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Capitulo 1

Introduccion

Durante la mayor parte del siglo pasado, los sistemas de radar desempenaban sus funciones
a través del computo realizado a partir de senales analdgicas. Lo anterior presentaba diversas
limitaciones entre las que figura la incapacidad de almacenar la informacion obtenida, lo que
obligaba a procesar las senales de manera sincrona en el tiempo [1]. En caso de perder
la senal de interés, el procesamiento no podia llevarse a cabo de forma retroactiva. Otra
limitacion importante fue la imposibilidad de modificar la configuracién del sistema posterior
a su construccion. A partir de dichas problematicas y de la creciente disponibilidad de la
electrénica digital, surge la oportunidad de migrar hacia sistemas digitales que permitan una

mayor flexibilidad y adaptabilidad.

1.1. Perspectiva histérica

Los primeros esfuerzos en llevar a cabo la migracién hacia sistemas digitales comenzaron
en la década de los anos cincuenta. La Guerra Fria estaba en pleno auge, haciendo menester
que paises como los Estados Unidos y la Unién Soviética contaran con sistemas de radar ca-
paces de monitorear su espacio aéreo en todo momento. Aunado a ello, se requeria procesar
una cantidad enorme de informacién para identificar los objetivos detectados y tomar accio-
nes segun fuese necesario. En aras de automatizar el proceso, se incorporaron las primeras
computadoras digitales de proposito general con el objetivo de llevar a cabo el gran volumen
de operaciones matematicas asociadas. Dichas computadoras atin no contaban con hardware
dedicado al procesamiento digital de senales y se programaban mediante tarjetas perforadas

o tableros extraibles.

Durante la década de los anos cincuenta surgieron desarrollos contemporaneos que marca-

ron el inicio del uso de la computacion digital en aplicaciones militares. Uno de los primeros
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fue el proyecto Computadora Digital Transistorizada (TRADIC, por sus siglas en inglés),
iniciado en 1951 bajo la direccion de J. H. Felker en Bell Telephone Laboratories . El
proyecto TRADIC result6 en la primera computadora construida a partir de transistores [3]
y se desarrollé con el objetivo de asistir en la navegacion de los bombarderos de la fuer-
za aérea de los Estados Unidos. De manera paralela, otro antecedente fundamental fue el
sistema Entorno Terrestre Semi-Automético (SAGE, por sus siglas en inglés), desarrollado
por el Lincoln Laboratory del Instituto Tecnolégico de Massachusetts (MIT, por sus siglas
en inglés). Aunque con un propédsito distinto al de TRADIC, el primero orientado a la na-
vegacion aérea y el segundo al control del espacio aéreo continental, ambos representan los

primeros intentos de integrar computadoras digitales en sistemas militares estratégicos.

El sistema SAGE hacia uso de computadoras AN/FSQ-7 de redundancia doble para el
procesamiento de las senales detectadas por el radar . Dichas computadoras fueron desa-
rrolladas por el MIT en conjunto con International Business Machines Corporation (IBM,
por sus siglas en inglés) a partir de la computadora experimental Whirlwind, incorporando
memoria de nicleo magnético y tubos de vacio [5]. La inclusién de un medio de almace-
namiento digital permitié gestionar la insercion de datos provenientes de la red de radares
asincronos.

Sin embargo, la computadora AN /FSQ-7 seguia siendo, hasta cierto punto, una compu-
tadora de propdsito general que no contaba con tecnologia dedicada al procesamiento digital
de senales. Si bien la computadora permitia procesar conjuntos considerables de datos, no
existian instrucciones especializadas que permitieran mejorar el rendimiento de dicho proce-

samiento.

102 8013

Figura 1.1: Mdédulo légico intercambiable para la computadora AN/FSQ-7 [@]

Los retos a los que se enfrentaba el sistema SAGE, junto con las limitaciones de las
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computadoras digitales disponibles en esa época, impulsaron innovaciones relevantes en el
desarrollo de hardware especializado para el procesamiento digital de senales. Entre estos
retos, uno de los mas significativos fue la transmision de datos correspondientes a los objetivos
detectados a través de las lineas telefénicas de banda estrecha que conectaban los centros
de direccién. Para abordar esta problematica, se desarrolld el detector de ventana corrediza,
donde la expresion ventana corrediza designa el intervalo breve de tiempo durante el cual una
antena giratoria permanecia orientada hacia una direccién especifica en el plano horizontal.
La antena en cuestién transmitia una serie de pulsos que correspondian a cada una de
las direcciones especificas establecidas por la ventana corrediza. Aunado a esto, el detector
empleaba compuertas de alcance, las cuales representan un intervalo de muestreo que se
traduce en el recorrido ida y vuelta del pulso transmitido hacia un blanco a una distancia

determinada.

|\

DWELL TIME = N/PRF >I

123 2 3
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M RANGE GATES TRANSMIT PULSES

Figura 1.2: Compuertas de alcance para un radar pulsado [7].

En el diagrama de la figura los sectores circulares representan las direcciones es-
pecificas del plano horizontal hacia las cuales se transmite cada pulso. A su vez, los anillos
corresponden a las compuertas de alcance, cada una formada por multiples pulsos que en

conjunto cubren un giro completo de la antena.

Figura 1.3: Plano horizontal de la antena giratoria.
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El detector de ventana corrediza establecia un primer umbral en cada compuerta de
alcance, de modo que solo se registraban los pulsos que lo superaban, como se observa en
las figuras (a) y (b). A continuacién, la cantidad de pulsos registrados se acumulaba
mediante un sumador, y el resultado se comparaba con un segundo umbral, denotado como
1 en la figura (b). Cuando dejaban de recibirse pulsos por encima del primer umbral, el
valor del acumulador comenzaba a decrecer hasta llegar a cero.

s (a)

Or—T 1 1 | T T 1
R 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48

Pulse number ——

L et ©)

Azimuth, time ——»

Figura 1.4: Funcionamiento del detector de ventana corrediza [1].

En caso de que la cantidad de pulsos registrados se encontrase por encima del umbral
correspondiente, se declaraba un blanco, situando su coordenada angular con respecto al

plano horizontal en el punto medio del intervalo durante el cual se excedi6 el segundo umbral.
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Figura 1.5: Estructura del detector del ventana corrediza [8].
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Mientras que el detector de ventana corrediza resolvia el reto asociado a la transmision
de datos, otra innovacién surgié de la necesidad de verificar de manera practica el funcio-
namiento de los distintos elementos del sistema SAGE. Para este fin se disefié y construyé
el generador de patrones de prueba TS-923/FSQ, un dispositivo que permitia comprobar la
operacién de los sistemas de entrada de datos de largo alcance, relleno de huecos y trans-
ferencia de informacién entre centros de direccién de combate. Dicho generador tenia la
capacidad de emitir senales digitales que representaban objetivos a diferentes distancias y
azimuts, siguiendo diversos patrones variables. Este hecho marcé uno de los primeros méto-
dos para evaluar sistemas de radar mediante estimulos simulados, sin requerir detecciones

fisicas reales.

En la década de los anos sesenta comenzaron a desarrollarse las primeras arquitecturas
orientadas especificamente al procesamiento digital de senales. En 1967, un grupo de inves-
tigadores del Lincoln Laboratory disend la arquitectura y el conjunto de instrucciones del
Procesador Digital Répido (FDP, por sus siglas en inglés) [1]. Para ello se empled la compu-
tadora de proposito general Univac 1219, a la que se le incorporé una unidad aritmética
légica especializada. Este médulo incluia un sumador restador de 18 bits en complemento a
dos, capaz de procesar funciones booleanas, ademas de incorporar conexiones que facilita-
ban los calculos de precision extendida. La arquitectura también optimizaba las operaciones
de acumulacién y multiplicacién, asi como la multiplicacién compleja, indispensable para la
implementacién de la Transformada Répida de Fourier (FFT, por sus siglas en inglés). De
esta manera, la computadora resultante integré una arquitectura mejor adaptada al procesa-
miento digital de senales, lo que se tradujo en un incremento considerable en el rendimiento

de los algoritmos utilizados.
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‘ RegisterQN ‘4—‘ RegisterIN |
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Arithmetic/ N-1
™ logic unit *RNH
4 Cig

| RegisterRN |
Lo J *i
N=1,234

To
data memory

Figura 1.6: Estructura del elemento aritmético del FDP [1].
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El FDP resulté de gran utilidad en el procesamiento de senales para radar, ya que, con
ciertas modificaciones en su hardware, podia cumplir con restricciones de tiempo real. Gracias
a ello, se empled en el desarrollo y la evaluacion de técnicas de procesamiento Doppler
aplicadas al mapeo de clutter. De este trabajo derivé el Indicador de Objetos en Movimiento
(MTTI, por sus siglas en inglés), un sistema que permitia diferenciar los objetivos méviles del
terreno adyacente.

El MTT utilizaba un filtro de supresion de banda para atenuar senales asociadas a objetivos
poco relevantes, como el terreno, la lluvia o parvadas de aves. Adicionalmente, este sistema
restaba dos pulsos consecutivos, lo que contribuia a la reduccion de las detecciones vinculadas
a objetos estaticos. En sus primeras versiones, el sistema operaba con una frecuencia de
repeticion de pulso (PRF, por sus siglas en inglés) fija, lo cual generaba velocidades no
detectables en los miltiplos de dicha frecuencia. Para mitigar este problema, se introdujo el
uso de una PRF escalonada, que disminuia la cantidad de velocidades ciegas. No obstante,
el MTTI presentaba limitaciones importantes: producia un nimero elevado de falsas alarmas

en presencia de lluvia y mostraba dificultades para detectar objetivos de baja velocidad.

Clutter Notch / Blind Speeds
MTI Filter \
Clutter
Spectrum
(] f=1T 2f,

Figura 1.7: Espectro del filtro usado por MTT [9].

En la década de los anos setenta, se comenzaria a esparcir el uso de sistemas digitales
fuera del ambito militar. En los Estados Unidos, los avances se empezarian a incorporar en
un ambito civil a peticién de la Administracién Federal de Aviacién (FAA, por sus siglas en
inglés). Se buscaba modernizar los sistemas de control aéreo debido a que se presentaban
un numero significativo de falsas alarmas con la tecnologia empleada. En respuesta a ello,
el Lincoln Laboratory desarrollaria el Detector de Objetos en Movimiento (MTD, por sus
siglas en inglés), realizando un prototipo a partir del FDP.

El MTD empleaba multiples PRF en conjunto con bancos de filtros Doppler en cada
compuerta de alcance para cada una de dichas frecuencias. La primera versién del sistema
procesaba senales en cuadratura muestreadas a una frecuencia de 2.6 MHz, con una longitud

de palabra de 10 bits [10]. Para ello, se almacenaban las muestras correspondientes a diez
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pulsos consecutivos en ambos canales, abarcando un total de 760 compuertas de alcance
que cubrian 47.5 millas. Posteriormente, se aplicaba un cancelador MTI de tres pulsos, cuya
salida era procesada mediante una Transformada Discreta de Fourier (DFT, por sus siglas
en inglés) de ocho puntos.

De manera complementaria, se incorporaba un Filtro de Velocidad Cero (ZVF, por sus
siglas en inglés) con el fin de mejorar la deteccién de objetivos lentos. A diferencia del
cancelador MTI, este filtro permitia el paso tanto del clutter como de objetivos con baja
velocidad radial, lo que hacia necesaria la incorporacion de un filtro adicional para suprimir
el clutter proveniente del terreno adyacente. En conjunto, estas caracteristicas muestran
que la primera versién del MTD integraba hardware fijo sumamente especializado para el
procesamiento digital de senales, lo cual requeria personal capacitado en caso de presentar

fallas.
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Figura 1.8: Diagrama a bloques de la primera versién del procesador MTD [10].

Por otra parte, se introdujeron modificaciones relevantes en la arquitectura, entre las que
destaca la incorporacion de la segunda versién del Procesador Paralelo Microprogramado
(PMP-2, por sus siglas en inglés). Asi mismo, se anadieron algoritmos de umbralizacién,
como la Tasa Constante de Falsas Alarmas (CFAR, por sus siglas en inglés), los cuales
permitieron disminuir la incidencia de falsas alarmas sin sacrificar la resolucion de las celdas

de deteccién necesarias para la localizacion de aeronaves.
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Figura 1.9: Diagrama a bloques de la segunda versién del procesador MTD [11].

El MTD permitié mejorar en gran medida las capacidades de supresién de clutter en
comparacion con el filtrado unicamente mediante MTI. En concreto, los filtros analégicos
que se usaban como parte del MTT eran capaces de suprimir el clutter hasta en 20 decibelios,
mientras que los filtros digitales incorporados en el MTD alcanzaban entre 50 y 60 decibelios

de supresién [12].

GROUND CLUTTER

Figura 1.10: Comparativa de filtros usados en MTI y MTD [12].

En 1972, el ejército de los Estados Unidos trabajaria en un radar de estado sélido con-
ceptual en banda L. La naturaleza de dicho radar hacia necesario tener un repertorio amplio
de formas de onda para la deteccion y el seguimiento de objetivos, imposibilitando el uso de
filtros analdgicos. El procesamiento digital de senales volvié a demostrar su flexibilidad al

posicionarse como la solucion ideal, eliminando la necesidad de utilizar una gran cantidad
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filtros fijos.

A partir de ello, nace el Sistema de Convolucién Digital (DCS, por sus siglas en inglés),
el cual tenia como propésito realizar filtrado en concordancia con restricciones de tiempo
real para un ancho de banda amplio. El DCS incorporaba nuevas técnicas que permitian
realizar la convolucién de manera més rapida, asi como una forma mas sofisticada de FF'T
que implementaba encauzamiento reconfigurable. Adicionalmente, el sistema empleaba un
formato de punto flotante hibrido, al igual que una computadora digital de rotacién de
coordenadas (CORDIC, por sus siglas en inglés) como parte de la FFT. Lo anterior permiti6
aumentar la eficiencia del procesamiento Doppler de forma considerable, al mismo tiempo

que disminuy? el hardware requerido.
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Figura 1.11: Arquitectura del DCS [1].

En la década de los anos ochenta, el Lincoln Laboratory se encontraba estudiando técnicas
de anulacion adaptativa para antenas en arreglo de fase que permitieran aminorar los efectos
de la interferencia proveniente de los lobulos laterales de dichas antenas. Dicho fenémeno
se puede atenuar por medio de la modificaciéon de los pesos asignados a cada antena que
comprende al arreglo. El computo de dichos pesos implica un gran nimero de recursos,
dependiendo del tamano del arreglo utilizado. En 1986, se desarrollé la computadora Expe-
rimento Sistélico de Actualizacién de Matrices (MUSE, por sus siglas en inglés) capaz de

llevar a cabo el calculo adaptativo al reducir el computo a una serie de rotaciones simples
por medio de CORDIC.

Otro avance importante que se llevé a cabo en esta década fue el desarrollo de sistemas
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que incorporasen formadores de haz digital (DBF, por sus siglas en inglés). En general,
los formadores de haz aprovechan la interferencia que se genera entre cada elemento de un
arreglo de antenas en fase para controlar el patrén de radiacién y formar un haz principal.
A partir de ello, se puede dirigir el haz principal en una direcciéon deseada al variar los pesos

que se le dan a cada elemento del arreglo, variando su amplitud y fase.

Digital
Baseband |«
Processing

Phase
Control

Figura 1.12: Implementacién convencional de un DBF [13].

En conjunto con las técnicas de DBF, surge el concepto del Radio Definido por Software
(SDR, por sus siglas en inglés) que implica reemplazar el hardware dedicado en sistemas
de radio por algoritmos de procesamiento digital de senales implementados por medio de
software o hardware programable [14]. Las primeras arquitecturas de SDR comenzaron a
desarrollarse en los anos noventa con la apariciéon de Convertidores Analégico/Digital (ADC,
por sus siglas en inglés) con una mayor tasa de muestreo y una mayor longitud de palabra.
Estos primeros sistemas hacian uso de muiltiples etapas de conversién analégica, las cuales
permitian modificar la frecuencia de las senales entre radiofrecuencia (RF, por sus siglas en

inglés), frecuencia intermedia (IF, por sus siglas en inglés) y banda base.

Durante esta misma década se comenzo a incorporar la tecnologia de estado sélido en
los sistemas de radar. El uso de componentes de estado sélido permitié desarrollar sistemas
méas livianos y compactos, al igual que aumentar su fiabilidad y abaratar su costo [15].
Esta tecnologia hizo posible la transmisiéon de pulsos con mayor duracion, a partir de lo
cual se logra una mayor potencia promedio a pesar de tener una potencia de pico menor. Sin
embargo, un incremento en el ancho de pulso resulta en una menor resolucion de alcance. Por

consiguiente, se requiere modificar las caracteristicas del pulso emitido, de tal forma que se
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evite la pérdida excesiva de resoluciéon. La manera mas comin de compensar esta limitacion
es a través de la modulacién en frecuencia o fase del pulso transmitido. Posteriormente, con
el fin de detectar la presencia de la senal reflejada, se aplica un filtro que correlaciona la senal
suministrada con la senal transmitida. En caso de que exista correlacién, el filtro entrega a
la salida un pulso con menor duracién y mayor amplitud, por lo que se suele referir a esta
técnica como compresion de pulso. Lo anterior hace posible distinguir objetivos cercanos

entre si, aumentando efectivamente la resolucion de alcance.

Entre 1992 y 1993, se desarroll6 un sistema demostrativo a partir de la novena version
del Radar de Vigilancia de Aeropuertos (ASR-9, por sus siglas en inglés) que incorpor6
un transmisor de estado sélido en conjunto con técnicas de compresion digital de pulso.
Originalmente, el ASR-9 operaba en banda S y su sistema de transmisién empleaba un
klistron a partir de lo cual se generaba un pulso con una duracién de un microsegundo [16].
El sistema demostrativo adicioné un pulso més largo de 75 microsegundos con su propia
etapa dedicada de compresién, implementada mediante un filtro en concordancia [17]. Este
sistema logré mostrar el potencial de la tecnologia de estado sélido en conjunto con las
técnicas digitales de compresién de pulso al lograr una disminucién considerable de los l6bulos
laterales. Sin embargo, las pruebas que involucraban la resolucién de alcance no fueron del
todo satisfactorias. Esto se atribuyd, en parte, al hardware usado por el procesador del ASR-
9 al manejar una longitud de palabra de 12 bits, mientras que el sistema de demostracién

operaba con 18 bits.
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Figura 1.13: Diagrama a bloques del sistema demostrativo desarrollado [16].

