambas matrices ademas de sus propios valores

singulares,
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6.2. Método de transformacion ortonormal

A=UaZ AV, B =UgXpVE. (6.23)

Las bases de autovectores U4 y Up pertenecen al mismo subespacio vectorial, asi como también
V4 y Vp. Nuestra herramienta es una matriz unitaria que realiza una transformacién lineal que
consiste en rotaciones y reflexiones sobre la base de autovectores a izquierda y puede ser aplicada
para obtener WUp = Uy, mientras que el resto no se modifica. Entonces, un buen ajuste se
obtiene si los autovalores y autovectores a derecha son los mismos, es decir X4 = Xy V4 = Vp.

Equivalentemente, se debe conseguir que las matrices A7 A y B B coincidan,

BB = A" A, (6.24)

Si esta condicién se verifica, entonces (6.23) resulta,

A=UrSAVE:,  B=UpX,VE, (6.25)

para lo cual se cumple la siguiente igualdad AB¥ = U 32U . Bajo esta condicién, (6.21) resulta

Wopt = Uy UK v consecuentemente se consigue una solucién éptima para v,

Yo = [(UAUE)(UpEaVal) = UaS V4|7 = 0. (6.26)

Por lo tanto, puede obtenerse una transformacion eracta para el par de matrices H y H si se
cumple la condicién (6.24). Esto permite plantear el problema desde otro punto de vista, basado

en la minimizacién de una nueva funcién de costo 7,

V¢ = ||APA - BEB|} = (|7 [HTH — HPH|Q|[3. (6.27)

Expandiendo (6.27) en términos de las respuestas del arreglo para cada DOA, la restriccién

impuesta resulta més clara. Se debe cumplir con la siguiente igualdad,

(h;, hy) = (hy, hy), (6.28)

donde (h;, hy) = hZHhk es el producto interno Vi, k = 1,..., P. Dicho producto es indicador del
nivel de correlacién que existe entre la respuesta del arreglo para cada par de DOA’s. Segin (6.28),
para lograr una transformacién exacta, las correlaciones propias del arreglo real deben coincidir
con aquellas correspondientes al arreglo objetivo. Si generalizamos para todos los posibles pares
de DOA’s (6,¢") y (8”7, ¢"), se genera una funcién de correlaciéon de cuatro dimensiones r dada
por la siguiente expresion

r(@',¢',6",¢") = (h(¢',6'), h(0", ") ). (6.29)

Esta funcién, tiene mucha informacién valiosa acerca de las caracteristicas de los AA’s. La
misma mapea la correlacién entre vectores de respuesta del arreglo para todo el espacio de radia-
cién. Su magnitud indica cuan colineares son los vectores h para dos DOA’s particulares. Si estas

dos orientaciones espaciales estdn muy correlacionadas, pueden confundirse facilmente cuando,
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6. Método de Compensaciéon Ortonormal para AA’s Compactos

por ejemplo, se estima DOA. El caso 6ptimo para distinguirlas se cumple cuando los vectores son
mutuamente ortogonales, mientras que el maximo nivel de correlacién indica que ambas direccio-
nes son indistinguibles entre si a través de sus respectivos vectores h. Adicionalmente, en el caso
de realizar cancelacion de interferencias, la informacién acerca de cuanto afecta poner un nulo
en direccién a una interferencia en relacién a la ganancia méxima alcanzable en direccién a la
senal de interés también estd contenida en esta funcién de correlacién. Muchas aplicaciones con
AA pueden ser interpretadas a través de la funcién r, y esto es porque describe la capacidad de
un AA de discriminar cada par de orientaciones espaciales. En consecuencia, dos configuraciones
de AA’s diferentes podran ser declaradas equivalentes, en términos de una transformacién con

matriz unitaria, si poseen la misma funcién de correlacion.

6.2.3. Ejemplo 1, continuacién

Volvemos a considerar el ejemplo descrito en la Seccién 6.1.1. Analizamos el RP sélo sobre el
plano x-z tal que la funcién de correlacién (6.29) pueda ser graficada. En este caso, se obtiene la

siguiente expresién en funcién de las variables 6" y 6",

oz

—1
7’(9/,0”) _ Z ejdT“(2n+1)[sin(9”)7sin(0')]. (630)

—_ N
n=-—s

En la Fig. 6.3 el valor absoluto de la funcién de correlacién |r(¢’,6")| se compara para dos
antenas isotrépicas en relacién a la distancia que las separa d. Para cada punto en el gréafico
podemos observar cudn correlacionados se encuentran los vectores h(¢’) y h(6”). Para comenzar
a analizar el gréafico, es siempre conveniente ubicarse sobre un punto de la diagonal principal
ya que indica con cudnta ganancia de potencia se detecta una senal proveniente de la direccién
0" = 0" cuando las sefiales de antenas son combinadas en fase. Partiendo desde cualquier punto
de la diagonal principal, y desplazdndose sobre una linea imaginaria horizontal /vertical puede
identificarse qué nivel de correlacién existe entre h(6’) y h(6”). Si 6" y 6" son distintas pero el nivel
de correlacion es alto, las probabilidades de confundir una con otra son altas. Puede pensarse
a la resolucién del arreglo como la distancia (en términos de una diferencia angular, §' — 6”)
desde algtin punto de la diagonal principal hasta el primer nulo de correlaciéon al desplazarse
tanto horizontal como verticalmente. Puede verse que para distancias cortas entre las antenas la
resolucién es muy pobre, pero mejora a medida que d aumenta. Sin embargo, si la distancia se
incrementa mucho, comienza a aparecer ambigiiedad como en el caso de d = A, donde el nivel
de méaxima correlaciéon ocurre al menos dos veces al desplazarse horizontal o verticalmente sobre
el grifico. Para un par de antenas idealmente idénticas y separadas a d = % existe maxima
resolucién sin ambigiiedad (excepto para dngulos rasantes), lo cual es consistente con la regla
tradicional de diseno.

En la Fig. 6.4 se compara |r(6,0")| para N antenas isotrépicas con una distancia entre ele-
mentos de d = % Ahora, con un incremento del niimero de antenas se logra ampliar la regién de
baja amplitud en el mapa de la funcién de correlacion, lo que se traduce en un mayor nivel de

resolucién sin ambigiiedad en comparacién a utilizar sélo dos antenas, y también se obtiene un
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Fig. 6.3: Funcién de correlacién de un par de antenas isotropicas segtin su separaciéon d.
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Fig. 6.4: Funcién de correlacion para N antenas isotrépicas separadas d = % entre si.

incremento en el drea efectiva o apertura del arreglo, lo cual es un factor vinculado a la maxima
ganancia que se puede lograr en una dada direccion al realizar BF. Para los casos analizados, la
capacidad de discriminacién que cada arreglo posee segin la DOA es descrita apropiadamente
por medio de su funcién de correlaciéon correspondiente. Por lo tanto, se puede concluir que ca-
da funcién identifica de manera apropiada la capacidad que cada AA posee para resolver entre
DOA’s.

6.2.4. Ejemplo 2, continuacion

Volvemos a considerar el ejemplo propuesto en la Seccién 6.1.2, el cual consiste en un par
de lazos cruzados cuyo arreglo equivalente, via transformacién unitaria, es similar al de un par
de antenas omnidireccionales separadas a % La Fig. 6.5 compara la funcién |r(¢’, ¢”")| para los
arreglos equivalentes. Puede notarse que ambas funciones de correlacién son bastante similares,
aunque hay algunos cambios en relacién a sus capacidades de resolucién. Los lazos cruzados
tienen igual resolucién para cualquier punto que se tome como referencia, y es de 5. Por el
contrario, en el caso de dos elementos omnidireccionales, la resolucién cambia de acuerdo a la
DOA que se tome como referencia, siendo % para ¢’ = —7, 0, 7; y tomando valores mds chicos
para rangos intermedios.

Gracias a la funcién de correlacién, pueden reconocerse las virtudes y semejanzas de un arreglo
en comparacién a otro con propiedades de radiacién similares, ain si la forma de sus respectivos
RP’s es muy diferente. Tal como ha sido verificado, ciertos arreglos reales que presenten RP’s
notablemente diferentes pueden discriminar tan bien entre DOA’s como un arreglo de antenas

idealmente idénticas, las cuales distinguen DOA’s por diferencias de fase de la senal recibida. Bajo

115



6. Método de Compensaciéon Ortonormal para AA’s Compactos
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Fig. 6.5: Comparacién de la funcién de correlacién de un par de lazos cruzados y dos antenas

omnidireccionales separadas %

esta hipdtesis, un arreglo compacto podria conseguir mejoras considerables en comparacién al
desempeno de elementos radiantes ideales e idénticos. Por otro lado, mediante la transformacién
unitaria propuesta se puede simplificar el modelo que se requiere utilizar para su control. En lo
que respecta a este tipo de compensacion, la funcién de correlacién sera considerada de ahora en

mas un parametro de diseno de los arreglos virtual y objetivo.

6.3. Arreglo GNSS compacto, eficiente y simple

El diseno particular propuesto consiste en un AA de dos antenas de microtira de caracteristicas
similares a las presentadas en los capitulos anteriores, implementadas en un mismo sustrato de
material RT /duroid 6002 con un plano de tierra comun. La distancia de separacién entre antenas
esd = 0,3\. El AA y sus pardmetros de interés se presentan en la Fig. 6.6. Las dimensiones finales
se seleccionaron de manera tal de lograr que los RP’s sean considerablemente diferentes aunque

manteniendo acotados los niveles de pérdidas por desadaptacién y acoplamiento mutuo.

cl
[
hl e
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c=54

h=13,6

4t g =150

1 ¢ 'é' > 1 =100

7 e =546
. "-: t=1,524

/ / d . > d=0,3)

| ]
g

Fig. 6.6: Arreglo lineal de dos antenas y sus dimensiones.
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6.3. Arreglo GNSS compacto, eficiente y simple

El AA tiene un ancho de banda de aproximadamente 16 MHz dentro del cual todos los parame-
tros de dispersién estdn por debajo del umbral de —10 dB, |S;x| < —10 dB, tal como puede verse
en la Fig. 6.7 a). Las pérdidas por desadaptacién y acoplamiento son iguales para cada antena
gracias a que la estructura del AA tiene simetria rotacional, es decir 811 = Sa2 y S12 = Sao1. Por
otro lado, a partir de la curva de |Sa1| puede interpretarse que la potencia de acoplamiento entre
ambos puertos es muy baja en las proximidades de la frecuencia central f. = 1575,42 MHz. Esto
ocurre a pesar de que una antena se acople con la otra porque sus distribuciones de corriente son
notablemente diferentes entre si. Mientras que la antena activa tiende a tener una distribucién
de corriente apropiada para RHCP, el comportamiento de la corriente en la antena pasiva se
describe de acuerdo a los efectos del AM-DE. Particularmente a la frecuencia f., la distribucién
de corriente en la antena pasiva estd principalmente alineada al eje horizontal. Consecuentemen-
te, el nivel de senal visto a través de su puerto es de baja intensidad, por lo que el parametro
|S21| es préacticamente nulo. Esto muestra que un gran nivel de acoplamiento, que en este caso
se presenta por corrientes acopladas a la antena vecina, no necesariamente implica gran nivel de
pérdidas por potencia reflejada a través de los puertos de antenas. En efecto, este par de antenas
conforman un arreglo eficiente a pesar de estar muy proximas entre si.

En la Fig. 6.7 b) se presentan las eficiencias de radiacién de los elementos, (€rqqi, @ = 1,2),
las cuales son idénticas y por lo tanto se utiliza una tnica curva (magenta). Por otra parte, la
curva violeta representa la eficiencia total (€qnt,;), por lo que la curva magenta provee una cota
superior para la eficiencia total méxima alcanzable. Puede verse que las pérdidas por reflexién
son casi despreciables porque ambas curvas son aproximadamente iguales para el ancho de banda
definido. M&s atn, la eficiencia maxima obtenida se da a la frecuencia f. con un valor de —0,5
dB, ademds de que se mantiene siempre por encima de —1 dB en un rango de frecuencia de
20 MHz. Es importante remarcar que la eficiencia total alcanzada por este AA es mayor que
muchos otros disenios de arreglos compactos actuales [51,87-89, 91, 92]. La razén principal es
que estos disenos estan enfocados en reducir la potencia acoplada a expensas de agregar nuevas
estructuras que incorporan pérdidas. Estos incluyen el uso de sustratos de permitividad muy alta,
barreras electromagnéticas, estructuras resonantes, o redes de adaptacion y desacoplamiento, lo
cual crea en general un sistema ineficiente. Sin embargo, y tal como se ha descrito anteriormente,
no siempre es necesario emplear estas herramientas, ya que se consiguen muy buenos resultados
si se favorece la ortogonalidad de los RP’s por diseno.

En la Fig. 6.8, se ilustra el hemisferio superior de los RP’s RHCP del arreglo propuesto. Los
I6bulos traseros del hemisferio inferior no son relevantes dado que las dimensiones del plano de
tierra son suficientemente grandes para mantener bajo su nivel de ganancia. Se puede notar que
debido al gran nivel de influencia electromagnética entre las antenas, los RP’s individuales poseen
méxima ganancia en direcciones diferentes entre si y no alineadas a la direccion del zenith. Las
diferencias que presentan los RP’s son suficientemente importantes y poseen la forma adecuada
para que puedan ser considerados como mutuamente ortogonales.