Durante este mismo periodo, se comenzéd a popularizar el uso de los arreglos de com-

puertas programables en campo (FPGA, por sus siglas en inglés), lo cual tuvo un impacto
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muy significativo en el procesamiento de senales para radar. Los FPGA permiten describir
sistemas digitales a la medida que pueden cambiar su configuraciéon de manera parcial o
total. Adicionalmente, los FPGA cuentan con hardware dedicado que permite realizar las

operaciones asociadas al procesamiento digital de senales de forma mas eficiente.

A principios del siglo XXI, los avances en la tecnologia digital hicieron posible implementar
las etapas de conversion entre frecuencia intermedia y banda base en sistemas digitales
reconfigurables, como los FPGA. Este tipo de arquitecturas introdujo la capacidad de contar
con etapas de sintonizacién adaptables, lo que permitié que los sistemas de radar modernos
incrementaran su capacidad de respuesta al poder ajustarse en tiempo real a las condiciones
especificas de operacién.
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Figura 1.14: Arquitectura de SDR con muestreo digital en frecuencia intermedia [14].

1.2. Planteamiento de la propuesta a desarrollar

La migracion de los sistemas de radar hacia la tecnologia digital ha permitido el desarrollo
de arquitecturas cada vez mas robustas. No obstante, este avance ha traido consigo un incre-
mento significativo en la complejidad de los mismos. A partir de ello, ha surgido un interés
particular en establecer metodologias de diseno que posibiliten el analisis del comportamien-
to de dichos sistemas sin necesidad de disponer de su implementacién fisica. En 18], Waqar
et al. presentan un sistema orientado a la generaciéon de datos para el reconocimiento de
actividad humana (HAR, por sus siglas en inglés), basado en un radar de multiples entradas
y multiples salidas (MIMO, por sus siglas en inglés), utilizando herramientas de software

especializado. Este trabajo demuestra la viabilidad de estudiar la respuesta de un sistema
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de radar frente a una amplia variedad de estimulos y condiciones mediante simulaciones. En
consecuencia, existe un interés creciente en el desarrollo de modelos que faciliten el anélisis

y la evaluacion de distintas arquitecturas de radar de manera practica y flexible.

En este contexto, surge la necesidad particular de establecer un marco metodolégico que
facilite las tareas de modelado y analisis del procesamiento asociado al bloque de recepcion de
los sistemas de radar pulsado que operan mediante arreglos de antenas en fase. En respuesta
a esta necesidad, el presente trabajo pretende desarrollar modelos que permitan generar,
acondicionar y procesar las senales recibidas por un sistema de radar pulsado a través de un
arreglo de antenas en fase. Este trabajo hace énfasis en el procesamiento digital de senales,
delimitando las técnicas empleadas a la formacién de haces, la compresién de pulso y la

estimacion de velocidad radial. Finalmente, se busca instrumentar el médulo de compresion
de pulso en un FPGA.

1.3. Objetivos

1.3.1. Objetivo general

Desarrollar el modelado del procesamiento asociado al bloque de recepcion de un sistema
de radar pulsado mediante la creacién de médulos que simulen la generacion, el acondiciona-
miento y el procesamiento digital de las senales recibidas por un arreglo lineal uniforme de
antenas en fase. Dicho procesamiento incluye la formacion de haces, la compresién de pulso y
la estimacion de velocidad radial. Ademas, se plantea instrumentar el médulo de compresién
de pulso en un FPGA.

1.3.2. Objetivos especificos

= Desarrollo de un modelo que permita generar las senales recibidas por un arreglo lineal
de antenas en fase, al igual que el acondicionamiento pertinente previo a su digitaliza-

cion.

= Desarrollo de un modelo del procesamiento digital de senales requerido para la formacion

de haces, la compresion de pulso y la estimacion de velocidad radial.

= Desarrollo de la instrumentacion del modulo de compresion de pulso para dicho sistema
en un FPGA.
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1.4. Conclusiones

La migracién de los sistemas de radar hacia el ambito digital ha expandido significati-
vamente sus capacidades. Esta transicion ha permitido superar limitaciones propias de los
sistemas analdgicos, como la carencia de medios de almacenamiento para las muestras. Al
mismo tiempo, la adopcion de tecnologia digital ha aportado una gran flexibilidad a técnicas
ya establecidas, como lo son la formacién de haces, la compresion de pulso y la estimacion
de velocidad radial.

Los primeros sistemas digitales emplearon computadoras de propédsito general que, si bien
fueron de gran utilidad para manejar el enorme volumen de datos en sistemas como SAGE,
carecian de circuitos digitales especializados para agilizar el procesamiento. Con el incremento
en la complejidad de los sistemas de radar, surgié la necesidad de desarrollar las arquitecturas
de procesamiento especializadas que optimizaran el computo de datos. Esto desembocé en
la aparicion de procesadores como el FDP y los MTD, que incorporaban disenos cada vez
mas sofisticados para el procesamiento digital de senales. De igual forma, el surgimiento de
sistemas reconfigurables, como los FPGA, ha introducido un alto grado de adaptabilidad,
permitiendo que conceptos como SDR florezcan y ofrezcan soluciones dindmicas y altamente
responsivas en ambitos como las telecomunicaciones.

Ante el crecimiento exponencial en la complejidad de los sistemas digitales de radar, apa-
rece la necesidad de desarrollar modelos que permitan analizar el procesamiento asociado.
En este contexto, el presente trabajo tiene como objetivo establecer un modelo de primera
aproximacién para el procesamiento correspondiente a la etapa de recepcion de un sistema de
radar pulsado. Dicho modelo abarca la formacion de haces, la compresiéon de pulso y la esti-
macion de velocidad radial. A partir de dicho modelo, se busca desarrollar la instrumentacién

del médulo de compresién de pulso en un FPGA.
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Capitulo 2

Marco teorico

En este capitulo se presentan los conceptos fundamentales de sistemas de radar, arreglos
de antenas en fase y técnicas relevantes de procesamiento digital de senales que serdn men-
cionados con frecuencia. Lo anterior pretende ofrecer una base tedrica que permita al lector

comprender los aspectos importantes del modelado y de la instrumentacién subsecuente.

2.1. Sistemas de radar

El término radar proviene del acrénimo en inglés de Radio Detection and Ranging que
se traduce al espanol como deteccién y localizacién por radio. En este contexto, el término
radio hace referencia a las ondas del espectro electromagnético cuya frecuencia se encuentra
entre 3 kHz y 300 GHz. El Instituto de Ingenieros Eléctricos y Electrénicos (IEEE, por sus
siglas en inglés) divide dicho intervalo de frecuencias en bandas para radar a partir de 3
MHz como se muestra en la figura Asi mismo, existen otros organismos como la Union
Internacional de Telecomunicaciones (ITU, por sus siglas en inglés) y la Organizacién del
Tratado del Atlantico Norte (OTAN) que cuentan con su propia nomenclatura para las
bandas de frecuencia. A lo largo de este trabajo, se hard uso de la nomenclatura IEEE segin

lo estipulado en su estandar 521-2019.
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Radar nomenclature ITU nomenclature

Corresponding

Radar letter Frequency Frequency Band Adjectival band f
: 5 A : metric
designation range range No. designation desi 5
esignation
3 MHz to 3 MHz to : .
HF 30 MHz 30 MHz i High frequency (HF) Decametric waves
e 30 MHz to 30 MHz to Very high frequency .
VHF 300 MHz 300 MHz 8 (VHF) Metric waves
UHF 300 MHz to
1000 Mtk 0.3 GHzto 3 GHz 9 Ultra high frequency Decimetric waves
L 1GHzt02GHz | - (UHF) <
S 2 GHzto4 GHz
C 4 GHz to 8 GHz & o
uper hig ; s
X 8 GHzto 12 GHz | 3 GHzto 30 GHz 10 frequency (SHF) Centimetric waves
K 12GHzto
i 18 GHz
18 GHzto
. 27 GHz
K oy 30 GHzt Extremely high
2 40 GHz Zto xtremely hig| s : )
300 GHz 11 frequency (EHF) Millimetric waves
A% 40 GZto 75 GHz
75 GHz to
bl 110 GHz
110 GHz to 300 GHz to 5 i :
mm 300 GHz 3000 GHz 12 None Decimillimetric

Figura 2.1: Bandas de frecuencia de acuerdo al estandar IEEE 521-2019 .

Los sistemas de radar hacen uso de senales electromagnéticas dentro de una banda de fre-
cuencia determinada con el fin de detectar y localizar de objetos en el espacio. La transmisién
se realiza por medio de antenas que convierten senales eléctricas en ondas electromagnéticas
que se propagan en el espacio libre. Al incidir sobre un objeto, las ondas se reflejan y, pos-
teriormente, son captadas por una antena receptora, a partir de lo cual se puede determinar

diferentes parametros del objeto como su direccién, rango y velocidad radial.

2.1.1. Clasificacion los sistemas de radar

De acuerdo con [20], existen tres funciones principales a partir de las cuales los sistemas
de radar se pueden categorizar: busqueda, seguimiento y formacion de imagenes. Los radares
de buisqueda se encargan de detectar la presencia de objetos en un espacio determinado. Pos-
teriormente, los radares de seguimiento rastrean el objeto detectado a partir de su direccion,
rango y velocidad, estimando su posicién en funcién del tiempo. Por tltimo, los radares de
formacion de imagenes permiten obtener caracteristicas muy puntuales del objeto o pueden

ser usados para generar imagenes de un area determinada.

Asi mismo, se pueden clasificar a los sistemas de radar segin la emisién continua o pulsada
de ondas electromagnéticas. Los sistemas de radar de Onda Continua (CW, por sus siglas

en inglés) suelen emplear una configuracién biestdtica, lo cual implica el uso de antenas
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diferentes para la transmision y la recepcién. Los sistemas de radar pulsado pueden incorporar
una configuracién monoestatica, en donde se hace uso de una misma antena para transmisién
y recepcion, o biestatica.

Se contempla modelar un sistema de radar pulsado por lo que es menester abordar sus
caracteristicas més relevantes. Por su naturaleza, los sistemas de radar pulsado cuentan con
una Frecuencia de Repeticién del Pulso (PRF) que indica el nimero de pulsos transmitidos
por unidad de tiempo. Otra caracteristica importante es el ciclo de trabajo del pulso que
se encuentra definido como la relacion entre la duracién o ancho de pulso y el intervalo de

tiempo entre cada pulso.

2.1.2. Sistema de coordenadas para radar

En este trabajo se hard énfasis en un sistema de radar pulsado monoestatico por lo que es
necesario ahondar en su funcionamiento. Este tipo de radar hace uso de coordenadas esféricas

para describir la posicién de un objeto, situando a la antena como el origen del sistema de

N

coordenadas como se aprecia en la figura [2.2]

Pat
¢

Figura 2.2: Sistema de coordenadas de radar.

En este sistema de coordenadas, R representa la distancia al objetivo, la cual se puede
obtener a partir del tiempo que le toma a una onda transmitida en ser recibida por la
misma antena posterior a que se refleja del objeto. Asi mismo, las dos coordenadas restantes
representan la direccion del objetivo a través de los angulos ¢ y 6. Al angulo 6 se le conoce
como angulo de elevacién y permite ubicar un objeto a lo largo del plano xz. Por otro lado,
al angulo ¢ se le conoce como angulo de azimut y permite ubicar un objeto a lo largo del

plano zy.



Como primera aproximacion, la distancia al objetivo puede ser obtenida si se conoce la
velocidad de propagacion de la onda, asi como la diferencia de tiempo que existe entre su
transmision y su recepcién. Al tratarse de ondas electromagnéticas, se asume que la velocidad
de propagacién sera la velocidad de la luz. Aunado a esto, la onda realiza un viaje de ida
y regreso al objetivo por lo que recorre el doble de la distancia en la diferencia de tiempo

registrada. A partir de ello, se obtiene la siguiente expresion:

C'tR
2

Dénde R es la distancia al objetivo, ¢ es la velocidad de la luz y ti es la diferencia de

R:

(2.1)

tiempo entre transmision y recepcién de la onda.

2.1.3. Estructura general del sistema de radar monoestatico

De forma general, los sistemas de radar monoestaticos se encuentran compuestos conforme
al esquema mostrado en la figura 2.3 En este tipo de sistemas, se cuenta con un circulador

que permite hacer uso de una misma antena para la transmision y recepcién.

Transmision
Antena
Analdgico Digital
DAC
Amplificador de L. Modulacion de (.?enerador de
. Conversion a RF ~ sefiales en banda
potencia sefiales
base
Circulador
Recepcion
Analdgico Digital
i ADC i
Amplificador de Conversion desde Demodulacién de | |Procesamiento en
bajo ruido RF sefales banda base

Figura 2.3: Diagrama a bloques de un sistema monoestatico.

Por un lado, el sistema de transmision cuenta con una etapa de generaciéon y modula-
cién digital de senales. Esta primera etapa se encarga de producir la senal a emitir con las
caracteristicas deseadas; esto puede incluir diferentes esquemas de modulaciéon en amplitud,

frecuencia o fase.
A continuacién, se hace pasar la senal por un convertidor digital-analégico (DAC, por sus
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siglas en inglés) previo a la etapa de conversiéon a RF. Este dispositivo permite generar una
senal analdgica a partir de la frecuencia de muestreo y la cuantizacion de una senal digital
[22].

A partir de la senal analdgica obtenida, se necesita trasladar la frecuencia de la senal
a transmitir hasta RF. Dicho aumento en frecuencia permite reducir las dimensiones de
la antena, dado que estas se encuentran determinadas por la longitud de onda de la senal
emitida.

Para llevar a cabo este proceso, es necesario hacer uso de circuitos especializados deno-
minados mezcladores, los cuales permiten obtener la suma y la diferencia de las frecuencias
correspondientes a las senales suministradas. Aunado a esto, se requiere contar con un os-
cilador local, circuito electrénico que permite generar una senal sinusoidal en la banda de
RF hacia donde se trasladard la senal a transmitir. Los mezcladores multiplican una senal
de entrada v;(t) por la senal sinusoidal generada por el oscilador local vy o(t), dando como
resultado una senal sinusoidal v,(¢) en donde aparecen los denominados términos mezcla que

contienen la suma y la diferencia de las frecuencias de las senales de entrada.
v;i(t) = Ajcos(wit) vpo(t) = Apocos(wrot)
Ao,

2

Donde Ao y A; son las magnitudes de la senial del oscilador local (LO, por sus siglas

V(1)

{cos(lwro — wilt) + cos(jwro + wilt)} (2.2)

en inglés) y la senal de entrada, respectivamente. Por otro lado, wro y w; representan las
frecuencias angulares de cada una de las senales antes mencionadas. En el contexto de la
transmision, solo resulta de interés el término correspondiente a la suma, por lo que se usa

un filtro para eliminar el término no deseado.

Violt)

vi(t) > Vo(t) >/ \ » Vre(t)

Figura 2.4: Mezclador de conversion.

Por ultimo, solo resta amplificar la senal mediante un amplificador de potencia, previo a

su transmision por la antena. Estos dispositivos permiten incrementar el nivel de potencia
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de la senal de RF hasta el requerido, en funcién de la aplicacion y de las caracteristicas de
la antena [23]. La sefial resultante se conduce al circulador, el cual la dirige hacia la antena,

donde es irradiada en forma de ondas electromagnéticas.

Las ondas electromagnéticas generadas se propagan por el espacio y, al incidir sobre un
objeto, son reflejadas de regreso hacia el sistema de radar. La antena del sistema recibe
dichas ondas y las convierte en senales eléctricas, que son conducidas nuevamente a través

del circulador y posteriormente dirigidas hacia el sistema de recepcion.

Este sistema cuenta con una etapa de acondicionamiento que incorpora un amplificador
de bajo ruido, el cual permite incrementar el nivel de la senal. Dicha amplificacién es esencial
ya que las antenas suelen captar senales muy atenuadas, por lo que es necesario suministrar
una ganancia determinada, teniendo especial cuidado en no introducir ruido que pudiese
afectar el resto del procesamiento.

Después, es necesario convertir la senal amplificada de RF a la frecuencia requerida por
medio de un mezclador. El principio de funcionamiento es exactamente el mismo al que se
describié en la transmision a excepcion de la senal de interés; por lo general, se desea obtener
unicamente el término con la diferencia de frecuencias al que se le denomina como frecuencia
intermedia (IF'). Con base en dichos requerimientos, se utiliza un filtro paso banda a la salida

del mezclador, contando con un ancho de banda que permita obtener tinicamente la senal de

interés.
DOWNCONVERSION UPCONVERSION
fie = o - frel ferr =fio - fir fore = fio + e
""" -, Lo Lo
RF IF
IE RF1 | RF2

5 5| A®

2 » 2 b ~

o] [e]

o o

DC Frequency o DC Frequency

Radio Frequency % Intermediate Frequency Radio Frequency 0% Intermediate Frequency
o O~ (i () R i

) Q

Local Oscillator Local Oscillator
(fio) (fio)

Figura 2.5: Mezcladores de conversion [24].

El siguiente componente del sistema de recepcion es el ADC, encargado de digitalizar la
senal analégica. Estos dispositivos poseen una longitud de palabra definida como el niimero de

bits disponibles para representar una cantidad en sistema binario. A partir de este parametro
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y de un voltaje de referencia se determina la resolucion del ADC, la cual establece el valor

minimo de voltaje asociado al bit menos significativo (LSB, por sus siglas en inglés).

A continuacion, se lleva a cabo la demodulacion de las seniales digitales recibidas. Uno de
los esquemas més utilizados es la demodulacién de senales en cuadratura. Dicho esquema es
equivalente a multiplicar la senal por un exponencial complejo, empleando dos osciladores
controlados numéricamente (NCO, por sus siglas en inglés), los cuales cuentan con la misma
frecuencia de operacién fro y una diferencia de fase entre si de 90° [25]. Dado que la senal
es digital, se requiere normalizar su frecuencia tal y como se muestra en [2.3] tomando como

referencia la frecuencia de muestreo del sistema digital.

Oro = (2.3)

Donde Q0 es la frecuencia angular discreta y f, es la frecuencia de muestreo del sistema
digital.

En primera instancia, se multiplica de forma paralela la senal real digitalizada recibida
en cada elemento del arreglo, denominada r,[n|, con los NCO en cuestion, tal y como se
muestra en la figura [2.6] A la sefial resultante de la multiplicacién de r,[n] con una seiial
coseno de frecuencia €270, se le conoce como la componente en fase. Por otro lado, a la senal
resultante de la multiplicacién de r,[n] con una senal seno de frecuencia {20, se le conoce

como la componente en cuadratura.

cos[Q, pn]

> >: 1] : >\ > finln]

Taln]

. N [
> > fanll] ——> \

Y

fanln]

sen[Q on]

Figura 2.6: Demodulacion de senales en cuadratura.

En este tipo de demoduladores, la frecuencia del NCO debe ser la misma que la frecuencia
de la senal de IF. En consecuencia, las senales resultantes fi,[n] y fa,[n] contienen las
componentes en banda base de interés, al igual que otros términos con el doble de frecuencia

Q0. La aparicion de términos no deseados hace necesario la incorporacién de un filtro paso
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bajas que permita recuperar las componentes fr,[n] y fon[n] correspondientes.

A partir de las senales obtenidas en banda base se puede llevar a cabo, mediante un
procesamiento digital, la identificacion del dngulo de elevacion a partir de la formacién de
haz de las senales reflejadas, asi como la estimacion de la distancia al objeto mediante la

compresion de pulso y de su velocidad radial a través del efecto Doppler.

2.1.4. Arquitecturas de recepcién

Con base en la descripcién general de los sistemas de radar monoestaticos, resulta perti-
nente profundizar en el bloque de recepcién. Para ello, es necesario examinar las principales

arquitecturas de recepcién que deben considerarse para el modelado del sistema.

Por un lado, se cuenta con los receptores homodinos, los cuales convierten directamente
la senal recibida desde RF hasta banda base. Este tipo de arquitecturas se componen de un
filtro paso banda en la entrada, seguido de un amplificador de bajo ruido y, finalmente, una
unica etapa de demodulacion en cuadratura en donde la frecuencia angular de los osciladores

locales wro debe ser igual a la frecuencia angular de la senal recibida w,.

—>®—> LPF }» I
VE LNA f

cos®W ot
o BPF *D—< Lo
o Sil"l(DLot
—>®—> LPF | Q

Figura 2.7: Receptor homodino o de conversién directa [26].

En principio, los receptores homodinos parecen ofrecer una solucion idénea; no obstante,
la ausencia de una frecuencia intermedia exige disponer de un sistema digital capaz de operar
directamente en RF'. Estos sistemas suelen implicar un costo elevado y requieren metodologias
de diseno adaptadas a los fendmenos presentes en el rango de frecuencias correspondiente.
Como se puede apreciar en [27], una arquitectura de esta naturaleza requiere, entre otras
cosas, un ADC con una tasa de muestreo en el orden de miles de millones de muestras por

segundo.

Por otro lado, se cuenta con los receptores heterodinos, los cuales incorporan etapas de

conversion desde RF hacia IF y, posteriormente, una etapa de conversion a banda base. El
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uso de una frecuencia intermedia facilita el diseno de circuitos con mayor selectividad; sin
embargo, esta eleccion conlleva una consideracién sumamente relevante que debe ser tomada
en cuenta, la aparicion de la denominada frecuencia imagen.

Durante el proceso de conversién hacia la frecuencia intermedia, aparece una componente
espectral cuya separacion respecto al oscilador local es idéntica a la existente con la frecuencia
de interés. A esta componente se le conoce como la frecuencia imagen de la frecuencia
intermedia. En consecuencia, al pasar por un mezclador, la frecuencia imagen se traslada a
la misma frecuencia intermedia que la senal de interés de RF, lo que conduce a que ambas
resulten indistinguibles.

Desired Image
Signal\ -~
/V\ —>®—> LPF |
Wijn Wim 0] WOF [0
A
_OfF | OF cosW ot
OO0 6

Figura 2.8: Conversién a IF de la senal de interés con su frecuencia imagen [26].

Esto resulta problemético, ya que la frecuencia imagen no contiene informacién til y
unicamente genera interferencia. Para mitigar este fenémeno, es necesario colocar un filtro
paso banda a la entrada de cada etapa de conversion con el fin de suprimir la frecuencia
imagen. De igual forma, a la salida se dispone de un amplificador sintonizado a la frecuencia

intermedia seleccionada, encargado de proporcionar la ganancia requerida.

Image Reject

Filter
LNA s /

Image
~D—> Reject —>®—> /V\

Filter P\ T
? (O™

cos® ot 200

Figura 2.9: Filtro de rechazo de imagen [26].

Las arquitecturas para receptores heterodinos suelen emplear dos o tres etapas de con-
version, lo que permite encontrar un balance entre selectividad y rechazo de la frecuencia
imagen. La primer etapa de conversion suele contar con una frecuencia intermedia alta; esto

permite rechazar de forma mas eficiente la frecuencia imagen al existir una mayor diferencia
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con respecto a la componente de interés. En consecuencia, el filtro paso banda situado a la
entrada puede tener un ancho de banda mas amplio, lo que simplifica su diseno. Las etapas
siguientes de conversion suelen emplear frecuencias intermedias bajas, facilitando el diseno

de circuitos maés selectivos.

2.2. Antenas

Una vez que se han expuesto las generalidades de los sistemas de radar monoestaticos y se
han examinado las principales arquitecturas de recepcién, es necesario ahondar en aquellos

elementos que permiten la recepcion de senales en primer lugar.

Las antenas son dispositivos que permiten convertir senales eléctricas en ondas electro-
magnéticas, las cuales seran emitidas en el espacio libre y viceversa, es decir, pueden recibir
ondas electromagnéticas y convertirlas en senales eléctricas. La propagacién de ondas elec-
tromagnéticas se encuentra descrita por las ecuaciones de Maxwell segin se muestra en [28].
A partir de las caracteristicas propias de la propagacion, se forma un conjunto de puntos en
el espacio para los cuales la onda cuenta con una misma fase; a este conjunto de puntos se

le conoce como frente de onda.

Figura 2.10: Frente de onda plano [29].
Idealmente, las ondas se propagan de forma uniforme en todas direcciones, dando lugar

al radiador isotrépico. Sin embargo, en la practica esto no es posible, aunque se usa como

referencia para definir ciertos parametros de las antenas.
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Figura 2.11: Propagacién de las ondas para una antena isotrépica [30].

El primer parametro a mencionar es el patron de radiacion, que se define como la distribu-
cién espacial de la potencia radiada por la antena en el espacio. Esta distribucién angular del
campo radiado se analiza generalmente en la region lejana, definida como la zona del espacio
donde dicha distribucién permanece constante a pesar de la distancia. En dicha regién, las
ondas propagadas pierden su fase y se consideran como ondas planas.

El patrén de radiacién cuenta con regiones espaciales denominadas 16bulos, las cuales
se caracterizan por contar con una mayor intensidad de potencia radiada. A la regién que
contiene la direccién con mayor radiacion se le conoce como 16bulo principal. Al resto de

regiones con menor potencia radiada se les conoce como 16bulos laterales.

. 0dB .

Side lobe Side lobe

Back lobe

Figura 2.12: Lébulos del patrén de radiacién [31].

El ancho del 16bulo principal se define a partir del sector angular en el cual la potencia
radiada ha caido 3 dB [32]. Otra caracteristica a resaltar dentro del patrén de radiacion es

el nivel de los 16bulos laterales, el cual se procura mantener lo mas reducido posible.

Existen otros parametros fundamentales de las antenas entre los que se encuentra la
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directividad y la ganancia. La directividad se puede definir como el nimero de veces que
necesita aumentarse la potencia radiada al sustituir una antena direccional por una antena
ideal isotropica con el fin de mantener la magnitud del vector de Poynting constante en el

punto de observacion.

PEisotr
D= 2.4
i (2.4)

Donde D representa la directividad de la antena, Ps;s. €s la potencia radiada por la
antena ideal isotrépica y Ps es la potencia radiada por la antena direccional.
La ganancia se define de forma similar pero se usa la potencia suministrada a la antena,

por lo que se toman en cuenta sus pérdidas, tal y como se muestra en la expresion (12.5)).

Psisotr
Sy x 29
Donde G representa la ganancia de la antena y Pp es la potencia de pérdidas 6hmicas en
la antena.
En este contexto, se puede definir el rendimiento de la antena direccional como la relacién
entre potencia radiada y potencia suministrada. A partir de ello, se puede obtener una
expresion equivalente de la ganancia, definiendo este parametro como el producto de la

directividad por el rendimiento de la antena.

2.2.1. Antenas en arreglo de fase

En este contexto, es posible formar un arreglo a partir de un conjunto de antenas indivi-
duales, denominadas elementos, dispuestas a cierta distancia entre si en un patrén geométrico
determinado. Cada elemento del arreglo emite simultdneamente ondas electromagnéticas a
la misma frecuencia, lo que provoca que existan regiones en el espacio en donde las fases de
dichas ondas coinciden en mayor o menor medida. En el caso de que las fases coincidan, se
obtiene una onda de mayor amplitud, por lo que se habla de interferencia constructiva. En
caso contrario, la diferencia de fases provoca una reduccién significativa en la amplitud de

la onda, por lo que se le conoce como interferencia destructiva.
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Figura 2.13: Patrén de interferencia del arreglo ||

La distribucién espacial del arreglo no es la tinica forma de manipular el patron de interfe-
rencia resultante. Al suministrar senales con cierta diferencia de fase entre si a cada elemento
del arreglo, se puede dirigir de forma electrénica el haz o 16bulo principal en una direccién
determinada. La diferencia de fase entre elementos se define en funcion de la distancia entre

cada elemento y de la longitud de onda.

=
= =
= <
&

TY13

Figura 2.14: Patrén de interferencia al aplicar diferencia de fase ||

S~

2.2.2. Arreglos lineales uniformes

La configuracién espacial mas simple para un arreglo de antenas en fase es la correspon-
diente al arreglo lineal uniforme, la cual se caracteriza por contar con elementos equidistantes
a lo largo de un solo eje. De forma ilustrativa, se puede plantear un arreglo lineal, también
conocido como sistema radiador lineal discreto, compuesto por N elementos situados entre
si a una distancia d igual a %, y una longitud total L, a lo largo del eje x de acuerdo a lo
que se muestra en la figura [2.15] As{ mismo, se sitda un punto P en el plano xz, trazando el
recorrido que realizan las ondas transmitidas por los elementos del arreglo para llegar a él. Se
considera que P se encuentra en la regién lejana del arreglo por lo que las ondas transmitidas

son paralelas entre si.
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Figura 2.15: Arreglo lineal uniforme.

Segun lo planteado por [33], al formarse un dngulo 6 entre P y la posicién de los elementos
del arreglo, existira una diferencia de recorrido en las ondas emitidas por dichos elementos.
Esta diferencia de recorrido toma un tiempo 7 en ser cubierta, dependiendo de la distancia
entre elementos, del angulo 6 y de la velocidad de propagacion de la senal.

r = drcoslt) 028(9) (2.6)

Donde 7 es la diferencia de tiempo, d es la distancia entre elementos, 6 es el angulo
formado y ¢ es la velocidad de la luz.

Al tratarse de una senal sinusoidal, se sabe que la distancia cubierta por dicha senal en un
ciclo corresponde a la longitud de onda A. Dado que cada ciclo corresponde a 27 radianes,
se puede definir una variable que cuantifique un ciclo de la senal con respecto a la distancia
que recorre. A esta variable se le conoce como el niimero de onda, y se le representa con la

letra k, obteniéndose mediante la siguiente expresion:

2T
A
Con base en lo anterior, se puede determinar la diferencia de fase que existe entre las ondas

k (2.7)

transmitidas por elementos contiguos del arreglo, debido a la diferencia que existe entre sus
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recorridos. Para ello, se multiplica la diferencia de recorrido d-cos(6) por el nimero de onda,

segun se muestra a continuacion:

A¢p = kd - cos(6) (2.8)

La expresién (2.8)) resulta de mucha utilidad ya que permite relacionar la diferencia de fase
que existe entre cada elemento del arreglo con la direccién en la que se transmiten las ondas.
Lo anterior permite modelar la forma en la que se propagan las ondas en el espacio debido
a la distribucién espacial del arreglo. Sin embargo, también es necesario tomar en cuenta
la corriente de excitacién I, que se le suministra a cada elemento del arreglo. A partir de
ambas caracteristicas, se puede obtener el factor de direccionalidad fy que permite describir
la forma en la que se distribuye la potencia radiada por el arreglo en funcion del angulo 6.

Dado que se cuenta con N elementos en el arreglo, se debe sumar la potencia radiada por
cada elemento si se desea obtener el factor de direccionalidad para un angulo determinado.

Segun [33], la expresién del factor de direccionalidad para el arreglo planteado es la siguiente:

N
fn(0) = Z I, (n=D(kd-cos(6)) (2.9)
n=1

Donde N es el nimero total de elementos en el arreglo e I,, es la corriente de excitacién
para el enésimo elemento del arreglo. En esta expresion, se discretiza la posicion a lo largo
del eje x para los N elementos, tomando en cuenta que el primer elemento del arreglo se
usa como referencia para las diferencias de recorrido en los elementos subsecuentes como se

muestra en la figura [2.15

Suponiendo que el punto P se encuentra en direcciéon normal al arreglo, y que todos los
elementos tienen la misma fase, se observa que aparece un maximo en la direcciéon 6 = 90°
como se aprecia en la figura [2.13] Esto se debe a que todos las ondas transmitidas recorren
la misma distancia para dicho angulo, por lo que se obtiene un resultado puramente real de
fn. Conforme el angulo € se modifica para el punto P, los recorridos empiezan a diferir y
aparece un cierto grado de interferencia destructiva que desemboca en una menor magnitud
para fy.

Si se desea dirigir el haz en otra direccion, es necesario introducir una diferencia de fase
lineal mediante la corriente de excitacién I,,. Lo anterior permite modificar el angulo en
donde aparece el valor maximo para fy al compensar la diferencia de recorridos que aparece

como se muestra en la figura [2.14] Para ello, se puede definir a I,, de la siguiente forma:
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I, = Lye 7 DA%eem =19 N (2.10)

Donde I, representa una magnitud constante para la corriente de excitacién, n es el
indice del elemento dentro del arreglo v A¢een es la diferencia de fase lineal entre elementos
colindantes. La representaciéon polar de las senales correspondientes a cada elemento del
arreglo suele facilitar el analisis que se abordard a continuacion.

Al sustituir en , se puede observar que el valor maximo aparece cuando la fase

se anula, quedando unicamente la magnitud de la corriente de excitacion.

N
fN(e) = IO Z ej(n_1)(kd'cos(9)_A¢elem) (211)

n=1
De la misma forma, se puede describir la diferencia de fase entre los elementos vecinos

mediante el coeficiente de desaceleracién &, definido de la siguiente forma:

. A¢elem
$= T

Si se sustituye (2.12)) en (2.11)) y se introduce una variable ¢ igual a e/#¥(©s()=8) g obtiene

la siguiente expresién:

(2.12)

IO =T > ¢ (2.13)

A partir del desarrollo subsecuente de (2.13]) expuesto en [33], el factor de direccionalidad
del arreglo se encuentra descrito por la expresién ([2.14), en donde W es igual a 224 (cos(6) —¢).

sen(¥)
Nsen(%)

fn(0) = (2.14)

La expresion describe el patron de radiacion del arreglo, el cual se asemeja a
una funcion sinc con la peculiaridad de que aparecen lobulos principales secundarios en los
multiplos de = N7. Por otra parte, como también es posible observar en las figuras y
[2.14] aparecen algunos médximos locales no deseados de la funcién fy, a los que ya se habfa
definido anteriormente como lébulos laterales. A partir de ello, se define el nivel de los 16bulos
laterales, el cual corresponde al valor normalizado de fy de los l6bulos adyacentes al l6bulo

principal.

Si se cuenta con una distribuciéon de magnitud uniforme a lo largo del arreglo, el nivel

de los l6bulos laterales serd igual a -13.2 dB, lo que se considera alto para aplicaciones
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reales. En este sentido, se puede usar una distribucién no uniforme, asegurando que los
elementos centrales del arreglo tendran una mayor contribucién hacia fy que aquellos en los
extremos. Esto trae como consecuencia que se disminuya la interferencia constructiva que
pudiese ocurrir a los extremos, lo que reduce el nivel de los 16bulos laterales, al igual que
el ensanchamiento del haz debido a una menor interferencia destructiva hacia el centro del
arreglo. En este trabajo, se considera la distribuciéon de magnitud no uniforme del coseno

sobre pedestal, la cual se encuentra definida de la siguiente forma:

27T Zeos
L
Donde A, determina el aumento en magnitud de los elementos centrales del arreglo a

[I,| = 1+ Agps - cos(

) (2.15)

comparacion de aquellos en sus extremos y z.s es la posicion en el eje z con respecto al
centro del arreglo. Por ende, 2., se encuentra definido desde —% hasta % con una distancia

d entre cada elemento del arreglo de tamano N.