En la Fig. 6.9 a) se muestra el plano x-z de la funcién de correlacién del arreglo de microtira
propuesto, |r(6’,6")]. Se presenta este plano ya que estd alineado con el eje de las antenas y las

direcciones de mayor intensidad de radiacién. Sobre la diagonal principal, se ve que en direccion
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Fig. 6.7: Resultados simulados de la eficiencia del AA.
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Fig. 6.8: Ganancia RHCP del AA real.

al zenith la ganancia del arreglo es considerablemente mayor que para el horizonte. Aunque los
maximos no se encuentran en esa direccion, sino desplazados lateralmente en aproximadamente
+30° de elevacién, lo cual es consistente con la forma de los RP’s. Puede observarse una muy
buena capacidad de identificacién de DOA’s por parte del arreglo hasta cerca de 45° de elevacion.
Para elevaciones mayores va apareciendo gradualmente una regiéon mas difusa donde el maximo
de correlacion se encuentra desplazado de la diagonal principal. Esto indica que el arreglo tiene
mayores chances de confundir dos DOA’s; y esto se debe a que para dngulos de elevacién grandes
las ganancias de ambas antenas son bajas.

Por comparacién de la funcién de correlacién, deduciremos un AA objetivo con antenas ideal-
mente idénticas que presente propiedades de radiacién similares para las DOA’s de interés. En
este caso, definiendo una grilla en el rango 0° < 6 < 90° y 0° < ¢ < 360° con un paso angular de
5°, lo cual genera P = 1368 DOA’s diferentes para los propdsitos del ajuste. Considerando un
arreglo virtual en el que se ha impuesto que posea antenas de comportamiento idéntico, entonces
(6.28) indica que sus RP’s deben cumplir con,

(hp,hy,) = (hy, hy), (6.31)

para p = 1, ..., P. Es decir que las ganancias de las antenas virtuales en la DOA p-ésima deben
ser iguales al valor cuadratico medio de las ganancias del AA real en dicha direccién, ya que

desarrollando la ecuacién anterior se obtiene,
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2

% = |hin.pl. (6.32)
para cada antena n-ésima. Ya habiendo establecido las ganancias de antenas virtuales, resta por
definir sus ubicaciones tales que sus diagramas de fase permitan imitar la funcién de correlacién
del AA original, lo que sucede aproximadamente en el caso en el que la distancia que las separa
es d = 0,45)\. Su funcién 7 se presenta en la Fig. 6.9 b), en la cual pueden encontrarse muchas

similitudes en comparacién al arreglo original de antenas separadas a 0,3\.

Ir (67,07)] Ir(67,07)|
50 4 50 ‘ 4
= 3 5= 3
S0 S0
< 2 < 2
50 1 50 . 1
0 0
-50 0 50 -50 0 50
0[] 0[]
a) Arreglo de microtira. b) Arreglo objetivo.

Fig. 6.9: Comparacién entre las funciones de correlacién del AA de microtira con el AA objetivo.

En la Fig. 6.10, se presentan los RP’s RHCP del arreglo objetivo. La magnitud de las ganancias
de antenas son idénticas, y las diferencias de fase corresponden a un arreglo desfasado de dos
antenas separadas a 0,45\. La transformacién unitaria obtenida a los fines de asemejar dichas
respuestas de antenas se indica a continuacion,

0,8425 ¢ 92897 () 5387 +i18158

T 10,5387 913263 (18495 ¢+i0,:2447 (6.33)

Los RP’s que resultan luego de aplicar W se muestran en la Fig. 6.11. Puede notarse que el
arreglo transformado/virtual obtenido se comporta de manera muy similar al arreglo objetivo.
Los RP’s LHCP también presentan un comportamiento diferente en comparacion al caso de
antenas aisladas. En la Fig. 6.12, se presentan los diagramas de radiacién correspondientes al
arreglo real. Hay zonas en las que la intensidad de radiacion LHCP es baja, pero también hay
regiones en las que es relativamente alta y en consecuencia la pureza de polarizacién es pobre. A

dBiC

Fig. 6.10: Ganancia RHCP del AA objetivo.
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Fig. 6.11: Ganancia RHCP del AA transformado.

Fig. 6.12: Ganancia LHCP del AA real.

Fig. 6.13: Ganancia LHCP del AA transformado.
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6.4. Conclusiones

los fines del ejemplo practico presentado, se ha propuesto un diseno de AA simple en el que no se
ha priorizado mantener al minimo la relacién axial. La degradacion de la pureza de polarizacién
circular es probablemente uno de los aspectos mayormente perjudicados a causa del AM-DE. Si
bien podria considerarse, por ejemplo, el uso de una red de alimentacién con puerto doble para
intentar mejorar la AR, en este caso resulta muy dificil lograr un buen desempeno para todo el
espacio de radiacién. Para perfeccionar este aspecto hace falta disenar una estructura que admita
una distribucién de corriente que no favorezca la polarizacién cruzada. Si bien la AR no ha sido
prioridad en el ejemplo propuesto, desarrollos futuros pueden mejorar dicho parametro. En la
Fig. 6.13 se muestran los RP’s LHCP que resultan de la transformacién unitaria. Se pueden
observar cambios tanto en magnitud como en fase, modificindose también su directividad. Sin
embargo, dado que la matriz utilizada es unitaria, no se efectiian cambios en la cantidad total de
potencia que el arreglo es capaz de recibir, dado que la magnitud de las ganancias de antenas a
una misma DOA se redistribuyen entre si, pero en ningiin caso se incrementa o degrada su valor
cuadratico medio original.

El AA GNSS que ha sido presentado es un ejemplo practico que muestra que es posible
aprovechar los efectos del AM-DE a los fines de conseguir un diseno compacto pero eficiente.
Maés aun, se ha comprobado que es posible realizar disenos que pueden ser traducidos mediante

una transformacién unitaria a un arreglo PA ideal equivalente.

6.4. Conclusiones

Un arreglo de antenas compacto que posee RP’s idealmente idénticos, dispone de una capacidad
limitada para discriminar ondas incidentes segun su DOA. Esto se debe a que la distancia que
separa a las antenas es chica, y en consecuencia las diferencias de fase por diferencia de camino
recorrido de las ondas incidentes también lo son. Un aprovechamiento adecuado de los grados
de libertad disponibles en un arreglo se da al cumplirse una condicién de ortogonalidad entre
los RP’s. Para lograr dicha ortogonalidad en arreglos compactos, éstos deben disenarse de tal
manera que sus RP’s presenten tanto diferencias de fase como de magnitud. De esta manera, se
puede optimizar su capacidad de discriminacién espacial y maximizar su eficiencia final a pesar
de sus dimensiones reducidas.

Por otro lado, a los fines de simplificar el procesamiento de senales con arreglos que presentan
RP’s muy diferentes, se propuso ademéas una transformacién con matriz unitaria que permite
traducir su comportamiento al de un arreglo ideal desfasado. Esta técnica requiere el andlisis y
comparacion de la funcion de correlacion asociada al arreglo. La misma permite por un lado poner
de manifiesto las virtudes de los AA’s compactos que se benefician de la conjuncién de diferencias
de magnitud y fase en sus RP’s. Desde el punto de vista del disenio del AA, sus propiedades de
radiacién pueden ser optimizadas mediante el anélisis de la funcién de correlaciéon. La misma,
brinda informacién que no es tan evidente observando solamente los RP’s individuales, como
por ejemplo, la capacidad de resolucién que tiene el arreglo para cada direccién del espacio. Por
otro lado, la funcién de correlacién permite evaluar la posibilidad de realizar la traduccién del

comportamiento del AA a un esquema PA. La funcién de correlacién obtenida no esta restringida
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a que necesariamente se adapte al comportamiento de algin arreglo desfasado. Siempre y cuando
el arreglo equivalente se ajuste a la funcién de correlacion, sus propiedades de radiacién podran
ser modificadas mediante la transformacién unitaria.

A pesar de que el ejemplo prictico presentado estd destinado a GNSS, es evidente que el
método no esta restringido inicamente a esta aplicaciéon en particular. Y a pesar de que consiste
en un arreglo de dos elementos, tampoco estd limitado en el nimero de antenas a utilizar. La
principal suposicién sobre la que se basa la técnica es que las senales satisfacen un modelo de
banda angosta, de manera tal que los RP’s puedan ser considerados constantes dentro de ese
ancho de banda. Sin embargo, es factible desarrollar las modificaciones apropiadas para que el
método propuesto pueda ser generalizado a un modelo de banda ancha. Particularmente, en
el Capitulo 8 de la presente tesis se desarrolla y evalia un posible esquema de compensacién
unitaria de banda ancha para ser utilizado en GNSS, el cual también puede ser adaptado a otras
aplicaciones.
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7 Procesamiento Espacial Simple y Efectivo
con un AA Compacto y de Bajo Costo

La nueva herramienta presentada en el Capitulo anterior no solo consiste en una compensacién
sino que permite plantear una nueva técnica de diseno para arreglos con antenas acopladas. En
este Capitulo, se presenta el desarrollo conjunto de un AA compacto de cuatro elementos junto
con una transformacién unitaria, la cual es inica y permite obtener un AA virtual que puede ser
controlado como un arreglo PA ideal en la mayor parte del patrén de radiacién. Gracias a esta
técnica, el arreglo propuesto logra un buen desempeno en términos de robustez y precision del
procesamiento espacial de sefiales GNSS, a la vez que se mantienen notablemente acotados los
requisitos de tamano, costos de fabricacién y peso. El proceso de diseno requiere el desarrollo de
un AA que admita una transformacion unitaria global -o varias transformaciones sectoriales- en
la regién de interés, y ademads la optimizacién de una funcién que ajuste al comportamiento del
arreglo virtual asociado. A fin de simplificar este proceso, se propone y utiliza un procedimiento
de optimizacién cuasi-automatizado.

El AA propuesto para las bandas GNSS L1/E1 es de 14cm x14cm, y estd implementado
en una uUnica capa con sustrato de hidrocarburo cerdmico de bajo costo relativo. En contraste
con los desarrollos propuestos por otros autores [19,71,93,94], este arreglo no incluye ninguna
red de adaptacion y desacoplamiento ya que presenta caracteristicas eléctricas y de radiacién
apropiadas por diseno, lo cual simplifica considerablemente su desarrollo e implementacién. A su
vez, se aprovechan los efectos del AM-DE de tal manera que su respuesta se simplifica mediante un
modelo virtual de muy baja complejidad valido en practicamente todo el hemisferio de radiacién
con una transformacién unica. Por lo tanto, este prototipo es compacto, de bajo costo, liviano,
eficiente, y ademds admite un modelo simple PA gracias a la transformacién unitaria. E1 AA
propuesto es analizado por simulacién, y posteriormente su desempeno es validado a través de
ensayos experimentales llevados a cabo con un prototipo de fabricacién propia. Los resultados

presentados en este Capitulo estan basado en [5].

7.1. Esquema de compensacion

En lineas generales, la metodologia de disenio utilizada es la que ha sido desarrollada en el
Capitulo 6. Brevemente, el primer paso para hallar una transformacion apropiada es definir un
modelo parametrizado para la respuesta del arreglo objetivo h. Sus caracterfsticas surgen de la
conjuncién de cumplir con la restriccién de funciones de correlacién similares entre arreglo real

y objetivo (6.28), y que las mismas posean las propiedades finales deseadas, que en este caso
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

corresponden a conseguir que el arreglo virtual admita un modelo PA en todo el hemisferio de
radiacion mediante una unica transformacion.

El proceso de andlisis de la funcién de correlacién del AA r(6',¢',60"”,¢") se realiza de forma
numérica. Para efectuar una compensacion global en todo el hemisferio superior, definimos una
grilla en el rango 0 < § < 7/2 y 0 < ¢ < 27 con pasos angulares Ag y Ay, resultando en
un conjunto {(fp, ¢p)}._; de P DOA’s diferentes. Los RP’s hy(6,¢) son evaluados en estas

direcciones de interés y luego agrupados una matriz,

h171 hlyp
H=lh,..,hp]=| : : i R = ho(6p, 0p),

hN,l hN,p

la cual también puede desglosarse en matrices G y S para enfatizar la distinciéon entre vectores

de steering y ganancias de antenas. La matriz de correlacién particular del AA diseniado es,

R=H"H, (7.1)

la cual contiene un total de P x P elementos. La matriz de correlaciéon correspondiente al arreglo

objetivo H es,
R=H"H, (7.2)

y la distancia euclidea entre ambas matrices de correlacién puede evaluarse por medio de la

norma Frobenius,

y=IIR— R, (7.3)

que representa la funcién de costo que debe ser minimizada estableciendo un diseno apropiado

para la respuesta real H, y también para la respuesta del AA objetivo H.

7.2. Arreglo compacto de antenas de microtira

7.2.1. Arreglo real

El presente AA de microtira para GNSS se disené empleando un sustrato de material RO4350B
con permitividad dieléctrica relativa de e, = 3,71 a la frecuencia de interés [95]. La estructura
es muy simple y consiste en cuatro antenas dispuestas en un mismo sustrato con un plano de
tierra comin. Cada antena posee alimentacion coaxial simple y la distancia de separacion entre
las antenas es de d = A/3. El AA y sus pardmetros de interés se muestran en la Fig. 7.1, cuyas
dimensiones finales fueron ajustadas por simulacion.

El AA fue optimizado para estar adaptado a la frecuencia f. = 1575,42 MHz con un ancho
de banda de polarizacion de aproximadamente 10 MHz. Sin embargo, el disenio final presenté
un ancho de banda mayor -aproximadamente 25 MHz- si se tienen en cuenta las pérdidas por
desadaptacién y acoplamiento definiendo el umbral |S;x| < —10dB, como puede observarse en
la Fig. 7.2. Dada la simetria en el arreglo, la curva Sy; se superpone a Sso, y Si3 se superpone

a 821.
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7.2. Arreglo compacto de antenas de microtira
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Fig. 7.2: Parametros S simulados.

Los pardmetros mas relevantes en la descripcion de las respuestas de antenas se presentan en
la Tabla 7.1. Por otro lado, los RP’s simulados de ganancia realizad

I
1620 1630

donde pueden apreciarse diferencias notables entre las distintas antenas.

7.2.2. Arreglo objetivo

Se propone el desarrollo de un esquema de tres pasos para la determinaciéon de una respuesta
apropiada para el arreglo objetivo. El punto inicial es proveer una matriz de respuestas llamada
H 4. El segundo paso es la realizacién de una optimizacién numérica para conseguir una matriz

Hp. En el tercer paso, las respuestas de antenas en la matriz Hp

rizar la respuesta del arreglo a un conjunto de antenas de comportamiento idéntico, lo que en

consecuencia conduce a la matriz de respuesta objetivo H. Esquematicamente, la secuencia es,

1)Hy — 2)Hp — 8) H
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

Tabla 7.1: Pardmetros principales del AA.

Parametros \ Antenas 1&3 2&4

Ganancia realizada RHCP 4,4dB 4,5dB
Orientacién () del 16bulo principal RHCP 31° 32°
Ancho de haz RHCP 82,4° 70°

Relaciéon axial 2,4dB 2,9dB

Eficiencia total RHCP —2,7dB | —2,6dB

Ganancia realizada LHCP —5,8dB | —5,7dB

120108680, ¢ i L
1 60 0 4 1‘4\0 60 0
3 20 3 0

16 16
18 0 2 18

lo

Em 200

340
zzo% 320 0 220, 320
26028000 , 24055525500
-4
120198622 50
1407 g 40 "
160 B 20 gEy ;
180 -] -8 (o |
20 _!40
% 320 -10 2%0 0
2602800 26028020

Fig. 7.3: RP’s simulados de ganancia realizada RHCP, |h(6, ¢)|.

Respuesta inicial del arreglo objetivo, Hy

Tal como se dedujo en (6.32), un arreglo virtual restringido a presentar antenas idénticas y
desacopladas tiene una matriz H cuyas N filas son idénticas en magnitud. Sus amplitudes para
cada DOA de interés surgen de plantear la igualdad entre (7.1) y (7.2), y resultan ser iguales al
valor cuadratico medio de las respuestas reales,

. 2 A
Tpp =Tpp = |hn7p| =

(7.4)

para cada n=1,..., N y cada DOA p=1,..., P. En relacién a la dependencia con la fase, una
buena suposicién inicial es que coincidan con las fases relativas asociadas a las posiciones reales
de las antenas. Entonces, se propone que sus N x P componentes respeten la siguiente ley de

variacion,

o 2nd,, .
Zhﬁ’P = A Sln(ap) CO8 (¢P - ‘pn) ) (75)

donde d,, = d/V/2 = N (3V2) y o = Pres — 27 (”;,1) son las coordenadas polares de cada antena
relativas al centro geométrico del arreglo, y ¢rer = 37/4 es el angulo de referencia que coincide
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7.2. Arreglo compacto de antenas de microtira

con la orientacién de la antena etiquetada como 1.
De esta forma queda definida la matriz H4. A continuacion, se debe realizar una optimiza-
cién numérica que permita minimizar la funcién de costo (7.3) ajustando la dependencia de la

respuesta virtual con la fase.

Respuesta optimizada del arreglo objetivo, fIB

Considerando (7.4), los pardmetros restantes para la optimizacién son las fases de H A, lo que
consiste en un conjunto de N x P grados de libertad que permiten satisfacer el problema de
minimizacién. Sin embargo, la norma Frobenius depende de un total de P x P términos, donde
P > N es el caso tipico. Consecuentemente, esto lleva a un problema de optimizacién numérica
que puede ser resuelto por el Método Steepest Descent (SDM) [96]. Por lo tanto, se da lugar al

siguiente proceso iterativo que toma como punto de partida a la matriz H A
1. Inicializar Hg = Hy, Rp = HEHp, vp = |R — Rp||%, y el tamaiio del paso .

2. El gradiente de vp en relacién a la fase de cada término de Hp es la matriz § calculada

como,

Onp =4 %{Z [jiln,p ;l;,q (Tpq — Tp,q)} } (7.6)

q=1

3. Actualizar las fases en la direccién opuesta al gradiente con paso «,

/Hp = /Hp — ad, (7.7)
v luego la matriz de correlacién R g y la funcién de costo vg.

4. Si atin no se ha conseguido un valor aceptable para yg, o no se ha cumplido alguna otra
condicion de corte, verificar la convergencia de g, actualizar « en caso de ser necesario, y

luego retornar al punto 2.

Con este esquema se busca obtener la respuesta 6ptima del arreglo virtual Hpg que maximiza
la correspondencia entre las matrices R y Rp. Un posible inconveniente es que la funcién v puede
no ser unimodal/quasiconvexa. En ese caso, podrian existir varios minimos locales posibles, y
entonces la convergencia a un minimo global podria no estar garantizada [96]. Sin embargo,
habiéndonos asegurado que la respuesta inicial H4 es un buen punto de arranque, y con un
control adecuado de la velocidad de convergencia, se puede obtener la solucién buscada.

o

Respuesta del arreglo objetivo, H

La matriz H serd descrita en términos de sus ganancias de antenas y vectores de steering.
Las ganancias deben ser iguales para todas las antenas, por lo tanto incorporan el factor comin

de la matriz Hp. Mientras que la matriz de vectores de steering se consigue a partir de una
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

aproximacién de las variaciones de fase remanentes. Esta aproximacion consiste en asumir que
las N antenas son iguales y rotadas 27 /N una respecto de la otra, lo cual se realiza a los fines de
reducir la complejidad de la funciéon de ajuste que finalmente se utilizara para expresar el vector
de steering, el cual serd presentado en la Seccién 7.2.5.

Segun (7.4) las amplitudes de la matriz de ganancias G ya se conocen, pero sus fases se obtienen
luego de promediar los RP’s individuales de manera de conseguir el factor comun de fase. Por lo

tanto,

N
. . , 1 ;
gn7p| = |h"§,p|7 ngiv - N Z Ahfz,pa (7'8)
m=1

paran=1,...N yp=1,..,P. A continuacién, las variaciones remanentes de las componentes

de fase de Hp se incorporan a la matriz S como se indica a continuacién,

N
L81(0p,60) = 3 3 (20 + 2(m — /), (79
m=1
Lént+1(0p, dp) = L3n(0p, ¢p + 27/N) , (7.10)

parap=1,..,Pyn=1..,N —1, donde ¢,,(0,, ¢p) = Z;Lﬁ’p — ZLgm.p-

De esta forma se consigue la matriz de respuestas promediadas,

H=S80G. (7.11)

La misma define las propiedades de radiacién de un arreglo ideal de antenas de comportamiento
idéntico en las P DOA’s de interés y es la matriz propuesta para minimizar la funcién de costo
v en (7.3).

7.2.3. Transformacién ortonormal y arreglo virtual

Dado que las matrices H y H yva han sido definidas, la buiisqueda de la matriz unitaria de
transformacién W es inmediata, (6.21). Para el presente disefio se ha establecido que la matriz
de pesos @ sea la matriz identidad, ya que se espera conseguir un buen desempeno general
para todo el hemisferio. Consecuentemente, obtenemos la respuesta compensada H dada por la

siguiente relacion,

WH=H=~H. (7.12)

La igualdad aproximada se debe al hecho de que el arreglo virtual podria no cumplir a la perfec-
cién con las condiciones impuestas. Sin embargo, cuanto més chica sea la funcién -, mas parecida
va aser H a H.

A pesar de que el proceso previamente descrito para encontrar el arreglo virtual es computacio-
nalmente intensivo, debe notarse que sélo debe realizarse una vez, a menos que sea indispensable

realizar una re-calibracién de los RP’s reales. Por lo tanto, el receptor solo estard equipado con
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7.2. Arreglo compacto de antenas de microtira

la matriz W de dimensiones N x N, y una funcién que define el vector de steering virtual s, la
cual en este caso depende de sélo dos pardmetros, y sera presentada en la Seccién 7.2.5.
En particular, la matriz unitaria del AA diseniado es,

0,0429 ¢=93:1069 () 9986 ¢*+iL.T4T9 () 1099 ¢—i20120 () 216( ¢—I1:6728
0,2392 e—J1,8484 0,9440 e130,0442 0,2040 et31,5307 0,0999 e131,0866
0,1099 eti11305 () 2160 914695 () 9499 00348 () 9985 413934
0,2042 ¢=/16102 0,0998 ¢=/20530 (2391 ¢+I12932 (9440 930973

(7.13)

La magnitud de los patrones de ganancia del AA virtual que se consiguen con esta transformacién

se presentan en la Fig. 7.4.

Fig. 7.4: Patrones de ganancia realizada RHCP del AA virtual, |h(6, ¢)|.

7.2.4. Evaluacion de desempeiio

Tal como fue analizado en el Capitulo 5, es habitual el uso de métodos de compensacién
basados en esquemas LMS donde las matrices de transformacién no estdn restringidas a ser
unitarias [72, 73], y por lo tanto pueden normalmente lograr mejores ajustes. A continuacién, se
hard una comparacion en términos de error de compensacién global entre ambas propuestas a

igualdad de condiciones, y utilizando la siguiente funcién de error normalizado [97]:
. H - CH|?
I1H ||%

donde C representa la matriz de transformacion, pudiendo ser el caso unitario W, 6 la matriz de

(7.14)

transformaciéon LMS llamada T que se obtiene como:

T=HHYHH")"' tq TH~H (7.15)

Los errores (I') se comparan en relacién a la obtencién de la respuesta virtual H, y se pre-

sentan en la ultima columna de la Tabla 7.2. Puede verse que en este caso no hay diferencias
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

significativas entre ambas propuestas. De hecho, se ha corroborado que tanto las matrices W y
T son bastante similares, lo cual significa que los AA’s real y virtual propuestos llevan a que el
esquema LMS adopte una matriz de transformacién casi unitaria. Adicionalmente, los errores
se calculan también para las matrices Hy y Hg para demonstrar la efectividad de la respuesta
propia del arreglo objetivo propuesto. Cada uno de ellos requiere su propia matriz de transforma-
cién, y se obtienen a partir de las ecuaciones (6.21) y (7.15) respectivamente. Los resultados se
presentan también en la Tabla 7.2. Se puede observar que los errores para la respuesta objetivo
inicial H4 se vuelven significativamente mayores para ambos métodos, y que las diferencias de
desempenio entre transformaciones crecen en favor de la solucién LMS. Esto se debe a que la
respuesta objetivo inicial no es apropiada para la transformacién unitaria. Sin embargo, el error
se reduce considerablemente cuando se utiliza la matriz de respuesta optimizada. Finalmente,
dadas las restricciones impuestas en las componentes de fase para la obtencién de la respuesta

final del arreglo objetivo H, el error se incrementa levemente en comparacién al caso Hg.

Tabla 7.2: Errores de transformacién con matrices unitaria y LMS.

Esquema Error de Transf. | T(H,) | ['(Hg) | T'(H)
Matriz Unitaria (W) 0,0313 | 0,0081 | 0,0093

Matriz LMS (T) 0,0171 | 0,0078 | 0,0088

7.2.5. Vector de steering ajustado s(6, ¢)

La matriz G ya no es relevante en esta etapa dado que puede entenderse como un factor comun,
y normalmente no es relevante para el procesamiento de seniales. Por el contrario, la informacién
crucial proviene de las diferencias de fase entre las senales de las distintas antenas, virtuales en
este caso. Por lo tanto, a fin de simplificar esta labor se busca hallar una funcién de ajuste del
vector de steering s(6, ¢) represente lo mejor posible las variaciones de fase de la matriz S. Por
medio de esta funcién, un receptor GNSS podré controlar efectivamente al AA sin necesidad de
utilizar tablas que indiquen las fases de los RP’s. Esta funcion deberd estar restringida de forma

tal de satisfacer las siguientes condiciones:

= 5(0, ¢) debe ser una funcidn biyectiva para generar una correspondencia no ambigua entre
h(6,$) y h(f,$) y asf evitar una posible incompatibilidad o perdida de generalidad en la
capacidad de discriminacién de DOA’s. Por suerte, esto se verifica naturalmente cuando

sus funciones de correlacién son suficientemente similares.

= El vector §(0, ¢) se restringe para cumplir con la condicién de simetria rotacional: $,41(0, ¢)
S$n(0,0+27/N), n =1,...,N — 1, lo cual implica antenas de comportamiento idéntico y

rotadas en dngulo 2 /N entre antenas contiguas.