Es posible combinar ambos esquemas para lograr dirigir el haz, al mismo tiempo que se
disminuye el nivel de los 16bulos laterales. Sustituir (2.15]) en (2.13), tomando en cuenta que

ya no se trata de una distribucién uniforme, da como resultado la siguiente expresion:
N
NGRS AR (2.16)
n=1

2.3. Procesamiento de senales para radar

A partir de la descripcién realizada de las antenas en arreglo de fase, particularmente de los
arreglos lineales uniformes (ULA, por sus siglas en inglés), se pueden desarrollar tres técnicas
de procesamiento que permiten la estimacion de los parametros de un objeto detectado en
el espacio. La primera de estas técnicas corresponde a la formacién de haz, la cual permite
obtener las coordenadas angulares del objeto. Por otro lado, se cuenta con la compresion
de pulso, la cual permite obtener la distancia de un objeto al sistema de radar. Por tltimo,
se tiene la estimacién de la velocidad radial mediante el efecto Doppler. A continuacién, se

explora de forma general cada una de estas técnicas, haciendo énfasis en su aplicacién para
un ULA.

2.3.1. Formadores de haz

En caso de que las senales recibidas por un sistema de radar correspondan a las senales

reflejadas por un objeto, existird una diferencia de fase entre los elementos del arreglo segin
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lo estipulado en la expresion , producto de la diferencia de recorridos. Lo anterior puede
ser usado para determinar las coordenadas angulares del objeto en cuestién, mediante la
formacién de pesos que permitan compensar la diferencia de fase para la direcciéon del objeto.
Al tratarse de un ULA, se puede determinar inicamente una de las dos coordenadas angulares
del objeto mediante la formacién de haz. En el caso del arreglo mostrado en la figura [2.15]
la formacion de haz permite obtener el angulo de elevacién. Sin embargo, al rotar el arreglo

sobre el eje z, se puede realizar un barrido que permita determinar el angulo azimutal.

Las senales recibidas en cada elemento del arreglo con una cantidad de elementos N

pueden ser representadas utilizando su forma polar, como se muestra a continuacion:

Sp = Aped?r (2.17)

En donde A, representa la magnitud de la senal recibida en cada elemento, mientras que
¢, representa su fase. Suponiendo que s, corresponda a cada una de las senales reflejadas
por el objeto, ¢, se encontrard dada en funcién de la posicion del elemento en el arreglo, al

igual que el angulo de elevacion de dicho objeto.

on(0) = (n—1)(kd - cos(d)), n=1,2,...N (2.18)

Los pesos, a los que se referird como w,, de aqui en adelante, se encuentran definidos de

la siguiente forma:

Wy, = Ay, €% (2.19)

Si se desea compensar la fase para s, ¢, deberd ser igual a —¢,,. Esto da como resultado
que, al aplicarse estos pesos mediante una multiplicacion compleja, las senales resultantes
en todos los elementos del arreglo se encontraran en fase. En este sentido, la aplicacion de
pesos es equivalente a contar con desplazadores de fase, con la enorme ventaja que se pueden

modificar si se cuenta con un sistema reconfigurable.
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Figura 2.16: Compensacion de la diferencia de fase en un formador de haz [13].

En principio, el sistema de recepciéon no conoce en que direccién podria encontrarse un
objeto, a raiz de ello se generan multiples conjuntos de pesos, los cuales representan haces
cuyos 1ébulos principales apuntan hacia diferentes angulos de elevacion. En caso de que los
pesos para la formacién del haz en una direcciéon determinada compensen la diferencia de
fase existente entre las senales recibidas en cada elemento del arreglo, se obtendra una senal
de mayor magnitud al sumarse todas las salidas correspondientes. En dichas circunstancias,
existe interferencia constructiva entre los elementos del arreglo, lo que permite determinar

en cual de los haces formados se encuentra la senal reflejada por el objeto.

Asi mismo, las caracteristicas del haz pueden modificarse aplicando una distribucién no
uniforme de la magnitud, como la que se muestra en la expresion (2.15)). Esto permite
escanear el espacio de forma més minuciosa, logrando detectar objetos con mayor exactitud

al manipular el ancho del haz, al igual que el nivel de los 16bulos laterales.

2.3.2. Compresion de pulso

Existen ocasiones en donde el ruido u otros factores dificultan la deteccion de un objeto.
Considerando lo anterior, se puede incorporar un filtro cuya respuesta en frecuencia sea igual
en magnitud al espectro del pulso generado en banda base, con la peculiaridad de que su
fase sea de signo contrario. A este tipo de filtros se les denomina filtros en concordancia,
siendo posible implementarlos en el dominio del tiempo mediante la convolucién, tal y como

se muestra en la expresion ([2.20)).

Ymsln] = alklhn — k] (2.20)

k=1



Donde z[n| es la sefial de entrada, y,,s[n] es la salida del filtro y h[n] es la respuesta al

impulso del filtro.

A este proceso se le denomina compresién de pulso, ya que se obtiene un pulso de menor
duracién y de mayor amplitud en caso de eliminarse la fase de la senal recibida. A raiz de

ello, la compresion de pulso resulta sumamente 1til para determinar la distancia a un objeto.

La forma de onda del pulso transmitido desempena un papel fundamental en la compresién
de pulso y, por consiguiente, en la estimacién de distancia a un objeto. Como se demuestra
en [35], la resolucién de distancia es inversamente proporcional al ancho de banda del pulso.
En este ambito, suele emplearse la definicion de Rayleigh para el ancho de pulso, la cual lo
establece como el inverso de la duracion del pulso. Lo anterior implica que, para un pulso
rectangular simple, la resolucién de distancia alcanzable sera inversamente proporcional a su
duracion.

En este contexto, el pulso rectangular constituye el caso mas simple empleado cominmen-
te. Sin embargo, existen otras formas de onda que permiten obtener mejores resultados, como
lo es el caso de chirp. Este tipo de pulsos permite alcanzar una mayor resolucién de distancia
por medio de la modulacién en frecuencia del pulso transmitido, a partir de lo cual se obtiene

una mayor compresion.

Ademas de la compresién de pulso, los sistemas de radar modernos incorporan técnicas
especificas que permiten distinguir la deteccién potencial de un objeto del ruido inherente
al sistema u otras fuentes de interferencia [36]. Dichas técnicas comparan las mediciones
realizadas con un umbral para confirmar la presencia de un objeto y, de esta manera, evitar
falsas alarmas. Uno de los algoritmos que destacan dentro de esta categoria es CFAR, la cual

emplea un umbral dinamico que se ajusta a los cambios en la interferencia.

2.3.3. Efecto Doppler

Posterior a la deteccién de un objeto, se puede determinar si se encuentra en movimiento
o no a partir de la existencia de un cambio de frecuencia en la senal recibida. A este fenémeno
se le conoce como el efecto Doppler y es sumamente 1til para determinar la velocidad radial
del objeto.
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Moving source (non-concentric wavefronts) Stationary source (concentric wavefronts)

-~ P E

Figura 2.17: Frentes de onda para una fuente en movimiento y una fuente estatica [37].

Si un objeto se mueve hacia el arreglo de antenas, las ondas se reflejan con mayor fre-
cuencia, provocando que disminuya la distancia entre frentes de onda subsecuentes. Esto
desemboca en un aumento de la frecuencia de llegada de las ondas recibidas por los elemen-
tos del arreglo. Por el contrario, si un objeto se aleja, aumenta la distancia entre frentes de
onda y, por consiguiente, disminuye la frecuencia de llegada. Con base en lo anterior, este

fenémeno se puede describir mediante la siguiente expresién:

c+ v,
c+ Vg

Jobs = Jfta (2.21)

Donde f, es la frecuencia observada, ¢ es la velocidad de propagacion de la onda, v,
es la velocidad del receptor, v, es la velocidad del transmisor y fi, es la frecuencia de la
onda transmitida originalmente. Por consiguiente, si se detecta un cambio en la frecuencia

observada de la senal reflejada por un objeto, se puede determinar su velocidad radial.

2.4. Técnicas de procesamiento digital de senales

Existen ciertas técnicas de procesamiento digital de senales que suelen usarse con frecuen-
cia en sistemas digitales de radar. En consecuencia, se explicaran de forma muy concisa dos
técnicas de filtrado de senales, al igual que un algoritmo particular para aplicar la transfor-

mada discreta de Fourier.

2.4.1. Filtrado de senales

Existen dos tipos principales de filtros digitales, diferenciados entre si a partir de la
duracién de su respuesta al impulso [38]. En primer lugar, se tiene a los filtros con respuesta
finita al impulso (FIR, por sus siglas en inglés), descritos mediante la convolucién discreta

entre la senal de entrada x[n] y los coeficientes del filtro by [39)].
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yln] = bp[n — k] (2.22)

Donde M es el orden del filtro y y[n| es la sefial obtenida en la salida del filtro. Este
tipo de filtros suelen ser mas estables y faciles de implementar, ya que la salida depende

unicamente de la entrada y los coeficientes del filtro.

Por otro lado, se tiene aquellos filtros que cuentan con una respuesta infinita al impulso
(IIR, por sus siglas en inglés) debido a la recursividad del mismo. Este tipo de filtros toman
en cuenta valores previos de la salida para obtener el valor actual de esta misma, descritos
mediante la siguiente expresion:

N M
y[n] = Z ary[n — k] + Z bpx[n — k (2.23)
k=1 k=0

Donde N es el orden del filtro, y[n| es la senal obtenida en la salida del filtro, z[n| es la
senal de entrada y a; en conjunto con b son los coeficientes del filtro. La realimentacién
que ocurre en los filtros IIR permite que se obtengan mejores resultados con un menor orden

pero también hace que sean mas propensos a volverse inestables.

Los filtros FIR suelen preferirse si se desea asegurar la estabilidad del sistema, requiriendo
de un mayor nimero de coeficientes para lograr un mejor filtrado de la senal. Dado que no
cuentan con realimentacion, su implementaciéon suele ser mas facil. Por otro lado, los filtros
ITR suelen preferirse si se desea disminuir el tiempo de procesamiento del sistema, ya que
necesitan un menor nimero de etapas para lograr el mismo resultado que un filtro FIR. Este
menor nimero de etapas permite ahorrar una cantidad importante de recursos, sacrificando

estabilidad por eficiencia.

2.4.2. Transformada discreta de Fourier (DFT)

La transformada de Fourier es un recurso fundamental en el procesamiento de senales ya
que permite analizar las componentes en frecuencia de una senal [40]. En el dominio discreto,

la transformada de Fourier se describe mediante la siguiente expresién:

o0

X(e¥) = Z x[n)e 94" (2.24)

n=—oo

Donde X (e’) es la transformada de Fourier de la senal discreta z[n]. Si la expresién

anterior se realiza sobre un nimero finito de muestras N, se obtiene la transformada discreta
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de Fourier (DFT, por sus siglas en inglés). De acuerdo con [41], la DFT de N puntos se

encuentra descrita de la siguiente forma:

N-1
zn)e HEF k=01, N—1 (2.25)

k=0
Donde X k] es la DFT de N puntos de la senal discreta z[n]. De la misma forma, se puede

introducir una variable Wy igual a e~ en la expresion anterior:

N—

[y

Wik k=0,1,..,N -1 (2.26)

k=0
Como se muestra en [42], se puede demostrar que el cdlculo directo de la DFT requiere N2
operaciones, donde cada operacién se define como una multiplicacién compleja seguida de
una suma compleja, lo que implica un consumo considerable de recursos computacionales. A
partir de dicha problemaética, surge una familia de algoritmos conocida como la transformada
rapida de Fourier (FFT, por sus siglas en inglés), la cual permite reducir significativamente

el nimero de calculos requeridos.

Existen diversos algoritmos que permiten realizar la FFT, siendo uno de los més conocidos
aquel propuesto por Cooley y Tukey en 1965 [42]. Este algoritmo reduce sustancialmente
el nimero de operaciones involucradas al separar la DFT original en dos, agrupando las
muestras pares e impares como se muestra en la expresion . Debido a la naturaleza
de dicho agrupamiento, este algoritmo se clasifica como un algoritmo de decimacién con un

factor de dos en cada etapa.

(N/2)—1 (N/2)—
X[k = Y al2n]wit+ Z z2n+ NWEE k=01, N—1 (2.27)
k=0

ado que = N/2, S€ puede reescribir la expresion . € la siguiente rorma:
Dad W2 =Wy, d ibir 1 i6n (2.27) de la siguiente f

(N/2)-1 (N/2)-1
X[k = Y ala]Wib,+ Wk Y al2n+ Wi, k=01, N -1 (2.28)
k=0 k=0

Segin lo planteado en [41], se pueden definir Fi[k] y Fy[k] como las DFT de N/2 puntos

a partir de la expresion anterior:
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X[k] = Fi[k] + WEFK], k=0,1,...,N—1 (2.29)

Filk] y Fy[k] son funciones periédicas para N/2 en donde Fk + N/2] = F[k], mientras

que para el factor W% se cumple que W]]f,JFN/ ? = —WE. A partir de ello, se puede rescribir la

expresion (2.29) de la siguiente forma:
k N
X[k] = Fi[k] + Wy Fy[k], k=015 =1 (2.30)
N N

X[k + =] = Falk] — WEFy[k], k=01, =1 (2.31)

De igual forma, se puede repetir este procedimiento, separando Fi[k] y Fy[k] en dos DFT

de N/4 puntos, respectivamente:

N

Fi[k] = Gik] + Wy Golk], k=0,1,..., 71 (2.32)
N N
Filk+ Z] = Gi[k] = WX ,Galk], k=0,1,..., 7! (2.33)
3 N
Fg[k'] — Gg[k] + WN/2G4[]€], k= 0, 1, ceey Z —1 (234)
N N
Eylk + ﬂ] = Glk] = Wy oGalk], k=0,1,.., 7! (2.35)

El proceso anterior se realiza de forma recursiva hasta llegar al caso base, en donde se
cuenta tinicamente con dos secuencias de una muestra. Con base en las expresiones anteriores,
se puede observar un patron a partir del cual se forma la estructura basica de procesamiento

de la FFT, tal y como se muestra a continuacion:

a A=a+Wy b

Wy
b 7 B=a-Wy b

Figura 2.18: Estructura bésica de procesamiento de la FFT radiz-2 [41].

Se suele referir a la representacion grafica de dicha estructura basica de procesamiento,
mostrada en la figura [2.18, como el diagrama de mariposa. Dado que existe un factor de
decimacién de dos en cada etapa, se le denomina como radiz-2. Existen variaciones de este

algoritmo que involucran factores de decimacion més altos, como lo es el caso de radiz-4, asi
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como una combinacién de dos factores de decimacion (split-radiz).

3
Wil -1

Figura 2.19: Estructura bésica de procesamiento de la FFT radiz-4 [41].

Segun se puede observar en [41], esta familia de algoritmos permite reducir el orden de
operaciones realizadas desde N? hasta N logaN. El ntimero de etapas dependerd del factor

de decimacion utilizado, siendo dos y cuatro los mas comunes.

2.5. Conceptos relevantes de diseno digital

Finalmente, solo resta desarrollar brevemente ciertos fundamentos teéricos de diseno digi-
tal que seran bastante significativos a lo largo de este trabajo. Para ello, se abordara de forma
sucinta el formato de punto fijo, los FPGA vy, en consecuencia, los lenguajes de descripcién

de hardware.

2.5.1. Formato de punto fijo

El formato de punto fijo permite representar nimeros con punto decimal, destinando un
bit para el signo, asi como una cantidad fija de bits para la parte entera y otra para la parte
decimal [43]. En este contexto, se suele emplear la notacién () para describir la cantidad de
bits destinada a cada parte del nimero en cuestion. Dicha notacion tiene el formato @m.n,
en donde m representa la cantidad de bits destinados a la parte entera, mientras n representa
la cantidad de bits destinados a la parte fraccionaria [44]. Por lo tanto, cada bit de la parte
entera representa una potencia positiva del nimero dos, i.e. 2", donde n es la posicién del
bit correspondiente. Por otro lado, cada bit de la parte fraccionaria representa una potencia

negativa del nimero dos, i.e. 27" donde n es la posiciéon del bit correspondiente.
Aunado a esto, se suele utilizar el complemento a dos para representar nimeros negativos
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de forma binaria. Dicho complemento se obtiene al invertir los bits del nimero binario de
interés y sumar uno al valor invertido. Para esta representacion, es esencial reservar un bit

para el signo, lo que limita el intervalo de valores a representar.

En contraste con el formato de punto flotante, las operaciones resultan mas faciles de
realizar al contar una resolucion fija determinada por el nimero de bits destinados a la parte
fraccionaria. En consecuencia, el hardware requerido para operaciones de punto fijo suele ser

mas simple, con la desventaja de no poder alterar la resolucién.

2.5.2. Arreglos de compuertas programables en campo (FPGA)

Los FPGA son circuitos integrados digitales que permiten cambiar su estructura en campo
segun se requiera. La unidad fundamental de los FPGA son los bloques légicos basados en
tablas de bisqueda (LUT, por sus siglas en inglés), los cuales se caracterizan por contar
con una tabla de verdad reconfigurable. Aunado a esto, dichos bloques permiten incorporar
elementos como flip-flops, permitiendo generar logica secuencial.

Estos bloques, en conjunto con interconexiones programables, permiten describir el hard-
ware necesario para una aplicacién especifica, sin necesidad de contar con un circuito integra-
do dedicado para ello. Sin embargo, los FPGA también suelen incorporar algunos bloques de
hardware dedicado que permite realizar las operaciones asociadas al procesamiento de forma

mas eficiente.

2.5.3. Lenguajes de descripcién de hardware

El desarrollo de arquitecturas digitales en los FPGA se realiza mediante los lenguajes
de descripcién de hardware (HDL, por sus siglas en inglés), los cuales permiten describir
los circuitos digitales requeridos para un diseno determinado. Esto agiliza el desarrollo de
sistemas digitales al permitir la generacion o sintesis de hardware especifico de forma bastante

practica, simplificando el proceso de diseno.

Uno de los HDL més predominantes es el Lenguaje de Descripcion de Hardware de Circui-
tos Integrados de Muy Alta Velocidad (VHDL, por sus siglas en inglés), creado en la década
de 1980 en un esfuerzo del Departamento de Defensa de los Estados Unidos por estandarizar
la descripcién de hardware [45]. VHDL fue tan exitoso que se adopté como un estdndar de
la IEEE (IEEE Std. 1076) en 1987 y sigue siendo actualizado hasta el dia de hoy.