Por lo tanto, nuestra propuesta consiste simplemente en un vector de steering que considera

las diferencias de fase como consecuencia de diferentes longitudes en el camino recorrido por
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7.3. Desempeno simulado

las ondas viajeras. La simetria rotacional de este arreglo virtual admite un modelo con dos
parametros de ajuste: antenas localizadas a una distancia a; A respecto al origen y alineadas de
manera tal que la antena 1 esté orientada en direccién al angulo de referencia ay. La geometria

de este arreglo se describe a partir del siguiente vector de steering,

§n(9’¢) _ ej27ra1 sin(0) COS(¢—@2+27T”T71)7 (716)
con n = 1,2,...,N. Para este arreglo en particular, se ha determinado mediante ajuste por

minimos cuadrados que el valor éptimo de los parametros es a; = 0,2719 y as = 2,509.

Esta funcién es similar a (7.5) con la particularidad de tener mayor distancia entre antenas,
a; > d/(A\V2), y una ligera rotacién en la orientacién del arreglo, as 2 ¢p.s. Es importan-
te destacar que las diferencias entre los RP’s reales inducidas por AM-DE se traducen en las

correspondientes a un AA ideal con mayor resolucién debido a que su apertura es mayor [98].

7.3. Desempeiio simulado

A continuacioén, se desarrollan experimentos simulados de mitigacién de interferencias emplean-
do el AA que ha sido desarrollado. Los ensayos consisten en comparar su desempeno para resistir
un ataque de interferencia de onda continua con polarizacion RHCP operando a la frecuencia
fe, mientras que a la vez se maximiza la ganancia de acuerdo a la direcciéon de procedencia de
una senal GPS. Por cuestiones de simplicidad, se asume que la senial GPS de interés proviene de
(05, ds), particularmente el zenith, mientras que la senal indeseada proviene de orientaciones de

incidencia (6;, ¢;), de acuerdo a los valores presentados en la Tabla 7.3.

Tabla 7.3: Escenario de simulacién para las DOA’s de interés.

DOA de senal deseada | DOA de senal no deseada
fs =0° 0; = 50°, 70° o 90°
¢s =0° 0° < ¢; < 360°

La superposicion de la senal GPS, s, de la interferencia, i, y del ruido térmico, n, que son

recibidas por el AA, se consideran como parte del vector de sefiales x:

x = sh(f,, ¢s) +ih(b;,¢;) +e. (7.17)

Luego de realizar NF, la senal de salida y es una combinacién lineal de x y el vector de pesos

complejos c:

y=cllx (7.18)

Por lo tanto, se consigue el RP conformado:

hNF(ev ¢) = CH h(@, (b) (719)
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Definimos la proporcién de ganancia entre las DOA’s de la interferencia y el satélite GPS como

una figura de mérito para las comparaciones. Especificamente,

_ ’ hxr (03, ¢i) . (7.20)

hnr (05, &s)

De ahora en mads, el procesamiento espacial se realiza utilizando sélo el modelo PA a fin de

emular en esquema de funcionamiento “a bordo”. Sin embargo, el anilisis de desempeno se

realiza utilizando toda la informacién disponible.

7.3.1. Escenario completamente controlado

En esta primera comparacion, la orientacion del arreglo se asume conocida, de la misma forma
que las DOA’s de la sefial GPS y de la interferencia. Se utiliza el método OPB para obtener el
vector de pesos apropiado para NF.

El primer caso considerado es simplemente un esquema no compensado (etiquetado como
“UA”) que asume un arreglo ideal de elementos isotrépicos. Serd comparado contra los esquemas
de compensacion a un nivel similar de complejidad computacional, es decir que los pesos de NF
se calculan usando solamente los vectores de steering s, (6, ¢) sin tener en cuenta las ganancias

de antenas g, (6, ¢):

c= [IN - (si(sfsi)*lsf{)H} Ss, (7.21)

siendo ss = s(0s, ¢s) v s; = s(0;, ¢;) los vectores de steering en la direccién de la senial GPS y de
la interferencia respectivamente cuyas componentes de fase se definen de acuerdo a (7.5.

El segundo caso considerado utiliza la compensacién LMS (“LC”), cuya matriz de transforma-
cion T' se basa en la respuesta objetivo inicial H 4 dado que, como es usual, preserva la geometria
original del arreglo. Por lo tanto, OPB también conduce a (7.21).

El dltimo caso es nuestra compensacién unitaria (“UC”) basada en la matriz W asociada al

modelo de arreglo virtual H. Entonces, su vector de pesos correspondiente ¢ es,

H
e=wh {IN - (éi(éf{éi)*léf) } 5., (7.22)

siendo §; = $(0s, ¢s) v $; = $(6;, ¢;), de acuerdo a (7.16).

Los graficos en la Fig. 7.5 se presentan las relaciones de ganancia x obtenidas cuando el
angulo de incidencia de la interferencia se barre como se indica en la Tabla 7.3. Los resultados
del AA no compensado, la compensacién LMS y la unitaria se etiquetan como k(U4 x(LC)
y &(UO)

mejor en gran parte del hemisferio, alcanzando valores del orden de —20dB o menos cuando

respectivamente. El desempefio del método OPB en los casos compensados es mucho

f; = 50°. Se puede concluir entonces que sin compensacién el nivel de atenuacién no es efectivo
cuando la interferencia posee elevaciones méas cercanas a la regién del zenith. Ambos métodos de
compensacion proveen buenos resultados en esta regién, presentando sélo leves diferencias segin
la DOA.
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Fig. 7.5: Proporcién de ganancia k luego de aplicar NF para diferentes DOA’s de la interferencia.

Para el caso particular donde las interferencias provienen del horizonte, ningin esquema con-
sigue mejoras significativas, siendo el nivel bajo de ganancia que naturalmente presentan las
antenas el factor que mayormente contribuye a la atenuaciéon. En caso que se requiera un mejor
desempertio, es posible utilizar una matriz de pesos @ diferente para optimizar la respuesta en

esa regién, pero a costa de cierta degradacién en la regién superior (ver Seccién 7.2.3). Otra
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

propuesta posible podria ser adoptar una transformacién sectorial alternativa, en lugar de una

global, para corregir una regiéon més acotada cuando sea requerido.

7.3.2. Escenario parcialmente controlado. NF deterministico.

Ahora la ubicaciéon de la fuente de interferencia se asume desconocida, por lo que serd ne-
cesario primero detectar su posicién empleando un método de deteccién de DOA, para lo cual
utilizamos nuevamente el algoritmo MUSIC. En este caso, como las senales GNSS son de tipo
DSSS, en la etapa pre-correlacién una interferencia de gran nivel de potencia puede ser detectada
facilmente. Dada la naturaleza estocéastica de este problema, es conveniente definir un escenario
de simulacién més concreto. La potencia de senal y densidad de potencia de ruido se seleccionan
en funcién de valores tipicos [11], mientras que para la interferencia se adopta un valor genéri-
co pero realista. Los modelos para el cabezal de RF y los ADC’s se simplifican por completo,
pero ciertas caracteristicas relevantes se definen en funcién del receptor heterodino que va a ser

utilizado posteriormente en la etapa de validacién experimental. Especificamente:

= Frecuencia intermedia: frp = 30,42 MHz.

= Frecuencia de muestreo: f; = 20 MHz.

= Ancho de banda: BW = 12 MHz.

= Cantidad de muestras: 400000.

= Densidad de potencia de ruido de antena: Ng = —174 dBm/Hz.

= Relacién potencia de portadora a densidad de potencia de ruido: C'//Ny = 40 dB-Hz.

= Proporcién de potencia entre interferencia y senal: ISR = 40 dB.

Los resultados de estimacién de DOA se muestran en graficos polares en la Fig. 7.6. Las
soluciones brindadas por el arreglo calibrado (curvas negras con puntos) se muestran sélo a modo
de referencia dado que requieren acceso a toda la informacion de las respuestas de las antenas. Las
otras curvas que se indican como (91, ngSi)(UA), (61, g?)i)(LC) y (él, (;Aﬁi)(UC) representan las soluciones
al emplear el modelo no compensado, el modelo con compensacién LMS y el arreglo virtual de
compensacién unitaria respectivamente. Las curvas rayadas con simbolos presentan la solucién
del presente escenario. En este caso, los arreglos compensados proveen buenos resultados en la
mayor parte del hemisferio. En la regién del horizonte, hay dos sectores acotados donde ninguna
de las soluciones no-calibradas son consistentes con las DOA’s verdaderas. Para obtener mejoras
en esas zonas, se requeriria que sean procesadas de manera diferente dado que su comportamiento
difiere notablemente por la baja ganancia que poseen las antenas. Esta evidencia es consistente
con los resultados de la subseccién anterior, por lo que las mismas conclusiones siguen siendo
validas en relacién a una posible mejora en la estimacién de las DOA’s. Sin embargo, a nivel
global puede notarse que el método unitario presenta un muy buen desempeno en este contexto

de nivel relativamente bajo de ruido.
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Fig. 7.6: Estimacién de DOA de la interferencia (izquierda), y comparacién del factor de propor-
cionalidad k (derecha). En la leyenda, una estrella () indica el caso de nivel de ruido
alto.
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Dado que el esquema LMS altera la estructura de correlacién de ruido, su debilidad se pone en
evidencia cuando existe un nivel mas alto de potencia de ruido. Consideramos entonces un caso
adverso donde la densidad de potencia es igual a Ny = —164 dBm/Hz, es decir, un incremento
de 10 dB, lo cual implica una C/Ny de 30 dB-Hz que puede ser considerado préximo al nivel
minimo tipicamente 1til para un receptor GPS. Las curvas punteadas con simbolos presentan
las soluciones de este nuevo escenario, las cuales se encuentran etiquetadas con una estrella.
Sélo las soluciones LMS han cambiado considerablemente mostrando desviaciones grandes en
relacion a las DOA’s verdaderas. Por el contrario, el uso de una matriz unitaria retiene de manera
efectiva las ventajas de aplicar una compensacion, mientras que también evita la distorsién de
las propiedades del ruido recibido. Es importante notar que cualquier otro método de estimacién
que asume un modelo PA, o que no tiene en cuenta los RP’s, como [99] por ejemplo, también
puede beneficiarse de esta transformacion.

Basados en las estimaciones de DOA de la interferencia, se recalculan los vectores de pesos
calculados con OPB, (7.21) y (7.22). Entonces, los resultados en términos de las relaciones de
ganancia en funcién de (6;,¢;) también se presentan en la Fig. 7.6, a la derecha. Estos son
consistentes con los resultados hallados en la subseccion previa. En muchos casos, las diferencias
obtenidas con las estimaciones de DOA (sus errores) incluso mejoran el factor x dado que éstas
se adaptan a las irregularidades de los RP’s reales. Sin embargo, éste no es el caso cuando se
considera la compensacién LMS con nivel relativamente alto de potencia de ruido por los sesgos

producidos en el método MUSIC con un subespacio de ruido correlacionado.

7.3.3. Escenario parciamente controlado. NF adaptivo.

Tipicamente, la proyeccién espacial basada en estimaciones de DOA se aplica para la mitigacién
de ataques de spoofing/meaconing, mientras que para los problemas de interferencias/jammers
se prefieren métodos de filtrado espacial adaptivos [15,100,101]. Se suele optar por utilizar NF
adaptivo ya que a menudo requiere muy poca informacién acerca de las respuestas de las antenas.
Sin embargo, hay situaciones donde un modelo muy simplificado puede inducir cierto nivel de
degradacion en las senales. En esta subseccion, se muestra que al aplicar una compensacion se
puede mejorar el desempeno en estas situaciones y que nuestra propuesta puede producir mejores
resultados que la basada en LMS.

Para realizar el andlisis, utilizaremos el conocido método de BF Minimum Variance Distor-
tionless Response (MVDR) [8]. El mismo realiza una atenuacién “ciega”’ a las interferencias
basandose en la matriz de correlacion espacial muestral Ry, mientras que recupera la senal
deseada maximizando la ganancia en direccién a su localizacién. Por lo tanto, los estimadores

MVDR para los tres casos planteados son,

y(UA) = c{{x’ cL = R;f Ss , (723)
yLO) = cfx(LC) , Cco = ;(IL{C)X(L@ Ss (7.24)
y(UC) = C?X(Uc) s C3 = ;(Igc)x(um S, (7'25)

donde Ry (royxro) ¥ Ryworxwe) son las matrices de correlacion muestrales de las senales de
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7.3. Desempeno simulado

arreglos transformados x(X¢) = Tx y x(UC) = Wx respectivamente, mientras que y(V4) ¢(FC)

v y(U®) son las sefiales combinadas. Con este método, una compensacién no realiza una contri-
bucién significativa a los propésitos de la mitigacion de la interferencia, por lo que el factor s
no presenta diferencias sustanciales. Sin embargo, dado que la transformacién permite incorpo-
rar mayor informacién acerca de la estructura real del AA, mostraremos que se pueden obtener
ciertas mejoras en la relacién potencia de portadora a densidad de potencia de ruido de la senal

recuperada, C'/Ny.

Se utiliza el mismo esquema de los ejemplos previos -sin incrementar el nivel de ruido- con la
unica diferencia de que la senal deseada proviene de (60°,180°). Para la interferencia localizada
af; = 90°y 0° < ¢; < 360°, los resultados en términos de C/Ny se muestran en la Fig.
7.7.a. La solucién del AA calibrado se incluye nuevamente como una referencia. En la Fig.
7.7.b se presentan las diferencias en C'/Ny con respecto a cada método, AC/Ny, para facilitar
la comparacién. El vector de pesos de este arreglo calibrado (“CA”) es ¢y = R hy, lo cual
resulta en y(¢4) = cix. Es evidente que el desempefio del AA con la compensacién unitaria es
tan bueno como el caso calibrado, mientras que los otros esquemas pierden cierto nivel de potencia
de senal, en mayor proporcién a medida que la interferencia y la senial deseada se encuentran

mas préximas.
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Fig. 7.7: Desempeno de MVDR cuando una interferencia se encuentra presente en 6; = 90° y

una sefial satelital proviene de (60°,180°).
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7.4. Implementacion y medidas

Con el objetivo de validar el disefio propuesto, se fabricé un prototipo del AA siguiendo
las especificaciones dadas en la Seccién 7.2.1. Ademads, se construyé mediante impresién 3D una
estructura basada en un polimero termopléstico para garantizar el adecuado montaje del arreglo.
Este soporte tiene pequenas lengiietas en las cuales se encajan las esquinas del AA, las cuales son
suficientemente pequenas para no interferir con el desempeno del arreglo. E1 AA implementado
junto con su soporte se muestran en la Fig. 7.8.

Fig. 7.8: El arreglo fabricado y su montaje sobre una estructura termoplastica.

Los pardmetros de dispersién medidos presentados en la Fig. 7.9, son consistentes con los
resultados de simulacién mostrados en la Fig. 7.2. A pesar de que hay ciertas diferencias menores,

se puede apreciar que el desempeno no se ha visto alterado significativamente.
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Fig. 7.9: Parametros de dispersién medidos.

El AA ha sido puesto a prueba utilizando un receptor experimental GNSS multi-antena di-
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seniado por el Grupo de Trabajo, con una arquitectura similar a la del receptor presentado en [77].
Las senales de cada antena son recuperadas luego de pasar a través del cabezal de RF y ser digita-
lizadas en frecuencia intermedia, frp. La etapa de adquisicién de datos utiliza una plataforma de
muestreo de gran velocidad y ancho de banda, cuya arquitectura se basa en [78]. Los pardmetros

principales del receptor utilizado en este ensayo son,

= Oscilador local: 1545 MHz

» Oscilador de referencia (OCXO): 10 MHz
s Frecuencia intermedia: frr = 30,42 MHz.
s Frecuencia de muestreo: f; = 20 MHz.

» Ancho de banda: BW = 12 MHz.

= Cuantizacién: 2 bits por canal.

= Numero de muestras: 400000.

El receptor y el AA se ubicaron en un entorno a cielo abierto, tal como se muestra en la Fig.
7.10, a fin de adquirir 20 ms de muestras. Luego, los datos fueron procesados en una computadora
para la sincronizacion con las senales GPS. El experimento fue desarrollado el 10 de Diciembre
de 2019 a las 13:35hs, en la ciudad de La Plata, Buenos Aires, Argentina. Ocho satélites por
encima de la méscara de elevacién de 10° (6 < 80°) se encontraban presentes y todos ellos fueron
detectados en cada una de las antenas. Los satélites en vista fueron los SVN’s 2, 5, 12, 21, 25,
26, 29 y 31.

Se analizaron las capacidades de deteccion de DOA y NF, tal como se realizé por simulacién. En
este contexto, el caso calibrado no se considera debido a que no se dispone de los RP’s medidos.
La compensaciéon LMS tampoco se incluye porque los resultados que han sido obtenidos con
este método son bastante similares a los que se obtienen con nuestro método. De hecho, se han
conseguido ligeras mejoras favorables al caso unitario que son consistentes con las simulaciones,
las cuales se encuentran en el rango entre 0 y 1 dB. A modo de comentario general, se ha
encontrado una buena correspondencia entre resultados experimentales y simulados, por lo que
se puede concluir que la implementacion ha sido exitosa.

El grafico polar de la Fig. 7.11 presenta las DOA’s de los satélites en vista. Puede observarse
que estan dispersos con angulos de elevacion bajos y altos en el rango entre 0° < 6 < 90°.
La validacién del modelo de AA virtual mediante estimaciéon de DOA fue realizada con el al-
goritmo MUSIC. El mismo fue aplicado en la etapa post-correlacién de sefial GPS de manera
independiente para cada satélite. Los resultados obtenidos con y sin compensacién se presentan
en la Fig. 7.11. En ambos casos, se obtuvo una buena correspondencia entre DOA’s estimadas y
reales. Sin embargo, para ciertos satélites, se observa una mejora considerable cuando se aplica
una compensacién. En cuanto a las discrepancias, podemos considerar la posible influencia de
factores no controlados como cierto nivel de multicamino, la incertidumbre en la informacién

disponible de los RP’s, asi como otros tipos de distorsiones en las senales.
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7. Procesamiento Espacial Simple y Efectivo con un AA Compacto y de Bajo Costo

Fig. 7.10: Puesta en marcha del ensayo experimental.

Otro modo de poner en evidencia los efectos de la compensaciéon propuesta es calcular la
potencia de senal recibida en cada antena. La C'/Ng recibida de cada satélite y antena cuando
no se aplica la compensacién se muestra en la Fig. 7.12.a. Para cada satélite la potencia de senal
difiere considerablemente entre antenas, lo cual es consistente con la respuesta del arreglo y las
DOA’s de las senales existentes. Estas diferencias se reducen significativamente cuando se aplica
la compensacion unitaria, tal como puede verse en la Fig. 7.12.b, lo cual ademas concuerda con
el comportamiento esperado.

A fin de evaluar la habilidad aportada por el AA de operar en situaciones adversas, formulamos
un escenario desfavorable debido a la presencia de interferencias ficticia representadas por algunos
de los satélites GPS presentes. Esta prueba no provee una medida de calidad de atenuacién
como se hizo en las simulaciones, sino que corrobora el cumplimiento del objetivo esperado, y

puede ser adaptado para situaciones en las cuales se requiera la mitigacion de spoofing, jamming
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SVN | DOA (8, ¢)
2 | (79,1°, 314,5°)
5 | (59,99, 347,7°)
12 | (58,9°, 35,5°)
21 | (55,4°, 134,5°)
25 | (14,1°, 25,3°)
26 | (79,1°, 223,9°)
29 | (27,6°, 258,1°)
31 | (55,8°, 198,6°)

180

10/12/2019, 13:35hs.
48 y 116, La Plata

Fig. 7.11: DOA’s verdaderas y sus estimaciones.
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Fig. 7.12: C'/Ny de los satélites en vista para cada elemento del AA.

o interferencias. De acuerdo a las simulaciones, una proporcién esperable para el rechazo de
interferencias con OPB es de aproximadamente 20 dB. Entonces, considerando que el umbral de
los algoritmos de deteccidn es de aproximadamente 32 dB-Hz de C'/Nj [80], si se alcanza este nivel
de atenuacion la senal indeseada deberia ser indetectable. Por el contrario, si la senal indeseada
aun puede ser detectada, entonces la atenuacién provista es claramente insuficiente, dado que no
hay satélites con C/Ny tan alto como 52 dB-Hz.

El primer ensayo consiste en suprimir los SVN’s 2 y 26, mientras que se apunta a cada uno
de los satélites restantes. La eleccion de las dos fuentes de interferencia se debe a su localizacién
en dngulos de elevacién bajos (80° aproximadamente), lo cual puede ser méds representativo de
un jammer o spoofer. Este proceso se ejecuta por medio del método OPB, el cual hace uso
de las estimaciones de DOA previamente obtenidas. En la Fig. 7.13, se observa que las fuentes

indeseadas son mitigadas de manera efectiva con ambos esquemas, mientras que todos los satélites
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deseados son recuperados. Esté claro que la baja potencia relativa de las senales indeseadas las

convierte en objetivos faciles de mitigar, por lo que ambos métodos cumplen con el objetivo.
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Fig. 7.13: C'/Ny de los satélites en vista cuando se realiza NF a los SVN’s 2 y 26.

En el siguiente caso, se considera como interferencia al SVN 12 dado que se encuentra ubicado
a un angulo de elevaciéon bajo pero su nivel de potencia es alto. Los resultados se presentan en
la Fig. 7.14. Si no se aplica una compensacién, sélo se logran detectar dos de los siete satélites
al mismo tiempo en que se logra que la interferencia (SVN 12) sea suficientemente baja para
no ser detectada. Esto indica claramente que el arreglo no compensado no puede deshacerse
de la interferencia, atiin cuando las discrepancias en sus estimados de DOA de la interferencia
son similares a las del caso compensado. Por otro lado, el AA compensado ha detectado todas

las senales GPS con un ligero incremento relativo en nivel de C'//Ng y sin la presencia de la

interferencia.
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Fig. 7.14: C/Ny de los satélites en vista cuando se aplica NF al SVN 12.

Como caso final -y méds demandante-, se consideran como interferencias los SVN’s 12, 21 y
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31, los cuales estén ubicados a dngulos de elevacién intermedios (60° aproximadamente). En la
Fig. 7.15, se exhiben las diferencias entre los desempenos de ambos esquemas. Sin compensacién,
las senales indeseadas se detectaron siempre, mostrando la pobre atenuacién lograda. Por el
contrario, cuando se aplica la compensacién, las sefiales indeseadas se vuelven indetectables al
mismo tiempo que los niveles de C'/Ny de las sefiales deseadas son similares en algunos casos y

significativamente mayores en otros.
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Fig. 7.15: C/Ny de los satélites en vista cuando se aplica NF a los SVN’s 12, 21 & 31.

7.5. Conclusiones

Se ha presentado una técnica de diseno novedosa, mediante la cual se obtuvo un AA compacto,
de bajo costo y liviano para realizar procesamiento espacial de senales GNSS de manera efectiva.
Debido a que se trata de un arreglo compacto, los RP’s reales son mayormente diferentes entre si.
Por lo tanto, el mismo es complementado con una matriz de transformacién que lo convierte en un
arreglo “virtual” con elementos casi idénticos. Ademds, dado que se utiliza una matriz unitaria, no
se modifican las propiedades estadisticas del ruido recibido. El arreglo virtual relaja la necesidad
de emplear la informacién de los RP’s a fin de permitir un procesamiento espacial de senales
simple sin perjudicar el desempeno. El AA propuesto fue construido y validado mediante ensayos
experimentales. Estas pruebas fueron desarrolladas utilizando los pardmetros de compensacién
obtenidos via simulacién, lo cual permite inferir ademés que el desempeno del arreglo virtual no
es muy sensible a errores de calibracién.

Resulta importante remarcar que las diferencias entre los RP’s inducidas por AM-DE se ter-
minan traduciendo en un AA desacoplado de mayores dimensiones que el original. Esto implica
que el AA propuesto tiene mayor resolucién espacial que lo esperable dada su geometria. Este
hecho puede tener consecuencias profundas dado que parece indicar que las estrategias de des-
acoplamiento pueden en realidad ser subdptimas, en el sentido de no ser capaces de aprovechar

la potencial capacidad de aumentar la resolucién aportada por el acoplamiento.
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Finalmente, cabe destacar que el esquema propuesto no estd restringido a aplicaciones GNSS,
ni tampoco a antenas de microtira. Realizando un procedimiento similar, pueden aprovecharse
las virtudes de otros disenios de AA compactos en innumerables aplicaciones. A pesar de que el
ejemplo presentado consiste en utilizar una transformacién tnica para compensar globalmente,
puede definirse libremente un balance diferente entre complejidad y precisién. En este sentido,
es posible anadir mayor cantidad de parametros de ajuste, o efectuar compensaciones sectoriales
variantes en el tiempo dependiendo de las circunstancias. Cualquiera de estas opciones son validas

para el desarrollo de modelos virtuales que eventualmente puedan requerirse.

144



8 Compensacion Espacio-Frecuencia con
Matriz Unitaria

La informacion esencial a determinar por los receptores GNSS es el tiempo que tardan las
senales en llegar desde los satélites hasta un punto de referencia ubicado en las inmediaciones al
AA. Esta informacién junto con las posiciones de los satélites permite la obtencién de PVT [11].
Las senales GNSS provenientes de los satélites son captadas por el AA, acondicionadas por los
cabezales de RF y luego digitalizadas para atravesar posteriormente ciertas etapas de procesa-
miento digital. En este proceso las senales se ven modificadas por la respuesta en frecuencia
equivalente del receptor. En aplicaciones en las cuales se requiere que las soluciones de PVT sean
muy precisas, el receptor debe ser capaz de corregir o evitar las distorsiones ocasionadas por las
etapas analdgicas y digitales [102]. En caso contrario, se generan sesgos en las estimaciones de
retardos de grupo y de fase de las senales GNSS, lo cual equivale a errores en la determinacion
del tiempo de viaje o pseudo-rango [103,104]. Para un AA acoplado, la respuesta en frecuencia
de cada antena no sélo cambia segin la DOA sino que ademds es diferente para cada antena.
Al combinarlas resultan en una nueva respuesta equivalente, por lo que interesa conocer princi-
palmente los sesgos que introduce para la DOA de la cual proviene la senal GNSS. Al realizar
BF los coeficientes utilizados son conocidos y constantes si la DOA no cambia, con lo cual seria
posible proveer al receptor de la informacion necesaria para que sea capaz de descontar los sesgos
introducidos mediante correcciones con el uso de tablas predefinidas [33,103,105,106]. Sin embar-
go, ante la presencia de interferencias, la conformacién de haz para NF genera una respuesta en
frecuencia con gran nivel de variabilidad segin el escenario particular. Por lo tanto los sesgos ya
no son tan simples de corregir, mas aun si no sélo se aplican técnicas de procesamiento espacial
(SP) sino temporal-espacial (STP) [53]. En [3] se ha realizado un anélisis acerca de los retar-
dos producidos por un AA con SP. Los resultados fueron obtenidos en base al AA presentado
en el Capitulo 4 de esta tesis, y los mismos sugieren que si bien hay algunas diferencias segin
el método particular de SP que se utilice, el mayor factor de influencia proviene de la propia
funcién de transferencia de las antenas. Con técnicas de STP, las conclusiones son similares [53].
Si bien existen soluciones basadas en métodos adaptivos con restricciones de minima distorsion,
los mismos requieren pleno conocimiento de las respuestas de las antenas en el ancho de banda
de interés, con lo cual demandan gran capacidad de procesamiento y gran nivel de precisién
de calibracién [107]. También pueden utilizarse filtros de ecualizacién para corregir los efectos
de SP/STP [108], pero la necesidad de actualizar los coeficientes de filtrado por cada escenario
particular a enfrentar conduce a problemas similares de implementacion. En este sentido, resulta

conveniente continuar trabajando con una transformacién global, esta vez con un objetivo ain
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8. Compensacion Espacio-Frecuencia con Matriz Unitaria

mayor que contempla compensar en el espacio y ecualizar en frecuencia las diferencias que pre-
sentan las respuestas de antenas. Si bien una compensacién espacial pura también influye sobre
las respuestas en frecuencia que obtendran las antenas del arreglo virtual, el problema es que
generalmente no se tiene un control sobre sus efectos. En consecuencia, en el presente Capitulo
se extiende la propuesta de compensacién presentada en los Capitulos anteriores a un esquema
espacio-frecuencia, es decir, se propone el uso de una matriz unitaria para obtener un arreglo
virtual que admita un modelo PA de banda ancha. Por lo tanto, se buscard aproximar antenas
de comportamiento ideal y a la vez lograr reducir los sesgos en retardos temporales que se in-
corporan a las senales recibidas. Particularmente, se realizara la caracterizacién y compensacién

espacio-frecuencia del AA que ha sido presentado en el Capitulo 7.