Segun [46], en la terminologia propia de VHDL, cada bloque de hardware es una entidad

con puertos de entrada y salida descrita mediante una arquitectura que define su funciona-
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miento. Asi mismo, las entidades suelen hacer uso de bibliotecas en las que se definen tipos

de datos, operaciones logicas, etc.

Existen dos estilos para describir la arquitectura de una entidad: conductual y estructural.
El primer estilo permite describir el comportamiento del hardware con un alto grado de
abstraccion, a partir de lo cual se sintetiza el circuito requerido [47]. Por otro lado, el estilo
estructural permite describir los elementos que componen a la entidad como lo pueden ser

compuertas logicas, registros u otros circuitos digitales dedicados.

Una herramienta sumamente relevante dentro del contexto de los HDL, son los nicleos
o bloques de propiedad intelectual (IP, por sus siglas en inglés). Estos bloques son compo-
nentes HDL reusables propietarios [48] que permiten agilizar el flujo de desarrollo al ofrecer
arquitecturas flexibles y optimizadas. Dichos componentes pueden abarcar técnicas de pro-
cesamiento especificas como la FFT hasta nicleos completos de procesamiento de propdsito

general.

2.6. Conclusiones

En conclusion, los conceptos tedricos presentados a lo largo de este capitulo permitiran
desarrollar el modelado del procesamiento asociado al bloque de recepcion de un sistema de
radar pulsado, al igual que la instrumentacion del médulo de compresién de pulso del mismo
en un FPGA. En primer lugar, se establecié la estructura fundamental de los sistemas de
radar pulsados monoestaticos, haciendo énfasis en el bloque de recepcién, a partir de lo cual
sera posible definir la arquitectura del sistema a modelar. A continuacién, se presentaron
ciertos aspectos esenciales de las antenas como su patrén de radiaciéon. Asi mismo, se ahondd
en el comportamiento de las antenas en arreglo de fase, haciendo hincapié en los arreglos
lineales uniformes. En este contexto, se pudo observar el efecto que tiene la diferencia de
fases entre elementos contiguos del arreglo y la distribuciéon no uniforme de magnitud sobre
el factor de direccionalidad del arreglo.

Aunado a esto, se explicaron brevemente las tres técnicas de procesamiento de senales
para radar que seran empleadas en este trabajo: los formadores de haz, la compresién de
pulso y la estimacién de velocidad radial mediante el efecto Doppler. Los formadores de haz
permiten determinar el angulo de elevacién mediante la aplicacion de pesos a los elementos
del arreglo. Por otro lado, la compresion de pulso posibilita la estimacion de la distancia
entre el objeto y el sistema de recepcion a través del uso de un filtro en concordancia. Por
ultimo, se presenté el efecto Doppler y su utilidad para la estimaciéon de la velocidad radial

de un objeto.
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La siguiente seccion se enfoco en las técnicas de procesamiento digital de senales reque-
ridas a lo largo de este trabajo. Primero, se explicé de forma concisa los filtros FIR e IIR,
describiendo sus expresiones fundamentales, al igual que sus ventajas y desventajas. Des-
pués, se desarrollé el concepto de la transformada discreta de Fourier, presentando de forma
general el algoritmo basico requerido para el desarrollo de la transformada rapida de Fourier.

La ultima seccién de este capitulo abordo los conceptos relevantes de disenio digital nece-
sarios tanto para el modelado como para la instrumentaciéon. En primer lugar, se presento
el formato de representacién numérica a utilizar en este trabajo: el formato de punto fijo.
Dicho formato permitira representar niimeros con punto decimal empleando una resolucién
fija determinada por el nimero de bits alocados a la parte entera y a la parte fraccionaria.
Por otro lado, se introdujo brevemente los FPGA como herramientas de diseno de hardware
a la medida, los cuales permitiran llevar a cabo la instrumentacién requerida. En consecuen-
cia, se presentaron los HDL, los cuales permitiran describir los circuitos digitales necesarios

para el médulo de compresion de pulso dentro de un FPGA.
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Capitulo 3

Diseno

A partir del establecimiento de la motivacion del presente trabajo y de los conceptos fun-
damentales necesarios para comprender su contexto, este capitulo tiene por objetivo describir
el proceso de diseno empleado. En primer lugar, se presenta brevemente la metodologia de
diseno utilizada, a partir de la cual se desarrolla el modelo de procesamiento correspondiente
al bloque de recepcion del sistema de radar pulsado. Este modelo constituye el punto de

partida para la instrumentacion del médulo de compresion de pulso.

3.1. Metodologia de diseno

Se hizo uso de la metodologia de disenio de producto presentada por Ulrich y Eppinger
en [49] para desarrollar la propuesta ya que ofrece un marco de trabajo robusto. A partir
de ello, se definen cinco etapas principales que conforman al proceso de diseno, las cuales se

presentan brevemente a continuacion.

En primer lugar, se tiene la etapa de planeacion, la cual tiene como objetivo la identi-
ficacion del problema a resolver. Con base en lo anterior, se define el objetivo del sistema
a desarrollar, en conjunto con sus alcances. A continuacién, se tiene la etapa de desarrollo
de concepto, la cual se enfoca en la delimitaciéon de requerimientos con base en el objetivo
planteado. A partir de dichos requerimientos, se proponen soluciones, eligiendo aquella que

permita satisfacer las necesidades de la mejor manera.

La siguiente etapa es la correspondiente al disenio a nivel sistema, en la cual se define la
arquitectura general de la solucién, desglosandose en subsistemas y componentes. Es aqui en
donde se realizan los diagramas a bloques pertinentes, especificando las funcionalidades de

cada subsistema. A partir de la etapa anterior, surge el disefio a detalle, que consiste en el
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desarrollo de cada subsistema, enfatizando en la seleccién de componentes y el desempeno
robusto del sistema. De igual forma, se elabora la documentaciéon completa del sistema con

todos los elementos necesarios para cada subsistema.

Por dltimo, la etapa de pruebas y refinamiento conlleva la construccién de la solucién
expuesta, al igual que su evaluacién con respecto a las especificaciones estipuladas en un
principio. Cabe recalcar que en [49], se habla de una etapa adicional que no se toma en
cuenta en este trabajo, al tratarse de un sistema que no esta disenado para su produccién

€11 Imasa.

3.2. Modelado del procesamiento del bloque de recepcion del sis-

tema de radar pulsado monoestatico

3.2.1. Planeacién del sistema

Con el fin de incursionar en los sistemas de radar modernos, el grupo de investigacién
especializado en electronica de alta frecuencia y microondas de la Facultad de Ingenieria de la
UNAM identificé la necesidad de migrar hacia sistemas digitales de radar. En este contexto,
se solicito desarrollar el modelado del procesamiento asociado al bloque de recepciéon de un
sistema de radar pulsado monoestatico que recibe senales por medio de un arreglo lineal

uniforme de antenas en fase.

Caracteristicas del sistema de radar y criterios de procesamiento digital

Tomando en cuenta el objetivo planteado, resulta menester delimitar las caracteristicas
del sistema de radar a modelar entre las que destacan su frecuencia de operacién, el tipo de
antenas que utiliza, asi como el tipo de onda que transmite y recibe. Se requiere modelar
el bloque de recepciéon de un sistema de radar monoestatico pulsado en banda S que hace
uso de un arreglo lineal uniforme de antenas ranuradas en fase. Dicho arreglo se encuentra
compuesto por 32 elementos, con una separacion de % entre si, operando a una frecuencia de
2.5 GHz. Aunado a esto, el pulso transmitido para la deteccién inicial de objetivos cuenta

con un ancho de 12.5 us y una frecuencia de repeticion de 250 Hz.

De igual forma, se acota el alcance del procesamiento digital a la estimacién del angulo
de elevacion mediante un formador de haces, al igual que la obtencion de ciertos parametros
bésicos, como lo son la distancia al objeto y la velocidad radial. Se recomienda llevar a cabo

el procesamiento digital de senales a partir de una senal de IF, centrada en 10 MHz, con
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una amplitud minima de 1 V. Asi mismo, se sugiere emplear la demodulacién en cuadratura
como punto de partida para el procesamiento digital de senales, considerando una frecuencia
de muestreo de 100 MHz.

3.2.2. Desarrollo de concepto

Con base en las caracteristicas del sistema de radar a modelar, se considera apropiado
elegir una arquitectura de recepcion heterodina como punto de partida para el modelado
del sistema. Este tipo de arquitectura requiere contar con una secciéon de conversion a IF,
a partir de la cual se realizara la conversiéon analdgica-digital de las senales recibidas. De
forma subsecuente, se contempla una conversién a banda base en donde se llevard a cabo el
procesamiento requerido. Por consiguiente, se puede proponer el diagrama a bloques general
del sistema, tomando en cuenta la recepcion de las senales en cada elemento del arreglo, asi
como su acondicionamiento previo al procesamiento digital de seniales. Se identificaron dos

etapas principales que componen al sistema, segtin se aprecia en la figura 3.1

Generacion y acondicionamiento de Procesamiento digital de
sefiales recibidas por el arreglo sefiales

Generacién de Conversién desde RF Compresion de pulso Estimacion de
sefiales de RF hasta IF P P velocidad radial

Formacion de haz

Conversion Conversién desde IF
analogico-digital hasta banda base

Figura 3.1: Etapas principales del sistema.

Etapa de generaciéon y acondicionamiento de senales recibidas por el arreglo

La primer etapa involucra la generaciéon y el acondicionamiento de las senales recibidas
en cada elemento del ULA en la banda de frecuencia seleccionada. Durante esta etapa, es
necesario generar las 32 senales correspondientes a cada elemento del arreglo, tomando en
cuenta que, en caso de recibir las ondas reflejadas por algin objeto, los pulsos radiados
tendran una duracion de 12.5 ps y contendran una senal sinusoidal con frecuencia de 2.5
GHz. Al tratarse de un modelo de primera aproximacion, se propone considerar la recepciéon
de pulsos rectangulares, ya que constituyen la forma de onda mas simple en los sistemas de

radar.
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Figura 3.2: Modelo simplificado de la recepcién de senales.

Las senales generadas de RF requieren un proceso de acondicionamiento, el cual abarca
la conversién hacia la frecuencia intermedia seleccionada, asi como su respectiva conversion
analégica-digital. Tomando en cuenta lo anterior, se sugirié que las senales resultantes tu-
viesen una frecuencia centrada en 10 MHz, al igual que una amplitud minima de 1 V. Lo
anterior implica contar con al menos una etapa de conversion, capaz de bajar la frecuencia
de las senales recibidas desde 2.5 GHz hasta 10 MHz, con su respectiva seccién de filtrado y
amplificacién. Considerando las condiciones antes descritas, el modelo propuesto en la figura
representa una simplificacion del sistema real, ya que la conversion directa desde 2.5
GHz hasta 10 MHz resulta poco factible debido al problema de la frecuencia imagen. Por
ultimo, dada la frecuencia de muestreo recomendada, es necesario incorporar un convertidor

analogico-digital que tenga una tasa de muestreo minima de 100 Msps.

Etapa de procesamiento digital de senales

La segunda etapa corresponde al procesamiento digital de senales, en donde se lleva a
cabo la demodulacién en cuadratura, la formaciéon de haz, la compresion de pulso y la
estimacion de la velocidad radial. Para esta etapa, se sugiere comenzar con la demodulacion
en cuadratura de las senales digitales de IF previamente acondicionadas, estableciendo la
frecuencia de operacion del sistema en 100 MHz. A partir de las componentes obtenidas, es
necesario llevar a cabo la formacion de haces para la estimacién del angulo de elevacion, lo
cual requiere aplicar pesos determinados a cada uno de los 32 elementos del arreglo. Dados
los alcances de este trabajo, el sistema contempla tinicamente la estimacién del dngulo de
elevacion. Asi mismo, se requiere incorporar un filtro en concordancia que permita llevar

a cabo la compresion de pulso. Por tltimo, es necesario determinar la velocidad radial del
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objeto a partir de la deteccién del desplazamiento en frecuencia ocasionado por el efecto

Doppler.

Frecuencia de
operacion de 100

MHz
I I \
Formacion de haces \
I AN
— \
Compresion de pulso \
I N\
I N\
., i \ Estimacion de velocidad radial \
Demodulacién en
L] cuadratura
32 canales

Figura 3.3: Diagrama ilustrativo del procesamiento digital de senales.

3.2.3. Diseno a nivel sistema

El desglose anterior resulta un buen punto de partida para profundizar en las especifica-

ciones con las que debera contar cada etapa.

Consideraciones para la generacién de senales recibidas por el arreglo

En primer lugar, la generacién de senales recibidas por cada elemento del arreglo en la
banda de frecuencia seleccionada requiere estipular los fenémenos que se tomaran en cuenta,

al igual que las caracteristicas propias de los pulsos recibidos.

En este sentido, es necesario considerar que las senales de RF captadas por el arreglo suelen
encontrarse atenuadas a un nivel considerable. En caso de recibirse las senales reflejadas por
algin objeto, dicha atenuacién puede ser descrita a partir de la distancia que recorren, al
igual que las caracteristicas propias del objeto y de las antenas desde las que se transmitieron
las seniales [50]. Sin embargo, dados los alcances estipulados para este trabajo escrito, se opta
por establecer un nivel de atenuacion fijo y uniforme en todos los elementos, independiente
a las variables antes mencionadas, en aras de simplificar el proceso de generacién de senales.
Tomando en cuenta lo anterior, se propone representar la distancia al objeto tinicamente
mediante el retardo que existe en la recepcién de las senales reflejadas.

Por otro lado, la generacion de senales debe tomar en cuenta que las ondas reflejadas por

el objeto, al ser captadas por el arreglo, presentan una diferencia de fase entre si en funcién
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de diversos parametros. En particular, se consideran el angulo de elevacién del objeto, la
distancia entre elementos, la frecuencia de operacion del arreglo y la posicion relativa de cada
elemento receptor dentro del arreglo. Asi mismo, si el objeto se encuentra en movimiento, la
frecuencia recibida se vera afectada por el efecto Doppler, experimentando un desplazamiento

conforme a lo descrito en la expresién ([2.21)).

Diseno de la etapa de generacién y acondicionamiento de senales recibidas

Con base en las consideraciones enumeradas, se propone dividir esta etapa en dos seccio-
nes, las cuales contaran con dos subsistemas cada una. La primera seccién corresponde a la
generacion de senales recibidas, mientras que la segunda seccién corresponde al acondicio-

namiento requerido de dichas senales previo a su procesamiento digital.

El primer subsistema de la primera seccién permitira generar un pulso rectangular tinico
con un retardo acorde a la distancia del objeto simulado, una duracién de 12.5 ps y un nivel
fijo de atenuacion. De igual forma, este pulso se encontrara relleno de una senal sinusoidal con
frecuencia base de 2.5 GHz, la cual puede encontrarse desplazada en caso de simular un objeto
en movimiento. El pulso rectangular generado serda suministrado al siguiente subsistema,
encargado de formar los 32 canales correspondientes a las antenas ranuradas que componen el
arreglo. Este segundo subsistema desplazara la fase de las senales en funcion de los parametros
mencionados. Para fines practicos, se toma el caso ideal en donde los canales se encuentran

totalmente aislados uno del otro.
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Figura 3.4: Diagrama a bloques de la primera etapa.

A continuacién, se cuenta con la seccion correspondiente al acondicionamiento de senales
recibidas en donde se contempla la conversion a frecuencia intermedia, al igual que la con-
version analdgica-digital de las mismas. En esta seccion, resulta fundamental proponer el
numero de etapas que conforman la secciéon de conversién a IF, en conjunto con sus respec-
tivas frecuencias, al igual que delimitar las caracteristicas deseadas de las senales digitales
resultantes.

Como ya se mencion6 anteriormente, se suele emplear dos o tres etapas de conversién
a IF, cada una acompanada de su correspondiente secciéon de filtrado y amplificacién. El
uso de muiltiples etapas permite eliminar componentes espectrales no deseadas que puedan
generarse durante el proceso de conversion, ademés de aumentar el nivel de la senal reci-
bida hasta hacerlo adecuado para las etapas de procesamiento posteriores. Sin embargo, el
modelado minucioso de miltiples etapas se encuentra fuera de los alcances de este trabajo.
En consecuencia, se considerard una unica etapa de conversién desde RF hasta IF, eligiendo
no tomar en cuenta la aparicién de la frecuencia imagen. En un sistema real, la frecuencia

intermedia elegida constituiria la frecuencia resultante de la tercera etapa de conversién des-
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cendente. Por lo tanto, el desarrollo de un modelo que permita simular las tres etapas de
conversion queda como trabajo a futuro. Tomando en cuenta esta limitacion, la conversién

analogica-digital se llevara a cabo a la salida de dicha etapa tinica de conversion.

De tal forma, el primer subsistema de la segunda seccion llevara a cabo la conversion
desde RF hasta IF, en conjunto con su respectivo filtrado y amplificacién, de los 32 canales
generados por la primera seccién. Con este fin, es necesario contar con un mezclador capaz
de realizar la conversion directa desde 2.5 GHz hasta 10 MHz, asegurando que las senales
resultantes tengan una amplitud minima de 1 V. El segundo subsistema se encargara de
incorporar la conversion analdgica-digital subsecuente. Para ello, se requiere un ADC con
una tasa de muestreo de 100 Msps, al igual que un intervalo de entrada minimo de 1 V. Se
propone que la longitud de palabra del ADC se encuentre entre los 12 y los 16 bits a partir
de los modelos recomendados por los fabricantes Analog Devices, NXP y Texas Instruments

para este tipo de aplicaciones [51] [52] [53].

Consideraciones respecto al procesamiento digital de senales

Partiendo de las especificaciones de la etapa anterior, se puede abordar el desarrollo
de la etapa de procesamiento digital de senales. Para ello, se delimitan las caracteristicas
del sistema digital en funciéon de las senales que recibird. En este rubro, se establece una
frecuencia de operacion de 100 MHz, con una longitud de palabra de 16 bits y un formato
de punto fijo.