8.1. Influencia del sistema receptor en la determinaciéon de

pseudorango

En la Fig. 8.1 se muestra un diagrama en bloques de un receptor GNSS genérico con una etapa
de compensacién en la instancia de pre-correlacion de seniales GNSS. La respuesta de la n-ésima
antena es una funcién definida por sus caracteristicas de radiacién g, (f,0, ¢) y las diferencias de
fase dadas segin su ubicacién espacial s, (f, 0, ), ambas dependientes de la frecuencia y la DOA.
Para facilitar la notacién se define s, 9, (f,0, ) = sn(f, 0, d)gn(f, 0, @). Luego estdn los cabezales
y ADC’s, cuyo vector de respuestas en frecuencia se modela como f(f) = [f1(f), ..., fn(f)]T. Por

lo tanto, el vector de respuestas totales h puede expresarse de la siguiente manera,

h(f,0,¢) = sg(f,0,) o £(f). (8.1)

donde el operador o es el producto Hadamard.

V A lod
Slgl(f,9,¢)vszgz(f79,¢)v """"" sngn(f,0,0) ;Let?ar?ase
Cabezal de RF
f1(f) I___I f2(f) I:I fn(f) I:I c:nve;ior:s A/%
W s
- - - frecuencia
hl(f767¢) h2(f797¢) hN(f797¢)

3 r

| Procesamiento Digital de Sefiales

Fig. 8.1: Modelo de un receptor GNSS con procesamiento espacio-frecuencia.

Las senales GNSS que se emiten desde los satélites inciden en las antenas del receptor luego
de transcurrido un tiempo 7. Al ser captadas por ellas y distribuidas por los canales del re-

ceptor, las senales resultan distorsionadas por las respuestas de cada canal h,(f,0,¢) para la
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8.1. Influencia del sistema receptor en la determinacién de pseudorango

direccién (6, ¢) de procedencia, o por la respuesta equivalente hpp/np(f,0,¢) que resulta de
aplicar BF/NF. En consecuencia, en el receptor se obtiene una réplica de la senial distorsionada,
y parte de esa distorsion se traduce en la aparicién de retardos adicionales a su tiempo de viaje.
La representacién gréfica se ilustra en la Fig. 8.2, donde por simplicidad se han omitido factores
como la conversién A /D, el ruido aditivo y otros efectos de distorsién sobre las sefiales. Por lo
tanto, las caracteristicas importantes que nos interesa rescatar para la determinacién de PVT
son los sesgos en retardo de grupo 7y y de fase d¢o que incorporan los canales del receptor y/o el
resultante de su combinacién. En términos de las soluciones de navegacién, los sesgos de retardo
de grupo pueden producir errores de posicién del orden de c- 7y metros, siendo ¢ = 3-108 m/s la
velocidad de la luz en el vacio. Los retardos de fase tienen influencia en mediciones mas precisas

ya que su efecto es del orden de los centimetros.

== U LU

\\
: b Portadora Envolvente
BV , y o
R R
et - f .-'
) . .:'
[Receptor GNSS| E/MJO ; v
Salidai
i - ¢
To 07o

Fig. 8.2: Retardos de fase y de grupo en la senal GNSS.

Asumiendo que el receptor y los satélites se encuentran perfectamente sincronizados en tiempo
y que el canal inalambrico es ideal, se desprecian todos los posibles factores de influencia sobre
el pseudo-rango. Por lo tanto, se considera tinicamente el tiempo de viaje de la senal deseada en
conjunto con los posibles sesgos incorporados por el sistema receptor. Suponiendo que la senal
de un satélite GNSS expresada en banda base es d(t), al incidir sobre el AA del sistema receptor
resulta igual a Agd(t — 79)e’?, donde Ag es la amplitud de la sefial, ¢ la fase referida a la
frecuencia central de operacién (particularmente f. = 1575,42 MHz para la banda L1 de GPS),
y 7o es el tiempo de viaje de la sefial hasta llegar al punto de referencia del AA. Si ademas se

considera la existencia de .J senales de interferencia, la senal resultante es,

147



8. Compensacion Espacio-Frecuencia con Matriz Unitaria

J
y(t) = Aod(t — o)’ + > I;(t) (8.2)
j=1
Su funcién de autocorrelacién (promediada en tiempo, para sefiales de potencia cicloestaciona-

rias) se obtiene de la siguiente forma:

T/2

Ryy(7) = (E{y(t),y"(t = 7)}) = lim l/ E{y(t),y* (t — 7)}dt (8.3)

T—oo T —T/2

donde E{-} denota la esperanza matemadtica, a fin de poder incluir seniales aleatorias en el modelo.
Realizando los célculos y utilizando definiciones similares para las autocorrelaciones de las senales
de GNSS, Ryq(7) y de las interferencias, Ry, (7), se obtiene

J
Ry, (1) = A§Raa(7) + Z Ry, (1), (8.4)

donde la igualdad vale cuando la senal y cada una de las interferencias se encuentran comple-
tamente descorrelacionadas entre si. De acuerdo al teorema de Wiener-Khintchine, aplicando la

transfomada de Fourier obtenemos la Densidad Espectral de Potencia (DEP):

J
Syy(f) = A5Saa(f) + Z St (f) 5 (8.5)
j=1

siendo Sqq la DEP de la senal en banda base, y Sr,;, la DEP de la interferencia j-ésima.

El vector de senales captadas por el receptor, x(t), estd compuesto por la sefial GNSS, d(t),
sumada a la presencia de un conjunto de J interferencias, I;(t), cada una afectada por las
funciones de transferencia de los canales del receptor a la DOA correspondiente. Ademéds, debemos
incorporar el ruido captado por las antenas, e(t), pesado por las funciones de transferencia del
cabezal de RF.

Por lo tanto, la densidad espectral del vector de senal GNSS, sumando la presencia de las
interferencias y el ruido captado por las antenas, supuesto blanco con DEP Ny /2, resulta entonces
[15,109],

J
Sx(f) = A§Saa(£)IB(f, 00, 60)* + Y Sr,1,(f)(f. 05, ;) + %If(f)l2 ; (8.6)

j=1

La funcién de autocorrelacién correspondiente de x(¢) es,

Ry (T) = /_oo Sx(f)e™Tdf . (8.7)

Por su parte la funcién de intercorrelacién entre el vector de senales del arreglo con la senal de

referencia local d(t) puede expresarse como,

Rya(7) = (E{x@t)d*(t —7)}). (8.8)
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8.1. Influencia del sistema receptor en la determinacién de pseudorango

Suponiendo que tomamos una antena de referencia, y que la misma presenta una respuesta

ideal h(f, 00, ¢o) = 1 para el ancho de banda de diseno, entonces la intercorrelacion resulta,

J
RITN(T) = Ao’ Raa(T — 70) + Y Rpa(7) + Rea(7). (8.9)

j=1
donde se espera que los dos 1ltimos términos sean aproximadamente nulos ya que se supone
que la sefial se encuentra completamente descorrelacionada de las interferencias Ry q4(7) = 0y
del ruido R.q(7) = 0. Por lo tanto, R"1(7) es mdxima cuando 7 = arg, max{|R"T1(7)|} = 7o,
y en dicho caso la fase de la intercorrelacién coincide con ¢g. Por lo tanto, si la respuesta de
antena fuese ideal, h = 1, la buisqueda del maximo de Rﬁ;l(r) permitiria obtener estimaciones
insesgadas de 79 y ¢¢. En el dominio de la frecuencia se puede expresar la misma informacién

mediante la interdensidad de potencia:

RITU(r) D SPTU(f) = Agel® Suq(f) e 32700 (8.10)

Para una antena ideal cuyo centro de fase no coincide con el punto tomado como referencia

su respuesta es h = s = ejg’rf"gp/c, siendo p el vector de posiciéon de antena y og el vector de
cosenos directores en la DOA de observacién (6, ¢g). La interdensidad espectral de potencia en

este caso resulta,

SETS(f) = Agei® Saal f) en ool o), (s.11)

y la funcién de intercorrelacién correspondiente es,

R}IELd:S(T) _ AO/ Saa(f) ej¢o+j27rf(r—ro+ooTP/c)df — Aoej%Rdd(T —70), (8.12)

siendo 79 = 19 — OOTP /¢, mientras que el retardo de fase ¢y no se ve modificado.

Si consideramos finalmente una antena y cabezal de RF cuya respuesta tiene la forma h(f, o, ¢o)
g(f, 00, po)f(f)es? ! o5 P/ ¢, la interdensidad de potencia se ve afectada tanto en médulo como en
fase, y en consecuencia la intercorrelacién también resulta afectada. Y mateméticamente queda
expresada como,

o0

Rl (1) = Ao / Saa(f)|h(f, 0o, ¢o)|? e?0TI2m I (r=T0)Fi£h([.00.00) gf (8.13)

—o0
Si bien es evidente la influencia de la respuesta h(f, 0y, ¢g), cuyos efectos se representan de forma
cualitativa en la Fig. 8.2, queda por determinar cémo se traduce en términos del retardo de grupo
Fo = o + 079 y fase de portadora ¢o = ¢o + 6o, donde 57y y d¢y son los sesgos incorporados.
Dado que una deduccién por via analitica no resulta inmediata, en la subseccién siguiente se
analiza una aproximacién numérica basada en una estimacién por minimos cuadrados.

Por tltimo, si tenemos un arreglo de antenas, al realizar la conformacién de haz mediante SP
obtenemos una respuesta equivalente hpp/np = Zﬁ;l cnhn(f,00,00). En este caso, la interco-

rrelacién es variable en funcién del vector de coeficientes ¢ que se utilicen, y debe tenerse en
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cuenta que modifica los retardos tanto para el caso de respuestas de antenas ideales como no

ideales.