Asi mismo, es relevante establecer los requerimientos para llevar a cabo las técnicas de
procesamiento requeridas (demodulacién en cuadratura, formacién de haz, compresién de
pulso y estimacién de velocidad radial). Como se mencioné previamente, las senales digitales
de IF obtenidas en la etapa de acondicionamiento se someten, en primera instancia, a la
demodulacién en cuadratura, a través de la cual se lleva a cabo la conversién desde la IF
seleccionada hasta banda base. A partir de las componentes en banda base resultantes, se
requiere aplicar de manera simultanea ocho conjuntos de pesos sobre cada uno de los 32
canales, con el propdsito de formar haces que permitan barrer el plano zz. Estos pesos
presentan una distribucién no uniforme en magnitud, disenada para reducir el nivel de los
l6bulos laterales. Asi mismo, considerando la definicién del dngulo # mostrada en la figura
2.15] se establecen los siguientes angulos de elevacion para la formacion de haces: 45°, 52.5°
60°, 67.5°, 75°, 82.5° y 90°. Estos valores fueron elegidos con el fin de evitar la degradacion
del 16bulo principal que ocurre en angulos de elevacién mas bajos.

Por otro lado, se requiere realizar la compresion de pulso mediante un filtro en concor-

dancia con el propésito de obtener la distancia al objeto. Considerando la asignacién de
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un valor fijo de potencia recibida, el alcance méaximo del sistema queda determinado por el
intervalo de repeticién de pulso (PRI, por sus siglas en inglés). Con base en la expresion
y un PRI de 4 ms, el sistema alcanza un valor tedrico cercano a 600 km. Sin embargo, en un
radar real la estimacién del alcance maximo es un proceso mucho mas complejo, por lo que
se encuentra fuera del alcance del presente trabajo.

Finalmente, se requiere estimar de velocidad radial mediante la obtencién del desplaza-
miento en frecuencia ocasionado por el efecto Doppler. En este ambito, se considera que
el sistema de recepcion se encuentra estatico, por lo que el objeto se convierte en la tinica

fuente posible de movimiento.

Diseno de la etapa de procesamiento digital de senales

La segunda etapa se encuentra compuesta por dos secciones, tal y como se aprecia en el
esquema de la figura [3.5] La primer seccién incorpora a la demodulacién en cuadratura de
las senales digitales, desplazando su frecuencia desde 10 MHz hasta banda base. La segunda
seccién incluye tres subsistemas, correspondientes a la formacién de haz, la compresién de

pulso y la estimacion de velocidad radial con los requerimientos delimitados anteriormente.

Procesamiento digital de
sefiales

Demodulacion en
Frecuencia de operacion de 100 MHz cuadratura Formato de punto fijo

‘ Conversion desde 10 MHz hasta banda base

Procesamiento en
banda base

Longitud de palabra de 16 bits

N\

Formador de haz \ Compresor de
pulso
Estimacion del c "
angulo de omponentes en 32 canales Estimacion de Uso de un filtro en Alcance teérico
elevacion banda base distancia al objeto concordancia maximo de 600 km
Distribucion no Ocho conjuntos de pesos
uniforme en correspondientes a 45°, 52.5°, 60°, 67.5°, / \
magnitud 75°, 82.5°y 90° de elevacion Estimador de
\ / velocidad radial
Estimacion a partir del desplazamiento de Sistema de
frecuencia causado por el efecto Doppler recepcion estatico

-

\ y

Figura 3.5: Diagrama a bloques de la segunda etapa.
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3.2.4. Diseno a detalle

Una vez que se ha establecido la arquitectura general del sistema mediante el desglose en
etapas, secciones y subsistemas, se puede proceder a disenar cada uno de sus componentes.
Modelado de la generacion de senales recibidas por el arreglo

A continuacion, se presenta la propuesta para la seccién de generacion de senales recibidas

por el arreglo.

P e I T T T e e e e e

1, Generacion \
, de sefiales '
I 1
I 1
. I
1 - . .
' Sefial sinusoidal Retardo de :
1 real de RF RF 1
1

1
1 > 1
1 | L 7] [ |
1 = ol 1
: Pulso > !
. rectangular !
I 1
I 1
. ;

______________________________________

Figura 3.6: Propuesta para el desarrollo de la generacion de senales.

El modelo mostrado en la figura [3.6] permite simular las seniales recibidas por un ULA
conformado por 32 antenas ranuradas que operan a 2.5 GHz. El arreglo en cuestion tiene
una longitud total de 16\ (1.86 metros), con sus elementos distribuidos a lo largo del eje z
y espaciados a una distancia de 4 (0.06 metros) entre sf.

En primer lugar, se cuenta con la generacién de un pulso rectangular a partir del cual
se crean los 32 canales correspondientes a los elementos del arreglo. Este pulso se forma
mediante la multiplicacion de una fuente sinusoidal con un pulso rectangular, configurados
de tal forma que se satisfagan los requerimientos mostrados en la figura[3.4] para el subsistema
correspondiente. La fuente permite configurar la atenuaciéon de las senales reales recibidas,
al igual que la frecuencia de las mismas. De ordinario, la frecuencia de la senial sinusoidal
serd de 2.5 GHz si el objeto simulado se encuentra estatico. Por el contrario, si se desea
simular un objeto en movimiento, el cambio de frecuencia puede ser obtenido al sustituir los

pardmetros necesarios en (2.21]), como se muestra en la expresion (3.1)).

3 x 108[2]

2.5(GH?] (3.1)
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Donde fs es la frecuencia observada de la senial sinusoidal, mientras que v, es la velocidad
radial del objeto. Si se multiplica la frecuencia observada por 2w, se obtiene la frecuencia
angular w,s correspondiente.

Por otro lado, el pulso rectangular permite establecer la distancia al objeto mediante el
retardo que se le asigna conforme a lo descrito en (2.1)). En este punto, la sefial generada se

encuentra descrita mediante la expresion (13.2)).

a(t) = cos(wepst) - Tect (ﬂ) (3.2)

tp

Donde wgys es la frecuencia angular observada, t; es el retardo en funcién de la distancia

al objeto y ¢, es el ancho del pulso.

El segundo subsistema se encarga de modelar la diferencia de fase que aparece entre
elementos al captar la senal reflejada por un objeto con cierto angulo de elevaciéon. En esta
seccidn, se generan los 32 canales que representan cada uno de los elementos del arreglo.

La diferencia de fase se puede representar mediante un retardo que aparece producto de
la diferencia de recorrido mostrada en la figura . A partir de y las caracteristicas del
arreglo, se puede obtener dicho retardo en funcién del angulo de elevaciéon como se muestra
en (3.3)).

T=—" (3.3)

Dado que X es igual al cociente de la velocidad de propagacion y la frecuencia de la senal,
(3.3]) se reduce a la expresién (3.4)).

cos(f
T = cos(h) (3.4)

2frr
Este retardo aparece en funcién de la posicion del elemento m dentro del arreglo con-
formado por N antenas. Por consiguiente, se puede actualizar (3.4)) para que refleje esta

relacion.

2frr

Si se multiplica este retardo por la frecuencia angular correspondiente, se puede obtener

S (M) (m—1), m=12.,N (3.5)

la diferencia de fase que dicho retardo representa. En este modelo, se asume que el despla-
zamiento de la frecuencia w, no afectard en gran medida al retardo 7, por lo que se toma

wrr como la frecuencia angular asociada al retardo. Por lo tanto, las senales generadas para
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cada PRI pueden ser descritas mediante la expresién (3.6]).

- (a4 %)

) . om=1,2,.,N (3.6)
tp

A () = cos(wWopst — WRE * Tm) - TECE (

Donde a,, es la senal generada para el elemento m del arreglo y 7,, corresponde al retardo
descrito en (3.5)). El término %’ permite asegurarse que la funcién rectangular empiece en el
instante ¢ = 0.

De igual forma, se puede sustituir 7, por la diferencia de fase ¢,, equivalente descrita en

(3.7).

cos ()
$m = WRF (

2- frr
Reduciendo términos en (3.7]) se obtiene la expresion (3.8)).

) (m—1), m=1,2,.,.N (3.7)

Om = [1-cos(@)](m—1), m=1,2,...N (3.8)
Al sustituir ¢, en (3.6]), se obtiene la expresion equivalente ((3.9)).

t—(tg+ 2
U (t) = cos(wWopst — G - rect (%) , m=12..N (3.9)
P

Implementaciéon del modelo de la generacion de senales recibidas por el arreglo

Las expresiones y (3.9) conforman la base del modelo matemético de primera apro-
ximacién para las sefiales recibidas por el arreglo. A partir de ambas, se desarroll6 en AWR
Microwave Office el diagrama de sistema mostrado en la figura [3.7] empleando los bloques
ofrecidos en dicha plataforma. El diagrama de sistema correspondiente permite generar las
senales descritas por las expresiones mencionadas anteriormente.

En primera instancia, se utiliza el bloque TONFE para generar, como su nombre lo indica,
un tono real puro con los pardametros de frecuencia y potencia requeridos. La frecuencia
de dicho tono se encuentra dada por la suma de dos variables globales dentro del sistema,
las cuales corresponden a la frecuencia de operacién del arreglo (f_tx) y al incremento o
decremento de frecuencia causado por el efecto Doppler (f D). De igual forma, se propone
situar la potencia de las senales recibidas en -30 dBm, lo que equivale a 1 ©W.

Por otro lado, el bloque PPULSE permite establecer el retardo empleado para representar
la distancia al objeto mediante la variable t_d, al igual que la PRF del pulso con una variable

del mismo nombre. Se indica un ciclo de trabajo de 0.3125 % para obtener el ancho de pulso
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deseado de 12.5 us a través de la variable global PDC. Las senales generadas por ambos
bloques se multiplican para obtener un pulso rectangular tinico a partir del cual se forman
los 32 canales. Finalmente, se tiene al bloque RFDELAY, el cual permite anadir la diferencia
de fase mediante la definicién de la variable tau, tal y como se describe en la expresion (3.4)).
Al tratarse de un modelo de primera aproximacion, se considera un acoplamiento ideal
de impedancias en todos los elementos que conforman al sistema, lo que asegura maxima

transferencia de potencia.

Figura 3.7: Generacion de senales recibidas de RF en AWR Microwave Office.

Modelado del acondicionamiento de senales

Posteriormente, se cuenta con la seccion correspondiente al acondicionamiento de senales,
el cual se propone llevar a cabo conforme al esquema mostrado en la figura [3.8, En primer
lugar, se cuenta con la conversién a [F que permite trasladar las senales generadas en RF
hasta la frecuencia seleccionada de 10 MHz. Las senales resultantes se filtran y se amplifican,

previo a su paso por el ADC correspondiente.
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Figura 3.8: Propuesta para el desarrollo del acondicionamiento de senales.

Conforme a lo estipulado anteriormente, se cuenta con una etapa tUnica de conversion
hacia [F. Dicha etapa se implementé mediante inyecciéon del lado superior, lo que implica
que la frecuencia (f1p,) del oscilador local es superior a la de las seniales suministradas (f,).

La senal proveniente de dicho oscilador local se puede expresar conforme a lo descrito en
(13.10]).

sro, (t) = cos(wro,t) (3.10)

Al multiplicar la senal s, generada por el oscilador local con las senales obtenidas en la
etapa anterior, se busca recuperar el término mezcla que contiene la diferencia de frecuencias.
De esta forma, la salida del mezclador correspondiente a cada canal se encuentra descrita

por la expresién (3.11)).

b (t) = am(t) - s10, (£) (3.11)

Para fines précticos, de aqui en adelante se analizard inicamente el intervalo de tiempo

en donde se recibe un pulso. Desarrollando la expresion (3.11)) se obtiene lo siguiente:

bin(t) = 0.5 (cos([wro, + Webs|t — &m) + cos([wro, — Wobs)t + Om)) (3.12)

Como ya se ha mencionado anteriormente, solo resulta de interés el término que contiene
la diferencia de frecuencias. Por lo tanto, es necesario incorporar un filtro paso banda que
permita suprimir la suma de frecuencias. La ancho de banda de este filtro no necesita ser tan
angosto ya que existe una separacién bastante amplia entre las frecuencias de los términos
mezcla. Sin embargo, se requiere tener especial cuidado en que el filtro no distorsione la

senal.
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De forma ideal, se obtiene lo siguiente a la salida de la secciéon de conversion a IF:

em(t) = A, (cos(wrp, .t + dm)) (3.13)

Dado que wgps se encuentra desplazada debido al movimiento del objeto detectado, la
frecuencia intermedia resultante no serd exactamente la IF esperada. Por lo tanto, w;p,,,
arrastrara este desplazamiento en frecuencia. Dependiendo de la aplicacion, esto puede re-
sultar critico; sin embargo, no existe una afectacién crucial en este caso.

En este punto, se requiere suministrar una ganancia G a la senal ¢,, que permita alcanzar

la amplitud requerida.

dn(t) =G - A, (cos(wip, t + ¢m)) (3.14)

Para este modelo, se asume una amplificacion ideal, sin la incorporacion de ruido adicional
proveniente del elemento encargado de proporcionar ganancia a la salida.

Finalmente, se suministra la senal d,, al ADC, obteniendo (3.15)).

dm[n] = Ag,, (cos[Qrr,,,n + ¢m])) (3.15)
Al pasar del dominio continuo al dominio discreto, wrr se convierte en 2 segun lo
descrito en la expresion ((2.3)).
Implementacion del modelo del acondicionamiento de senales

Una vez que se han asentado las expresiones que permiten describir el modelo matematico
de la segunda seccién, se procedio a desarrollar el diagrama de sistema correspondiente en
AWR Microwave Office, mostrado en la figura 3.9
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Figura 3.9: Modelo del acondicionamiento de senales.

Se seleccion6 el mezclador MM 1-0212LS de la empresa Marki Microwave para realizar la
conversién hacia IF, a partir de las caracteristicas que ofrece y la disponibilidad del modelo
correspondiente en AWR Microwave Office. Este mezclador permite trasladar la senal de 2.5
GHz hasta 10 MHz, requiriendo de una potencia de entre 1 y 15 dBm para su funcionamiento
154]. El bloque MIXER_S permite simular las caracteristicas de dicho mezclador a partir
del modelo que ofrece la empresa para la plataforma de desarrollo. Se selecciona el modo
diferencia, indicando la potencia de la senal de entrada y eligiendo 10 dBm como la potencia
del oscilador local. Por consiguiente, el bloque correspondiente al oscilador local, se configura
a una frecuencia de 2.51 GHz y una potencia de 10 dBm. De igual forma, se indica el modelo

del mezclador referenciado como se aprecia en la figura [3.10]

Figura 3.10: Mezclador MM1-0212LS incorporado en el sistema.
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A continuacién, se coloca un filtro paso banda tipo Bessel de quinto orden con frecuencia
central igual a 10 MHz y un ancho de banda igual a 19.8 MHz, considerando un factor de
calidad de 100. Se opta por utilizar un filtro tipo Bessel ya que ofrece una respuesta de fase
lineal, evitando que se distorsione la senal. La separaciéon entre los términos correspondientes
a la suma y diferencia de frecuencias permite prescindir de un filtro de orden mayor, tomando
en cuenta las condiciones ideales del sistema hasta el momento. Asi mismo, se cuenta con
un bloque de amplificacion lineal, cuya ganancia se indica a través de la variable IF_gain, la

cual debe ser suficiente para situarse por encima de la amplitud minima requerida.

Por otro lado, la etapa de conversion analégica-digital requiere un bloque de decimacién
que permite indicar al diagrama de sistema que existe un cambio en la frecuencia de muestreo.
La plataforma de desarrollo toma 25 GHz como frecuencia de muestreo, por lo que se le indica
que se debe reducir dicha frecuencia 250 veces para obtener una frecuencia de 100 MHz. Por
otro lado, dadas las caracteristicas estipuladas para el subsistema correspondiente, se eligio
al AD9268-105 de la empresa Analog Devices para llevar a cabo la conversién analégico-
digital. Este ADC cuenta con una longitud de palabra de 16 bits, un intervalo de entrada
de 2 V y una tasa de muestreo de hasta 105 Msps [55]. El bloque correspondiente permite
simular dichas caracteristicas, incorporando una latencia de trece muestras. A la salida del
convertidor, se obtiene la representacién binaria desplazada de las senales, por lo que sera

necesario ajustar el formato.

Los datos generados en AWR Microwave Office por el diagrama de sistema correspon-
diente se exportan hacia MATLAB mediante un script. Para ello, se propone designar una
ventana de simulaciéon con una duracién de 81.92 us, eligiendo despreciar el periodo de la-
tencia del ADC. Por lo tanto, se generan 8192 muestras a partir de las cuales se realizara el

procesamiento digital de senales.

La conexion entre AWR Microwave Office y MATLAB se realiza aprovechando el modelo
de objetos componentes (COM, por sus siglas en inglés) creado por Microsoft. A través
de COM, MATLAB extrae las mediciones que corresponden a la salida del ADC en cada
canal. De igual forma, se empled esta misma técnica para crear el modelo completo en AWR
Microwave Office de forma automatica, ya que el proceso de generaciéon manual para los 32

canales resulta poco practico.

Posteriormente, se realiza una conversién del formato numérico, pasando de la represen-
tacion binaria desplazada a la representacion en complemento a dos. Esto se logra al aplicar

una XOR al bit més significativo (MSB, por sus siglas en inglés) del nimero en cuestién.
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Asi mismo, se realiza una segunda conversion en donde se establece un formato de punto fijo
Q0.15.

Estructura general del procesamiento digital de senales

A partir de las senales digitales de IF obtenidas, se puede llevar a cabo el procesamiento
digital de senales. Con este fin, se propone seguir el esquema presentado en la figura (3.11)),
empleando una frecuencia de operacion de 100 MHz y un formato de punto fijo Q0.15 que

se ird ajustando segun se requiera.