8.1.1. Estimacion de retardos de fase y de grupo

Tipicamente, la funcién de transferencia o respuesta en frecuencia de las antenas se disena para
que su amplitud sea practicamente constante en el ancho de banda de interés, y su fase varie
de forma lineal, es decir de forma ~ j27 fd7g, siendo d79 la pendiente con la cual evoluciona la
fase en funcién de la frecuencia. En caso que se consiga ese comportamiento ideal, lo cual es una
aproximacién apropiada principalmente para antenas de banda angosta, su efecto més notorio se
traduce en un sesgo d7g del retardo de grupo. En [109] se define una aproximacién simple basada
en minimos cuadrados para la estimacién de los retardos de grupo y de fase. El desarrollo consiste
en definir la fase de la funcién de transferencia expresada en (8.13) como a(f, 6y, ¢o), y suponer
que dicha funcién puede ser aproximada por una recta, hallar el polinomio de grado 1 que mejor
la represente mediante un ajuste discreto ponderado. El factor de ponderacién tiene en cuenta
que la DEP de senal, Sqq(f), se encuentra pesada por la ganancia de antena y cabezal de RF.
Por lo tanto, el ajuste se realiza considerando «a(f, 0y, ¢o) ~ ag+ a1 f, donde se espera que dichos
parametros aproximen a la fase de portadora 1/}0 >y, y el retardo de cédigo 79 = —ay /27, a
fin de discriminar los sesgos d¢g y d79. El ajuste requiere evaluar un conjunto de frecuencias
distintas {f;}%2, que cubran el ancho de banda de sefial y de las antenas, y puede ser expresado

de la siguiente manera,

[Zﬂ = (ATBA)'A"Ba, (8.14)

donde A es una matriz de tamafnio L x 2 dada por,

ATz{l 1}, (8.15)
fi - fL

B es una matriz de tamano L x L dada por,

B = diag { [de(ﬁ) \h(f1,00,00)1*, -+, Saalfr) |h(fL790»¢0)|2] } ) (8.16)

y « es un vector de largo L dado por,

a’ = [a(f1,00,00), -+, o(fr,00,d0)]. (8.17)

El desarrollo presentado es vélido para ser evaluado tanto para las respuestas reales de cada
antena, como también a las correspondientes a las de un AA compensado. Por lo tanto, el ajuste

propuesto serd utilizado para estimar los sesgos en los ensayos realizados a continuacién.
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8.1.2. Respuesta en frecuencia propia del AA utilizado

En la Fig. 8.3(a) se presenta un grafico del retardo de grupo que poseen cada una de las antenas
del arreglo propuesto en el Capitulo 7 para cada DOA en el hemisferio de radiacién. Dicho
retardo ha sido traducido a sesgo de pseudo-rango. En lineas generales, se verifica que existe
un error promedio de aproximadamente —3 m en gran parte del espacio. Luego se observan
variaciones que rondan entre 1 m en varios sectores, incluso alcanzando diferencias de hasta
42 m, principalmente para dngulos de elevacién bajos. Luego de aplicar la transformacién unitaria
propuesta en el Capitulo anterior se producen algunos cambios sobre el mapa de retardo, tal como
se muestra en la Fig. 8.3(b). A pesar de que no son cambios significativos, puede notarse que
las desviaciones alrededor de la media se han reducido ligeramente en ciertas regiones, lo cual es
mérito de la propia matriz unitaria sin que haya sido obtenida intencionalmente para tal fin. En
ambos casos se tiene un retardo promedio claramente definido, pero las variaciones que dependen
de cada DOA y cada antena son considerables e influyen en la incertidumbre final si se utiliza por

ejemplo para BF /NF, ya que la respuesta equivalente produce sesgos que pueden variar segin el

vector de pesos necesarios para la combinacién [3].

-34

-3.6

-3.8

(a) Sin compensacién. (b) Con compensacién espacial con matriz unitaria.

Fig. 8.3: Patrén de retardo de grupo del AA del Capitulo 7.

Retardo de grupo al realizar BF

Con la combinacién en fase, o BF, de las respuestas de antenas se obtiene un patrén de retardo
de grupo equivalente en funcién del vector de pesos particular que se haya utilizado para dirigir
el haz en la direccién en la cual proviene la senal. Para cada combinacion nos interesa conocer el
retardo dnicamente en la DOA de incidencia de la senal. Por lo tanto, en la Fig. 8.4 se presenta

el mapa de retardo resultante para cada DOA en el que se realiza BF. Puede observarse que el
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mapa resultante es bastante homogéneo, con variaciones suaves y de rango relativamente menor,
donde ademas no se aprecian diferencias significativas entre los casos sin compensacién y con
compensacion espacial con matriz unitaria. Por lo tanto, al realizar BF la incertidumbre en el
retardo de grupo se reduce notablemente, cuyo valor medio es de aproximadamente —2,8 m en

gran parte del hemisferio.

mts mts
100,80 100,80 .
120.-1%%080. 60 2 120 20902, 6o 2
14 60 .40 14040 60 40
16 o \20 [|-25 16 on ‘20 25
180 0 Lo 18 0 0 |,
\‘\ _3 4
200, 0 200, 40
220, 20 -3.5 220, 520 3.5
00 !

2403 240+, .. 300
260 280 260 ' 280

(a) Sin compensacion. (b) Con compensacién espacial con matriz unitaria.

Fig. 8.4: Retardo de grupo obtenido al realizar BF en cada DOA.

Retardo de grupo al realizar NF

Frente a la existencia de interferencias, el retardo de grupo en la direccién de la senal deseada
también depende de la ubicacién de la o las interferencias. Supongamos un caso particular en el
que existe una interferencia ubicada en la DOA (90°,270°), y se aplica OPB para mitigarla y a
su vez maximizar la ganancia en cada una de las direcciones posibles en las que podria provenir
la senal deseada. Los mapas de retardo de grupo se presentan en la Fig. 8.5. Este caso particular
confirma las suposiciones y pone de manifiesto que ante estas situaciones se obtienen variaciones
indeseadas de retardo que son aproximadamente iguales o incluso mayores que al trabajar con

las respuestas de cada antena por separado.

mts mts
100,,80 100,,80
120, %0% .60 ) 120 0059 . 60 2
14 60 40 ) 1404 60 “(?
16 \20 16 \20 | 1-
30 25 30 2 2.5
180 0 0 18
5 1 -3
200 o |3 200
220, 20 220, 35
300 35 240
260 280 260 280
(a) Sin compensacién espacial. (b) Con compensacién espacial con matriz unitaria.

Fig. 8.5: Retardo de grupo obtenido al realizar NF con OPB en direccién a (90°,270°).
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8.2. Compensacidén espacio-frecuencia

Los métodos de compensaciéon enunciados en capitulos anteriores no permiten corregir las
caracteristicas de las respuestas en frecuencia de las antenas. Es por eso que a los fines de com-
pensar estos efectos se desarrollara a continuacién una compensacién conjunta espacio-frecuencia.
El arreglo propuesto en el Capitulo 7 se disené para ser utilizado en conjunto con una matriz
de compensacién unitaria. A continuacién, se utilizard el mismo arreglo junto con un algoritmo

definido para compensar con matriz unitaria en espacio y en frecuencia.

8.2.1. Esquema de compensacion

Esta compensacion esta destinada a ecualizar la fase de la respuesta en frecuencia de las
antenas asi como también reducir la anisotropia en las ganancias de antenas. En la Fig. 8.6 se
representa el esquema de compensacion propuesto. Cada una de las muestras de senal recibida
por una antena n en un dado instante ¢; es x,,[i]. Mediante el uso de bloques de retardo temporal
271 = e 927f/fm de tiempo T = 1/f,,, siendo f,, la frecuencia de muestreo, se almacenan en
memoria las muestras de K instantes de tiempo. Asumiendo K impar, para cada instante de
tiempo ¢; se tienen almacenados los datos x,[i — k], con k = —(K —1)/2,---,0,--- , (K —1)/2.
Esta definicién con instantes anteriores y posteriores al punto central es conveniente ya que brinda
simetria en la evolucién de fase que es de ayuda para conseguir que luego de la compensacién
la fase presente una dependencia lineal con la frecuencia. Ademads, el instante central es en el
que se consiguen mejores resultados en este tipo de desarrollos [110]. Si se agrupan las distintas
muestras en una misma dimension vectorial, se puede construir el vector x que presenta un total
de N - K filas y cuyos elementos se indican como z,, [;_g). Sin pérdida de generalidad, asumimos
i =0y que sblo existe la sefial proveniente de (6, ¢g). El espectro de cada una de estas senales
resulta afectado por, hy,(f, 00, o) 2z~ F.

Al efectuar una transformacién se consigue el vector de senales X, el cual posee las mismas
dimensiones y por lo tanto representa las senales de N antenas y K instantes de tiempo conse-
cutivos, esta vez dependiente de las respuestas del arreglo virtual compensado, fzn( 1,00, 00) 27*.
Puede notarse que el término z~* ya posee una dependencia lineal con la frecuencia, por lo
tanto no es necesario incorporarlo en el proceso de busqueda de la respuesta objetivo h. La
compensacion se va a realizar para el conjunto discreto de DOA’s, (6, ¢p) conp =1,---, P, que
cubren el hemisferio de radiacién de las antenas, y para un cierto conjunto de frecuencias, f; con
l=1,---,L, que sean representativas del ancho de banda de senal y de las antenas. Por lo tanto,
las condiciones deseadas para la respuesta del arreglo objetivo deben definirse acordemente. En
consecuencia, se definen la matriz del arreglo disenado H y la del arreglo objetivo H , donde cada
una de ellas posee dimensiones N x (P - L).

La propuesta para hallar las caracteristicas de las respuestas compensadas y la matriz de
transformacién es similar al desarrollo presentado en el Capitulo 7. Los pasos a realizar son los
mismos, comenzando por la matriz objetivo inicial H 4, pasando a obtener la respuesta optimizada

H B, y finalmente la respuesta del arreglo objetivo H.
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X [i+E-1)/2] X [1] Xy [i—(K~1)/2] /\
Az ez e 2] Uz
X [i]
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Fig. 8.6: Esquema de compensacion espacio-frecuencia.
Respuesta inicial del arreglo objetivo, Hy
La magnitud y la fase de la respuesta inicial se definen como,
. 1 X
it = N D mpll?, (8.18)
m=1
7 2 dn .
bt = T Gin(6,) cos (6, — ). (8.19)

donde d,, = d/v2 = ¢/(3V2f.) ¥ ¢n = Oref — QW(TL—I;I) son las coordenadas polares de cada
antena relativas al centro geométrico del arreglo, ¢r.r = 37/4 es el angulo de referencia que
coincide con la orientacién de la antena etiquetada como 1, f. es la frecuencia central de diseno,

ypl=p+ (I —1)- P es el indice que combina a p y [ en una misma dimensién matricial.

Respuesta optimizada del arreglo objetivo, ﬁIB

El proceso iterativo para la optimizacion de las fases de H 4, ahora se da en un conjunto de
N x (P - L) datos. La estructura del algoritmo es:

1. Inicializar Hg = Ha, R= HYH, Rp = I;TngIB, v8 = ||R — ]D%BH%, y el tamafno del paso
a.

2. El gradiente de vp en relacién a la fase de cada término de H B es la matriz § calculada
como,

P-L

5n,pl =4R Z [jiln,pl E;,ql (To‘plyql - rpl,ql) . (820)
ql=1
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donde 7p;,q1 ¥ Tpi,q SOn los elementos de las matrices R y Rp respectivamente.

3. Actualizar las fases en la direccién opuesta al gradiente con paso «,

/Hp = /Hp — ad, (8.21)
v luego la matriz de correlacién R g y la funcién de costo vg.

4. Si aiin no se ha conseguido un valor aceptable para g, 0 no se ha cumplido alguna otra
condicion de corte, verificar la convergencia de ~yg, actualizar « en caso de ser necesario, y
luego retornar al punto 2.

o

Respuesta del arreglo objetivo, H

Al igual que en los planteos previos, se espera que las respuestas de fase de las antenas virtuales
sean tales que se puedan asumir iguales y rotadas 27 /N una respecto de la otra, pero ademds se
desea imponer que su dependencia con la frecuencia sea practicamente constante para las DOA’s
que se evalian. Distinguimos nuevamente entre las ganancias de antenas G y vectores de steering
S. Para las ganancias, se preservan sus magnitudes tal como fueron definidas previamente, y las

fases se promedian,

N
o ° . 1 o
|g’ﬂapl| = |h§7pl|7 4gn,pl = N Z éhfl,pl . (822)
m=1

o

Las variaciones remanentes de las componentes de fase de Hp se incorporan a la matriz S

como se indica a continuacion,

N
281(f1, 0y, 6p) = % S o (fis 0y & + 27(m — 1)/N) , (8.23)
m=1
4§n+1(fl30pa¢p) = lén(flaapﬂbp +27T/N) ) (824)

donde ¥, (fi, 0p, ¢p) = Lhﬁ’pl — LGm pl-
De esta forma se logra conseguir la matriz de respuestas promediadas,

H=804. (8.25)

Transformacién ortonormal y arreglo virtual

Dado que ya tenemos la estructura de las matrices H y H , ahora podemos incorporar los

retardos temporales. Definimos las matrices llamadas H* y H*, cuyos elementos son,
hflkr,pl = hn(f1,0p, bp) e Itk Je ) ;szk,pl = iln(fl, Ops Pp) eI ik/fe. (8.26)

siendo nk =n + (k—1) - N el indice combinado de n y k. Consecuentemente, podemos calcular

la matriz unitaria W con,
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W=UvH", (8.27)

siendo U y V las matrices unitarias de autovectores a izquierda y a derecha respectivamente de
la SVD de la matriz H*QQ H* | donde Q es una matriz diagonal que permite asignar distintos

pesos a cada DOA. Esto conduce a la siguiente igualdad aproximada,

WH* = H* ~ H?. (8.28)

Si bien el presente desarrollo no difiere considerablemente en comparacién a la compensacién
espacial, debe tenerse en cuenta que existe un incremento notable en la cantidad de datos a
procesar a igual cantidad de DOA’s, lo cual implica una mayor demanda de memoria y de
capacidad de procesamiento a fin de realizar los cdlculos. Sin embargo, es importante remarcar

también que estos calculos se realizan sélo una vez, previo al uso del arreglo.

8.2.2. Validacién

A continuacién se realiza la compensacion espacio-frecuencia del arreglo presentado en el
Capitulo 7. Para el desarrollo se consideraron P DOA’s separadas cada 5° en el rango 0° <
0 < 90° y 0° < ¢ < 360°. Las L frecuencias se definieron en un ancho de banda de 10 MHz
alrededor de f,, las cuales corresponden al conjunto {f;}}1, = {0,£1,£2, £3, +4, +5}.