Demodulacién en
cuadratura

Demodulacién en Formador de Compresion Estimador de
MATLAB ) )
cuadratura haces de pulso velocidad radial

A

e

Figura 3.11: Propuesta para el desarrollo del procesamiento digital de senales.

Modelado de la demodulacién en cuadratura

Como ya se menciono en repetidas ocasiones, la primer seccion de esta etapa estara en-
cargada de realizar la demodulacion en cuadratura en cada canal. Para llevar a cabo esta
técnica, se utiliza el esquema planteado en la figura 2.6, suministrando la senal d,, corres-
pondiente. La frecuencia angular discreta de los NCO (€10,) debe ser igual a la frecuencia

angular discreta correspondiente a la IF seleccionada. Si esto se cumple, se obtiene las senales

descritas en (3.16) y (3.17)) a la salida de los multiplicadores.

gmi ] = Ay, (cos[Qpn + ¢ + cos[(Qro, + Qr,y, )0 + dm)) (3.16)
Ima 0] = Ay, (=sen[Qpn + ¢n] — sen[(Qro, + Qrry, )0 + Om)) (3.17)

Al igual que en la etapa de conversién hacia IF, solo resultan de interés aquellos términos
que contienen la diferencia de las frecuencias. Por lo tanto, es necesario incorporar un filtro
paso bajas que permita suprimir el término con la suma de las frecuencias. La frecuencia de

corte de dicho filtro se encontrard en funcién del intervalo de frecuencias esperadas debido
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al efecto Doppler. Adicionalmente, el filtro colocado no debe distorsionar la senal ya que, de

lo contrario, no sera posible estimar los parametros del objeto. Por consiguiente, se obtienen

las senales descritas en (3.18) y (3.19)) a la salida de los filtros.

gm:[n] = Ay, (cos[Qpn + dn]) (3.18)

= Hgm;

Imo[n] = Ang (—sen[Qpn + o)) (3.19)

Modelado del procesamiento digital en banda base

En este punto, se puede apreciar de forma mucho mas evidente que las senales obteni-
das contienen los parametros a estimar del objeto. Sin embargo, pueden identificarse dos
problematicas esenciales: la definicién del orden en la estimacion de los parametros y el
desarrollo practico de los componentes que integran el segundo subsistema.

Para resolver la primer problematica, se propone realizar primero la formacion de haces, de
tal forma que la compresién de pulso sea aplicada tinicamente sobre los ocho haces formados
en lugar de los 32 elementos. En [56], se puede apreciar una arquitectura similar en donde se
sitia la formacion de haz previo a la compresién de pulso. Posteriormente, se puede emplear

el resultado de la compresién de pulso para llevar a cabo la estimacién de la velocidad radial.

Con el fin de realizar la formacion de haces, se pueden emplear las componentes resultantes
para obtener la representacién polar de la senal. Dicha representacion resulta particularmente
util ya que la aplicacion de los pesos se reduce a la suma de las fases y la multiplicacién
de las magnitudes. Por consiguiente, es necesario obtener la magnitud y la fase a partir de
las senales descritas en las expresiones (3.18]) y . La magnitud se obtiene elevando al

cuadrado cada componente, sumando ambas cantidades y calculando su raiz cuadrada:

Ag,n] = \/ o e (3.20)

Por otro lado, la fase se determina mediante la funcién atan2 que recibe como parametros

la componente en cuadratura y la componente en fase.

®y,,[n] = atan2(gmg[nl, gm,[n]) (3.21)

Las senales resultantes se encuentran descritas por la siguiente expresion:

hm[n] = Ay, [n]e?Pom ™ (3.22)

Ignorando Qp en (3.18) y (3.19)), se puede observar que ®;  es igual a —¢,, al evaluar
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la expresién . Esto resulta de mucha utilidad para la formacién de haces ya que se
necesita del complejo conjugado de h,, para compensar la fase. Por lo tanto, la fase de
los pesos generados ¢,,, deberd ser igual a ¢,,, obteniendo la diferencia de fase para cada
elemento por medio de . Por otro lado, la magnitud de los pesos para la formacién de

haces se obtiene a partir de la expresién (2.15)).

En este punto solo resta aplicar los pesos, sumando las fases y multiplicando las magni-

tudes.

Puln] = (Ag, [n] - Ay, )/ Pom e (3.:23)

pm[n] = A, [n]el?rm ) (3.24)

El paso final en la formacién de haces consiste en la suma de las 32 senales obtenidas
tras la aplicacién de los pesos correspondientes a cada haz. Para realizar dicha suma, es
necesario obtener las componentes real e imaginaria de p,,. Con este fin, se multiplica la
magnitud obtenida por la funcién coseno evaluada en la fase correspondiente, obteniendo la

componente real de la senal p,,.

gm[n] = Ay, [n] - cos(dp,, [n]) (3.25)

Por otro lado, la componente imaginaria de la senal p,, se obtiene al multiplicar la mag-

nitud por la funcién seno evaluada en la fase correspondiente.

rm[n] = Ay, [n] - sen(@p,,[n]) (3.26)

Por 1ltimo, solo resta sumar todas las componentes reales e imaginarias para cada haz.

an] = guln) (3.27)

k=

—

r[n] = Z Tm[n] (3.28)

N
k=1

Por medio de ¢[n] y r[n], se puede obtener la magnitud de cada haz, a partir de lo cual

se puede estimar el angulo de elevacion al identificar el haz con mayor magnitud.

A partir de estas senales, se realiza la compresion de pulso en cada haz mediante un filtro

en concordancia. Este filtro puede implementarse en el dominio del tiempo a través de la con-
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volucion descrita en la expresion . Sin embargo, el filtro también puede implementarse
en el dominio de la frecuencia mediante el uso de la FFT. En este método, la convolucion
se sustituye por la multiplicacién de las transformadas de Fourier de la senal de entrada y
la respuesta del filtro. Como se aprecia en [57], este enfoque suele preferirse a partir de la

mejora que ofrece en términos de eficiencia computacional.

Para la obtencién del modelo correspondiente a la compresién de pulso, se puede partir
del caso idealizado en donde el objeto se encuentra estatico, el primer elemento del arreglo
no cuenta con fase adicional anadida y la formacién de haces anul6 la diferencia de fase en
los demas elementos. En este caso, se obtiene un pulso rectangular puramente real de ancho
igual a ¢, y un retraso t4 + %’, lo que implica dividir ambos entre el periodo de muestreo ¢,
para contar con el ancho y el retraso en términos de muestras (n, y nqg+ %, respectivamente).
La transformada de Fourier en tiempo discreto para este pulso rectangular corresponde a lo

descrito en la expresién (3.29)).

Q(e’) = n, - sinc (npg> L Ie(mat ) (3.29)

Por consiguiente, el filtro en concordancia deberd tener una respuesta en frecuencia segin

lo estipulado por la expresién ((3.30)).

np

H(e’) = n, - sinc (n,,%) el (3.30)

Al aplicar el filtro en concordancia, se obtiene lo denotado en (3.31]).

Yonp(e7?) = nZsinc? (npg> e dwnd (3.31)

p

El dltimo paso en la compresién de pulso consta en la obtencién de la transformada inversa
de (3.31]), dando como resultado una funcién triangular cuyo punto méximo se encuentra en

UZE

Ympln] = Ay, triln — ngl (3.32)

En consecuencia, si se detecta la muestra en donde ocurre el maximo de la funcién trian-
gular, sera posible obtener la distancia al objeto. La muestra n, deberd ser multiplicada por

ts, obteniendo el instante en que se recibid el pulso, a partir de lo cual se puede evaluar la

expresion (2.1)).

En caso de contarse con un objeto en movimiento, el resultado de la compresién de pulso

corresponderd a una senal sinusoidal con una envolvente triangular. Si la velocidad radial
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del objeto es baja, el rendimiento del filtro en concordancia no se vera afectado de forma
sustancial. Sin embargo, conforme aumenta la frecuencia derivada del efecto Doppler, la
senal se distorsionard y sera necesario compensar dicha frecuencia. Para el caso particular
del sistema que se modela a lo largo de este trabajo, se asume que la afectacién causada por

la aparicién del efecto Doppler es minima y, por lo tanto, despreciable.

Al conocer ng con certeza, se puede realizar la estimacion de la velocidad radial mediante
la diferenciacion de la fase de cada haz. Este procedimiento permite obtener la pendiente
de la fase durante la recepciéon del pulso, a partir de lo cual se calcula €2p. Con este fin, se
obtiene la diferencia de fase existente entre dos instantes del pulso recibido, tal y como se

muestra en (3.33)).

An _ Phy = Pha

An ng — N4

QOp = (3.33)

La frecuencia obtenida se encuentra expresada en radianes sobre muestra, por lo que se

divide entre el tiempo de muestreo multiplicado por 27 para estimar la frecuencia en Hertz.

Agp 1
 An 2wt

A continuacién, se puede sustituir f, en (2.21) por la suma de la frecuencia transmitida

fp

(3.34)

originalmente (fi;) mas fp, tomando en cuenta que el sistema de recepcién se encuentra

estatico.

c
c+ vy

Despejando v, en ([3.35|) se obtiene la expresién (3.36)), a partir de lo cual se puede com-

ftz + fD = ftx (335)

pletar la estimacion de la velocidad radial.

V. — ftaz'c — e
° ftx+fD

En caso de que v, sea positivo, el objeto se estara alejando del sistema de recepcion, lo

(3.36)

que provoca una disminucion en la frecuencia observada. Por el contrario, si se obtiene un
resultado negativo, el objeto se estara acercando al sistema de recepcién, por lo que existira

un aumento en la frecuencia observada.
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Implementaciéon del modelo de la demodulacién en cuadratura

A partir de las expresiones presentadas para la segunda etapa, se generd el modelo corres-
pondiente en MATLAB y Simulink que permite realizar el procesamiento digital de senales.
En primer lugar, se generé un bloque de subsistema en Simulink que permitiese llevar a cabo
la demodulacion en cuadratura, mostrado en la figura|3.12, Dicho bloque toma como entrada
la senal digital de IF acondicionada y la multiplica por los NCO requeridos para llevar a
cabo el esquema de demodulacién. Posteriormente, se cuenta con un filtro paso bajas que
permite suprimir los términos no deseados.

Los bloques encargados de prestar la funciéon de NCO utilizan tablas de busqueda de 10
elementos que permiten generar senales sinusoidales de 10 MHz a partir de una frecuencia
de muestreo de 100 MHz. Se utilizé el mismo formato de punto fijo de la entrada para los
NCO, dado que su salida puede expresarse en dicho formato al considerarse una amplitud
unitaria. Por lo tanto, se aprecia que al realizar la multiplicacién de la senal de entrada con
aquella generada por el NCO, la senal resultante puede mantener un formato Q0.15 al no

existir la posibilidad de sobreflujo.

’J_LlDSP

X P In Out
Demodl -
IIR Lowpass Filter
(D
|
D
Q

’J_LlDSP X P in Out

IR Lowpass Filter1

DemodQ

Figura 3.12: Bloque correspondiente a la demodulacién en cuadratura.

A continuacién, se cuenta con un filtro Butterworth paso bajas IIR de cuarto orden
con frecuencia de corte de 5 MHz para cada componente. El filtro se disené empleando la
herramienta Filter Designer de MATLAB, indicando que se requiere mantener el formato
de punto fijo Q0.15 a la salida y se desea contar con precisiéon completa en las secciones
intermedias del filtro.
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Implementaciéon del modelo del procesamiento digital en banda base

Las componentes en banda base recuperadas se someten al bloque de subsistema mostrado
en la figura[3.13] en donde se convierte la representacion rectangular de la senal en su forma
polar. Con el fin de estimar la magnitud, se cuenta con dos bloques encargados de elevar cada
componente al cuadrado, sumando las senales resultantes y obteniendo su raiz cuadrada.
Dado que las componentes estan representadas en el formato numérico signado Q0.15, al
elevarlas al cuadrado es posible ajustar la representacién a un formato no signado Q0.16.
Una vez sumados los cuadrados de ambas componentes, se requiere realizar un ajuste al
formato no signado @)1.15, bajo el supuesto de que se emplea la totalidad del rango dindmico
disponible. Del mismo modo, se puede mantener el formato numérico para el resultado de la

raiz cuadrada.

Vaf (D)

Magnitude

)
? g atan2

Phase

Figura 3.13: Bloque correspondiente al cambio de representacion rectangular a polar.

La fase se puede obtener mediante la funcién atan2, la cual permite estimar la tangente
inversa en los cuatro cuadrantes del plano cartesiano. El bloque correspondiente implementa
atan? a partir de una tabla de busqueda de 16 elementos con un formato signado ()2.13. En
caso de que el resultado deseado no se encuentre entre estos elementos, el bloque es capaz de
interpolar los resultados al trazar una linea entre los puntos adyacentes y devolver el punto

de esa linea correspondiente a la entrada [58] [59].

Una vez que se cuenta con la representacion polar de la senal, se procede a la aplicacién
de los pesos requeridos para la formacion de haces. Para cada elemento del arreglo, los
pesos se calcularon mediante un script en MATLAB que determina la magnitud y la fase
correspondientes a partir de las expresiones y (3.8). Se utiliza un formato no signado
(1.15 para la magnitud ya que la distribucion elegida de coseno sobre pedestal arroja valores
en un intervalo entre 0 y 2. Por otro lado, se utiliza un formato no signado (?3.13 para la

fase al producir valores situados en un intervalo de 0 a 27. La aplicacién de pesos se lleva a
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cabo mediante la multiplicacién de las magnitudes y la suma de las fases. La multiplicacién
resulta en un formato no signado ()2.14, mientras que la suma de fases resulta en un formato
signado (Q4.11.

El siguiente paso consta en regresar las senales a su representacion rectangular con el fin
de llevar a cabo la suma de los resultados correspondientes a la aplicacion de pesos en todos
los elementos del arreglo. La fase se ajusta mediante una funcién de MATLAB que situa
el resultado en un intervalo de -7 a m, lo que permite suministrar dicha fase a los bloques
encargados de estimar las funciones trigonométricas requeridas por las expresiones
y . Dichos bloques utilizan tablas de busqueda de 16 elementos al igual que atan2,
empleando un formato signado )0.15 para sus salidas. La multiplicaciéon de los términos de

magnitud y frecuencia conduce al ajuste del formato numérico a ()2.13 signado.

G r—
Sigral Mag x
L — o GRD)
h > cos >
Weight_Mag Polar_MagnitudeOperation1 Real Comp

Beamforming_Results_Real_Multiply1

G
T e 4 >
+
fen x b (2)
Weight_Phase Polar PhaseO ion1 P sin P 2
olar_PhaseOperation Imag_Comp

Beamforming_Results_Imag_Multiply1

Figura 3.14: Bloque correspondiente a la aplicacion de pesos y el cambio de representacion.

Se efectiia la suma de las componentes correspondientes a la representacion rectangular
de todos los elementos del arreglo para cada haz formado. Tomando en cuenta el formato
de las componentes y el nimero de elementos particular del arreglo, se ajusta el formato

numérico de las salidas a formato signado ()7.8.

qln]

Pkl p[n] qyln]

P-1n] an-1[n]

pnin] anin]

Figura 3.15: Suma de componentes reales e imaginarias para todos los elementos del arreglo.

Realizando pruebas preeliminares para este subsistema, se dilucido la posibilidad de opti-
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mizar el formato numérico en dos instancias. Las pruebas realizadas emplearon una versién
modificada del caso de prueba que no incluye la velocidad radial del objeto y provee ma-
yor ganancia en la etapa de conversion hacia IF, de tal forma que se abarca el intervalo de
entrada completo del ADC.

La primera instancia corresponde a la multiplicacién de los términos de magnitud y fre-
cuencia al realizar el cambio de representacion polar a rectangular. En este caso, se puede
ajustar el formato numérico a ()0.15 signado. Esto repercute en la suma subsecuente de las
senales correspondientes a todos los elementos del arreglo para cada haz formado. Las prue-
bas mostraron la posibilidad de ajustar el formato numérico a ()4.11 signado, permitiendo

una mayor resolucion.

De esta forma, se obtienen ocho haces, compuestos por sus respectivas componentes, a
partir de las cuales se puede determinar el angulo de elevacién. Con este fin, basta obtener
la magnitud a partir de sus componentes, eligiendo el angulo de elevacion que da origen al

haz con la mayor magnitud como la estimacion de dicho parametro.

out.DBF_Real

DBF_Result

out.DBF_Imag

Figura 3.16: Obtencién de la magnitud de los haces y exportacion de datos.

El siguiente subsistema a desarrollar a partir de las expresiones obtenidas corresponde
a la compresién de pulso. Para este subsistema, se opté por emplear un script en lugar de
un sistema en Simulink, lo que permite realizar las operaciones sobre vectores completos de
informacion. Las transformadas se implementan mediante los objetos de sistema dsp. FFT y
dsp. IFFT ofrecidos por MATLAB, definiendo una longitud de 2048 muestras para ambas.

Las componentes reales e imaginarias de los ocho haces son el punto de partida para la
compresion de pulso. En primer lugar, se exportan las senales procesadas por el modelo de

Simulink como se aprecia en la figura|3.16|y se aplica una decimacién por un factor de 4 para
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obtener el nimero de muestras deseado. Posteriormente, se obtiene su FFT, designando un
formato signado (12.3 para el espectro resultante.

Por otro lado, se genera el pulso rectangular que servird de referencia para el filtro en
concordancia. Dicho pulso cuenta con la misma duracién pero se encuentra invertido en el
tiempo, lo que permite obtener la respuesta en frecuencia descrita por . Al igual que
con la senal de entrada, se obtiene su FFT, estableciendo un formato signado (9.6 para el
espectro resultante. Ambos espectros complejos se encuentran dados en su representacion

rectangular.

A continuacién, se realiza la multiplicacién compleja de ambos espectros, expandiendo
la longitud de palabra a 24 bits y asentando el formato de la salida a ()21.2. Este formato
se escoge con el fin de representar completamente la parte entera del producto de ambos
espectros. Posteriormente, se aplica la IFFT a la senal resultante, optando por mantener el

mismo formato numérico y concluyendo la aplicacion del filtro en concordancia.