Caracterizacion de las antenas compensadas

Al aplicar la compensacién se verifica que las propiedades de radiacién de las antenas virtuales
se corrigen apropiadamente, es decir que la calidad de compensacién para el rango de frecuencias
seleccionado es similar a la presentada con el uso de una transformacion espacial inicamente.
Si bien se logra una mejora gradual a medida que se procesan mayor cantidad de instantes de
tiempo K, debe tenerse en cuenta que se trata de antenas de banda angosta, por lo tanto la
respuesta en frecuencia para cada DOA es aproximadamente plana en magnitud y de fase lineal.
En consecuencia, las correcciones en las respuestas de antenas virtuales convergen rapidamente
sin presentar grandes diferencias para K altos. Una conclusién similar puede obtenerse en relaciéon
al mapa de retardo de grupo, es por eso que para el siguiente andlisis nos enfocamos tinicamente
en el caso K = 3. En la Fig. 8.7 se presentan los resultados correspondientes al caso K = 3,
donde puede observarse que se corrigié considerablemente el valor medio de retardo mientras
que se redujeron las desviaciones alrededor del valor medio en varias DOA’s. Esto tdltimo puede
apreciarse graficamente para algunas DOA’s, mientras que en otras no se presentan grandes

cambios.

Caracterizacion del sesgo de retardo de grupo para BF

En una nueva comparacion analizamos el diagrama de retardo de grupo resultante al realizar
BF en direccién a la senial deseada, la cual se encuentra en cada una de las posibles DOA’s

del hemisferio superior con un paso de 5°. En la Fig. 8.8 se presentan los mapas de retardo de
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Fig. 8.7: Patrén de retardo de grupo del AA compensado (K = 3).

grupo al realizar BF con el arreglo para cada esquema de procesamiento, es decir, NC, K =1y
K = 3. Los primeros dos casos han sido comparados en la subseccién 8.1.2, mientras que el caso
K = 3 presenta diferencias significativas respecto a los anteriores. Las variaciones de retardo de
grupo se han reducido notablemente a elevaciones bajas, manteniendo un valor practicamente
constante como es deseable. A elevaciones mds altas no se han logrado corregir las variaciones.
En cierta forma, esto tiene que ver con que la compensacién apunta a neutralizar las diferencias
entre antenas, pero no asegura que en la conformacién de haz se obtengan mejores resultados.
En ese sentido, si bien se encontraron algunas mejoras al aumentar K, en general los resultados

no difieren mucho en relacién a los que se observan al utilizar K = 3.

mts mts mts
100,,80 100,80 . 100,80
120.22%0%°._ o 2 130»/990*\@0 2 120 0
- .
14940 g 40 14040 g \@ 14 60 40
Y 25 0.5
16 30 20 | |25 16 4 30 \20 : 16 130 \\20
\ y y \
18 ] ‘0 18 0 0 3 18 o 0
3 -3 .‘\ 4 [
200 40 20 40 200\ 40
\ 0.5
20 : 20 3.5 220, 20 -3.5 220, 20
240 <300 2407, . 300 300
260 280 260 280 260 280 -1
(a) NC. (b) K = 1. (c) K = 3.

Fig. 8.8: Retardo de grupo obtenido al realizar BF en cada DOA. Comparacién sin y con com-

pensacién

Si bien el calculo de la matriz de compensaciéon W toma en cuenta las respuestas de las

antenas, naturalmente tienen mayor influencia aquellas DOA’s donde su ganancia es mayor. Por
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medio de la matriz de pesos ) se puede graduar el peso relativo que adquiere cada DOA en una
relacién de compromiso que permite mejorar la compensacion en ciertos sectores frente a otros.
Los resultados presentados en la Fig. 8.8 son equivalentes a utilizar una matriz identidad llamada

(0. Si en cambio se utiliza una matriz de pesos @1 cuyos elementos sobre la diagonal sean,

1

“oln,pl| ’

Qlyp = (8.29)

con pl =p+(k—1)- P,y n=1yaque todas las antenas objetivo presentan la misma magnitud
de respuesta, entonces se consigue reducir el desbalance de prioridad entre las distintas DOA’s en
términos del calculo de la matriz W. En la Fig. 8.9 se presentan los nuevos gréaficos de sesgo de
retardo, donde puede notarse que se logran reducir en cierta medida las variaciones de retardo a
elevaciones altas, mientras que no se encuentran cambios significativos para elevaciones menores.

Por lo tanto, el uso de una matriz de pesos puede ser de ayuda para mejorar el desempeiio a

elevaciones altas en casos en que se lo requiera.
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(a) K =3, QO. (b) K =3, QL.

Fig. 8.9: Retardo de grupo obtenido al realizar BF en cada DOA. Comparacién respecto al uso
de una matriz de pesos.

Caracterizacion del sesgo de retardo de grupo para NF

Tal como se mostré en la subseccion 8.1.2, los sesgos de retardo de grupo se ven incrementados
al realizar NF. En la Fig. 8.10 puede observarse que el arreglo incorpora sesgos de retardo
con variaciones considerables al intentar cancelar una interferencia ubicada en (90°,270°) y
maximizar la ganancia en otras DOA’s. Al igual que con BF, la compensacién K = 3 logra reducir
notablemente las variaciones para elevaciones bajas. En la region cercana a la interferencia, es
en vano analizar el retardo debido a que la respuesta del arreglo presenta muy baja ganancia por
estar préxima a un nulo. Observando otros sectores, puede concluirse que tampoco se ha logrado
corregir completamente las variaciones a elevaciones altas. Nuevamente, es posible considerar el
uso de una matriz de pesos Q1 a fin de reducir las variaciones a elevaciones altas. Los resultados
de este 1ltimo caso se presentan en la Fig. 8.11, en donde se observa una mejora significativa al
incluir la matriz de pesos.
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Fig. 8.10: Retardo de grupo obtenido al realizar NF en cada DOA. Comparacién sin y con com-

pensacién.
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Fig. 8.11: Retardo de grupo obtenido al realizar NF en cada DOA. Comparacién respecto al uso

de una matriz de pesos.

8.3. Conclusiones

La determinacién del tiempo de viaje de las senales de satélites es el objetivo principal de los
receptores GNSS. Para aplicaciones de precision, debe ser determinado con una exactitud del
orden 1ns para lograr errores no mayores a algunos centimetros. Por lo tanto, no puede soslayarse
la influencia de las respuestas de las antenas ya que pueden introducir retardos del orden de 10 ns
lo que se traduce en errores de algunos metros. En este Capitulo se ha verificado dicho nivel de
incertidumbre tanto al realizar BF como NF. Si bien es posible relevar un diagrama de sesgos de
antenas al realizar BF de tal manera que pueda descontarse en etapas de post-procesamiento,
esto resultaria complejo para el caso de NF dada la multiplicidad de situaciones posibles. Por
otro lado, con el uso de métodos adaptivos para la conformacién de haz, en lugar de una técnica
deterministica como OPB, no siempre se tiene pleno conocimiento del efecto que se puede generar,
a menos que se realice un procesamiento en tiempo real con la informacion almacenada de las
respuestas de antenas al momento de estar operando el receptor. Desde este punto de vista, el
desarrollo de técnicas de compensacion de banda ancha es interesante porque ayudan a evitar
la necesidad de recurrir permanentemente a las respuestas en frecuencia de las antenas a fin de
descontar sus efectos. Los resultados obtenidos muestran que es posible reducir la incertidumbre

de manera global con una matriz de transformacién tnica que a su vez es unitaria y, por lo tanto,
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posee las virtudes ya analizadas en los Capitulos previos.

El analisis del presente Capitulo brinda un posible esquema para el procesamiento de senales
con AA’s en banda ancha. En efecto, la transformacién propuesta logra compensar un conjunto
de K instantes de tiempo y N antenas, de manera que se realiza sin alterar la estadistica del
ruido entre muestras y entre canales. Dado que el uso de técnicas STP para NF requiere estimar
y descontar los sesgos incorporados [107,110-112], una compensacién de banda ancha con matriz
unitaria puede simplificar el proceso y mejorar la solucién de PVT en GNSS. También puede
considerarse para otros tipos de aplicaciones que requieran mejorar y a la vez simplificar el control

de la respuesta en frecuencia.
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El uso de arreglos de antenas compactos y de pocos elementos ha cobrado gran interés en
los ultimos anos en varias aplicaciones, por lo tanto han surgido diversas estrategias de diseno,
caracterizacién y control, que a su vez van evolucionando con diferentes enfoques [16,52,86,113].
El criterio mayormente difundido hoy en dia considera al acoplamiento mutuo entre antenas como
un problema que debe ser evitado o eliminado en la medida de lo posible [51,87,89,91,92]. Son
practicamente inexistentes los casos en los que se propone favorecer el acoplamiento de manera
criteriosa para optimizar ciertas caracteristicas en un arreglo compacto [114,115]. En esta tesis
ha sido posible deconstruir las causas e implicancias del acoplamiento mutuo. El concepto de
AM-DE brinda una visién completa acerca de la interaccion EM que existe entre las antenas, y
su simplificacién a una matriz de acoplamiento sélo es apropiada para antenas de bajo nivel de
difraccién, como por ejemplo las antenas de tipo alambre. Se ha probado que dicho fenémeno no
necesariamente se corresponde con pérdidas de potencia 1til, y que una estrategia apropiada para
disenar arreglos eficientes muchas veces consiste en favorecer cierta interaccién electromagnética
entre antenas en lugar de evitarla. Particularmente, el primer requisito es lograr desarrollar
antenas cuyas respuestas cumplan con la restriccion de ortogonalidad entre sus patrones de
radiacién. Cuando las antenas se encuentran separadas a A/2, la ortogonalidad se da gracias a
las diferencias de fase propias de la geometria. Pero si la distancia es menor se requiere que las
antenas difieran en sus propiedades de radiacion.

A fin de trabajar con antenas acopladas, se han desarrollado multiples técnicas tanto analégicas
como digitales de compensacién y/o desacoplamiento [56,68,71,72]. Ambos tipos de técnicas pue-
den estar destinados a permitir que las senales puedan ser interpretadas como si fueran recibidas
por un PA. Sin embargo, las técnicas analgicas también influyen en las pérdidas por desadapta-
cién y acoplamiento del arreglo, por lo tanto son principalmente ttiles cuando se requiere adaptar
la red multi-puerto. Sin embargo, considerando que uno de los objetivos propuestos en esta tesis
ha sido el aprovechamiento del acoplamiento mutuo para favorecer las propiedades de radiacién
del arreglo, no ha sido necesario recurrir al uso de este tipo de redes que intentan optimizar
arreglos ineficientes. Por otro lado, las técnicas digitales se enfocan tnicamente en simplificar
el procesamiento de las senales mediante la traduccién de las respuestas de antenas, objetivo
que se ha preservado mediante el enfoque propuesto. Luego del andlisis y evaluacion de distintas
técnicas de compensacién existentes, ha sido posible verificar que sin incorporar restricciones
adicionales adecuadas se obtienen soluciones sub-éptimas que no necesariamente aprovechan la
capacidad de discriminacién espacial del arreglo, sino que incluso pueden degradarla. En general
tampoco se consideran los efectos secundarios que estas compensaciones generan sobre el ruido

recibido. En la presente tesis se ha desarrollado una técnica de transformacién novedosa basada

161



9. Conclusiones finales

en matrices unitarias (ortonormales) que al ser aplicada no altera las propiedades estadisticas de
las senales recibidas. Esto es de suma importancia porque una matriz unitaria siempre esta bien
condicionada, no distorsiona la capacidad de resolucién espacial del arreglo ni altera la suposicién
de ruido IID recibido. El uso de este método permite hallar una equivalencia entre un arreglo
real y uno virtual, por lo que con un diseno apropiado, la compensacién permite aproximar el
desempeno del arreglo a un esquema simplificado tal como es el modelo PA. Desde este punto de
vista, se ha propuesto un nuevo mecanismo de diseno de arreglos que aprovecha las cualidades
naturales que puede aportar el AM-DE, y que ademéas permite que sea controlado de manera
simple sin necesidad de trabajar con tablas de calibracién de las respuestas reales de las antenas.

Desde el punto de vista del disenio e implementacién de arreglos acoplados apropiados para
aplicaciones GNSS de alta precisién, se ha logrado aprovechar el acoplamiento para crear un
arreglo compacto de cuatro antenas que es equivalente, mediante una transformaciéon con matriz
unitaria, a un arreglo ideal con antenas a mayor distancia entre si. Esto comprueba que sus
dimensiones reducidas y el acoplamiento existente combinados de manera inteligente permiten
favorecer las propiedades naturales de radiacién e incluso aumentar su capacidad de resolucién
espacial. Con la verificacién experimental desarrollada se ha demostrado la validez de las formu-
laciones tedricas y practicas. Los conceptos enunciados y la metodologia de trabajo han resultado
sumamente utiles en este proyecto, y se espera que cumplan con el mismo propdsito en el futuro
de la ciencia y la tecnologia.

Por otro lado, también se ha explorado la viabilidad del uso de una transformacién unitaria
de banda ancha que permite compensar tanto en espacio como en frecuencia. Particularmente en
GNSS, la ecualizacién en frecuencia permite complementar la compensacion espacial de forma
que se reduzca la incertidumbre en los sesgos que podria incorporar el arreglo a la determinacién
de pseudo-rango de senal [108], los cuales se vuelven ain maés considerables frente a situaciones
en las que se deben contrarrestar ataques de interferencias. Se ha demostrado la utilidad practica
de esta herramienta, y puede llegar a explorarse su perfeccionamiento mediante nuevos disenos
de AA’s especificamente destinados a cumplir con este propdsito.

Finalmente, se recalca que si bien la tesis se enfocé en arreglos de antenas de microtira pa-
ra GNSS, los métodos desarrollados también son aplicables a otros tipos de antenas y otras

aplicaciones.
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