Una vez se ha efectuado la aplicacion del filtro en concordancia, se procede a identificar el
punto maximo de la salida del mismo. Para este fin, se elevan al cuadrado las componentes
real e imaginaria de la senal y se suman, en un procedimiento analogo al célculo de la
magnitud, pero omitiendo la raiz cuadrada al no ser necesaria para identificar el punto
maximo. El resultado de tales operaciones hard necesario expandir la longitud de palabra a
42 bits y ajustar el formato numérico a ()42.3 no signado.

La localizacion del méaximo se realiza mediante la funciéon maz, la cual permite identificar
la posicion del elemento con mayor magnitud en el vector correspondiente a la senal, al
igual que el propio valor maximo. Dado que se cuenta con 2048 muestras en la ventana de
muestreo seleccionada, se requiere de una variable entera no signada de al menos 11 bits para
almacenar la posicién del valor maximo. Asi mismo, se puede obtener un factor de conversién
a partir de al multiplicar la velocidad de propagacion de las ondas por el tiempo al que
equivale cada muestra, tomando en cuenta la decimacién aplicada.

qp = %t (3.37)
2

Donde ap es el factor de conversion que permite convertir el niimero de muestra en
distancia al objeto, ay es el factor de decimacién y t, es el tiempo de muestreo inicial. En
este caso, se obtiene que cada muestra representa una distancia de 6 metros, necesitando de
3 bits para representar dicha cantidad no signada. En consecuencia, la distancia al objeto se

puede representar mediante una variable entera no signada de al menos 14 bits.

El ultimo subsistema a desarrollar corresponde al estimador de velocidad radial, el cual
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recibe como entrada las senales resultantes de la formacién de haces y de la decimacion previa
a la compresion de pulso. El script que representa este estimador toma como referencia la
muestra asociada al valor maximo de la compresién de pulso. A partir de este punto, se
define una ventana temporal de 12 us que inicia cinco muestras después del valor maximo
detectado con el fin de mitigar posibles errores en la estimacion inicial. Dentro de esta ventana
se calcula la fase de las senales decimadas mediante la funciéon atan2 ofrecida por MATLAB
para valores de punto fijo, dando como resultado un formato numérico ()2.13 signado de 16
bits.

La funcién atan?2 devuelve valores en el intervalo [—7, 7], generando un salto abrupto
cuando la componente imaginaria cambia de signo. Dado que no es posible conocer a prior:
si esta componente en banda base variara de signo dentro de la ventana temporal considerada,
fue necesario incorporar en el cdédigo una seccion que desplaza el dngulo obtenido en +27.
Con este ajuste, equivalente al funcionamiento de la funcién unwrap, se eliminan posibles
discontinuidades, lo que permite calcular la diferencia de fase entre los extremos de la ventana
temporal. Como consecuencia, se requiere expandir la longitud de palabra a 17 bits para
preservar la resolucién de la parte fraccionaria.

Tomando en cuenta que la estimacién de la velocidad radial se obtiene a partir del despla-
zamiento en frecuencia inducido por el efecto Doppler, este modelo asume que la magnitud

de dicho desplazamiento es tal que, como maximo, puede producir una tunica discontinuidad.

atan2 Angulos desplazados

Fase estimada [rad]
°
Fase desplazada [rad]

0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2 0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2
Tiempo [s] 10° Tiempo [s] %109

Figura 3.17: Desplazamiento de angulos obtenidos mediante atan?2.

A continuacién, la diferencia de fase obtenida se multiplica por el factor de conversién
mostrado en la expresiéon ((3.38)).
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1
af, = R S (3.38)
Donde ng es el nimero de muestras que abarca la ventana temporal y t4, es el tiempo de
muestreo correspondiente a las seniales decimadas. Para las condiciones descritas a lo largo
de este modelo, el factor de conversion adquiere un valor de 13262.912 por lo que requiere

una longitud de palabra de 24 bits y un formato no signado ()14.10.

Recordando las expresiones y , se aprecia que la frecuencia obtenida hasta el
momento contara con el signo contrario a la frecuencia Doppler real. Por lo tanto, es necesario
multiplicar por menos uno para obtener el signo correcto, de modo que el resultado final de
la conversién se expresa mediante un formato signado )13.11.

Por 1ltimo, solo resta sustituir la frecuencia estimada en la expresion , junto con
los parametros del sistema, para obtener la estimacion de la velocidad radial. Debido a que
existe una diferencia sustancial en los 6rdenes de magnitud de los parametros involucrados,

se opta por realizar la ultima operaciéon con un formato de punto flotante.

3.3. Instrumentaciéon del médulo de compresién de pulso en un
FPGA

3.3.1. Planeacién del sistema

Como parte de los objetivos planteados al inicio de este trabajo, se solicité desarrollar la
instrumentacion requerida para el médulo de compresién de pulso modelado en la primera
seccion de este capitulo. Dicho mdédulo tiene como propésito estimar la distancia a la que se
encuentra un objeto respecto al sistema de recepciéon mediante un filtro en concordancia.

El médulo se sitia posterior a la formacion de haces, tal y como se describié durante el
modelado del procesamiento del bloque de recepcion. En principio, se requiere desarrollar
un sistema capaz de realizar simultaneamente la compresion de pulso en los ocho haces
resultantes. Con este fin, se propone disenar un nicleo de procesamiento que pueda ser
facilmente replicado, permitiendo llevar a cabo la compresiéon de pulso de todos los haces de
forma paralela. La instrumentacién que se desarrollara contempla un angulo de azimut fijo,
suponiendo un alcance tedrico maximo de 600 km y una frecuencia de operacién minima de
100 MHz.
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3.3.2. Desarrollo de concepto

A grandes rasgos, el médulo de compresién de pulso propuesto consta de dos etapas
principales: la primera comprende el desarrollo de un filtro en concordancia y la segunda

corresponde a la estimaciéon de la distancia al objeto.

Filtro en Estimacioén de
concordancia distancia

Figura 3.18: Etapas principales del médulo de compresion de pulso.

Etapa de filtro en concordancia

Como se mencioné en la seccién anterior, existen dos alternativas para implementar el fil-
tro en concordancia. La primera consiste en su realizacion en el dominio del tiempo mediante
la convolucién, mientras que la segunda corresponde a su implementacién en el dominio de
la frecuencia a través de la multiplicacién compleja de los espectros de la senal de entrada y
la respuesta del filtro.

Con el propésito de seleccionar un método para la implementacion del filtro en concor-
dancia, se establecen dos criterios principales para determinar la alternativa mas adecuada.
El primer criterio corresponde al niimero de etapas de procesamiento requeridas por ca-
da método, ya que, en general, un mayor nimero de etapas implica un sistema de control
mas complejo. El segundo criterio considera el impacto que tiene la longitud del vector de
muestras sobre el tiempo aproximado de ejecuciéon para cada método. En este sentido, co-
mo primera aproximacién, puede recurrirse a la notacion Big O, la cual permite describir
el comportamiento asintético de los algoritmos, es decir, la tasa con la que crece su costo

computacional conforme aumenta el tamano de la entrada de manera considerable [60].

La implementacién en el dominio del tiempo representa una alternativa més sencilla en
términos de control, ya que requiere inicamente de una méaquina encargada de realizar la
operacién de convolucién correspondiente. Dicha maquina efectiia la convolucion entre la
senal de entrada de N muestras y un pulso de referencia con las mismas caracteristicas que
el pulso radiado en banda base. La convolucién requiere de N? multiplicaciones y (N —
1)? sumas, por lo que su complejidad es del orden de O(N?) al considerar tinicamente las
operaciones que tienen mayor impacto en el comportamiento asintotico. Esto la convierte en

una alternativa poco eficiente para vectores de muestras de tamano considerable.
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Figura 3.19: Implementacion del filtro mediante la convolucién.

Por otra parte, la implementacion en el dominio de la frecuencia mediante multiplicacién
compleja exige un sistema de control mas elaborado, ya que requiere principalmente de tres
maquinas en secuencia: la FF'T, el multiplicador complejo y la IFFT. La senal de entrada
se suministra a la FF'T| cuyos resultados se entregan al multiplicador complejo junto con el
espectro del pulso de referencia. El producto espectral resultante se le suministra a la IFF'T,
obteniendo a la salida el pulso comprimido en el dominio del tiempo. No obstante, los algo-
ritmos de cada etapa presentan una complejidad inferior a aquella de la convolucién directa.
En particular, la FFT y la IFFT son las operaciones mas costosas, con una complejidad de

O(N -log(N)) cada una, como se menciond en el marco teérico, lo que en conjunto se traduce

Salida del filtro en
concordancia

en una mayor eficiencia global, tal como se senala en [57].

Y
Sefial de entrada FFT Multiplicador
complejo
—

A

)

Espectro de
referencia

—

Figura 3.20: Implementacién del filtro mediante la multiplicacion compleja.

Con base en las ventajas y desventajas que ofrece cada método, se opta por implementar
el filtro en concordancia en el dominio de la frecuencia. El principal motivo para elegir esta
técnica fue la mejora en el rendimiento que ofrece, pues constituye también la base de los

algoritmos de convolucién répida [61].

Etapa de estimacién de distancia

La estimacion de distancia sigue un esquema similar al propuesto durante el desarrollo
del modelo para la compresion de pulso. Este método consiste en obtener la suma de los
cuadrados de las componentes obtenidas a la salida del filtro en concordancia, con el fin de

determinar la muestra que presenta el valor maximo.

82



La identificacién de dicha muestra puede instrumentarse mediante una estructura com-
puesta por cuatro registros y un restador. En dicha estructura, se emplea un registro para
almacenar el valor de la muestra actual y otro para conservar su indice, ademés de dos regis-
tros adicionales destinados al almacenamiento del valor maximo actual y su posiciéon dentro
del vector de muestras. Los valores de los registros correspondientes a la muestra actual y al
valor maximo se suministran al restador, el cual permite determinar si el valor actual es ma-
yor que el maximo registrado. En tal caso, se actualizan los registros asociados, entregando
la posicién del valor maximo a la entidad encargada de calcular la distancia, obteniendo asi
la estimacién correspondiente.

4 N

Estimacion de distancia

Identificacion del Conversion a
Suma de cuadrados Y. . .
valor maximo distancia

Figura 3.21: Método propuesto para la estimacion de distancia.

Refinamiento del concepto planteado

La estructura descrita previamente para ambas etapas conforma el nticleo de procesa-
miento basico para la instrumentacién del modulo de compresion de pulso. Sin embargo,
surge una problematica muy importante con respecto a la cantidad de muestras a procesar.
Realizar la compresién de pulso para un intervalo completo de repeticion de pulso en un
solo nicleo de procesamiento implica contar con transformadas rapidas de Fourier y brferes
de datos de tamano significativo. Tomando en cuenta un PRI de 4 ms y una frecuencia de
muestreo de 100 MHz, un solo nicleo de procesamiento tendria que computar cuatrocientos
mil paquetes de datos, cada uno conformado por dos muestras correspondientes a las compo-
nentes real e imaginaria. Esto resulta poco practico considerando el tiempo que tardarian las
transformadas réapidas de Fourier en procesar una ventana de datos de semejante longitud.

En este trabajo, se propone una solucién que utiliza dos métodos principales para aliviar
la problematica anterior. El primer método consiste en la decimaciéon de los datos suminis-
trados al modulo de compresién de pulso, lo que permite reducir la cantidad de informacion
a procesar. Sin embargo, un incremento en el factor de decimacion conlleva una pérdida pro-
porcional en la resolucion de distancia, como puede demostrarse facilmente al aplicarlo en la
expresion (3.37). Dado que el primer método resulta insuficiente para aliviar la problematica

planteada, se propone particionar los datos decimados en lotes de menor tamano. Este méto-
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do permite aplicar la estrategia de dividir y conquistar, mediante la cual un problema de
complejidad elevada se descompone en problemas de menor escala y, en consecuencia, mas
sencillos de abordar. De este modo, los lotes de datos de menor tamano pueden procesarse
en menos tiempo y con un menor consumo de recursos. La divisién del conjunto original
de paquetes de datos equivale a fraccionar el alcance maximo del sistema en intervalos de
distancia mas pequenos, razén por la cual dichos intervalos se denominan compuertas de
alcance.

La formacion de compuertas permite reducir la carga de trabajo asignada a un solo nicleo
de procesamiento, a partir de lo cual surgen tres alternativas: contar con un nucleo de pro-
cesamiento dedicado para cada compuerta, disponer de multiples nticleos que se turnen para
procesar todas las compuertas o emplear un solo ntcleo capaz de procesar el vector de
muestras correspondiente a la compuerta de alcance actual antes de la llegada del siguiente
vector, es decir, un nicleo capaz de operar en tiempo real. Las dos primeras opciones ofrecen
la posibilidad de paralelizar el procesamiento, mientras que la tercera reduce de forma signifi-
cativa la utilizacion de recursos aunque requiere una latencia considerablemente menor para
cumplir con el criterio de tiempo real. No obstante, contar con un nicleo de procesamiento
dedicado para cada compuerta implica que, una vez concluido el procesamiento asignado,
los niicleos permaneceran inactivos durante largos periodos, lo que representa un desperdicio
significativo de recursos. Bajo estas circunstancias, resulta mas conveniente plantear una
arquitectura con un numero limitado de nticleos de procesamiento que se alternen para pro-
cesar el intervalo completo de muestras. En este sentido, se busca, como objetivo de diseno

ideal, que un solo nicleo de procesamiento sea capaz de barrer el intervalo completo.

Por consiguiente, de forma conceptual, el sistema se compone de dos bloques principales:
el primero engloba a las compuertas de alcance, mientras que el segundo corresponde al
nicleo de procesamiento. Las compuertas de alcance permiten dividir el conjunto original
de paquetes de datos en lotes de menor tamano, lo que hace que su procesamiento sea
mas manejable. La incorporacion de compuertas de alcance requiere una etapa de control
dedicada responsable de la formacién de lotes y de la gestion de dichas compuertas. Por su
parte, el nucleo consta de dos etapas principales: un filtro en concordancia implementado
en el dominio de la frecuencia y un estimador de distancia. Este ntucleo procesara cada
compuerta en tiempo real, lo que permitira reducir de manera significativa el consumo de

recursos.

84



3.3.3. Diseno a nivel sistema

Con base en el concepto planteado, se define la arquitectura general del sistema partiendo
de las consideraciones de diseno para las compuertas de alcance y la implementacion del
filtro en concordancia. A partir de esta arquitectura, se estiman los recursos requeridos y se

lleva a cabo el desglose en subsistemas y elementos.

Consideraciones de diseno para las compuertas de alcance

Las compuertas de alcance, junto con el niicleo de procesamiento, constituyen las unidades
fundamentales del médulo de compresién de pulso. Para cada compuerta, el nicleo debe ser
capaz de estimar la distancia al objeto a partir del intervalo de muestras que recibe como
entrada. No obstante, la particion del PRI en intervalos de muestras de menor tamano
implica la existencia de ciertas compuertas en donde no aparece ningin pulso recibido que
corresponda a las senales reflejadas por algtin objeto en el espacio. En un sistema real, esta
problematica se soluciona mediante la incorporacién de algoritmos de umbralizacién como
CFAR. Estos algoritmos permiten tomar en cuenta el nivel de ruido actual dentro del sistema,
a partir de lo cual se ajusta dinamicamente un umbral de deteccién. Adicionalmente, cada
compuerta se analiza en conjunto con las compuertas circundantes, a partir de lo cual se
obtiene una probabilidad de deteccion con el fin de reducir falsas alarmas. Sin embargo,
debido a la complejidad que implica el desarrollo de dichos algoritmos, su implementacién

en la arquitectura propuesta queda fuera del alcance de este trabajo.

Otro reto importante de este enfoque consiste en determinar el tamano adecuado para
las compuertas de alcance. Esta decision es crucial para el sistema completo, ya que define
el nimero total de compuertas necesarias para cubrir el PRI estipulado e impone el criterio
de latencia necesario para cumplir con la restriccién de tiempo real. En primer lugar, se
propone utilizar un factor de decimacién de muestras igual a cuatro con el fin de mantener
la resolucion de distancia en seis metros. Por lo tanto, la frecuencia de muestreo se reduce a
25 MHz. Considerando dicha decimacion, se cuenta con una agrupacién de cien mil paque-
tes de datos que deben ser fraccionados en agrupaciones de menor tamano. A medida que
disminuya la cantidad de paquetes de datos que conforman a cada compuerta de alcance,
se requiere aumentar proporcionalmente el niimero total de compuertas con el fin de seguir
cubriendo la cantidad total de paquetes por procesar. Aunado a esto, reducir el tamano de
las compuertas permite disminuir los recursos requeridos por cada una y el tiempo de proce-
samiento asociado. Sin embargo, un tamano reducido implica una restriccion de tiempo real

mas estricta. Por consiguiente, es necesario asentar primero la implementacién del filtro en
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concordancia previo a la determinacion del tamano de las compuertas de alcance.

Implementacion del filtro en concordancia

El filtro en concordancia constituye la técnica central mediante la cual el nicleo de pro-
cesamiento lleva a cabo su funcién; por consiguiente, su implementacién tiene un impacto
significativo sobre el resto de la arquitectura. Dentro de este esquema, la FFT y la IFFT
son los bloques que demandan mas recursos y presentan mayor complejidad de desarrollo,
afectando de manera mas directa la solucién global. Por lo tanto, es necesario determinar su

implementacion previo al desglose y disenio de las etapas del sistema.

En aras de agilizar el proceso de diseno, se recurre a la implementacién de la FFT y
la IFF'T mediante el bloque IP LogiCORE proporcionado por Xilinx. Este bloque ofrece
una solucién flexible y eficiente para llevar a cabo la técnica de procesamiento requerida,
permitiendo configurar multiples parametros entre los que se encuentran el tamano del vector
de muestras suministrado y la arquitectura de procesamiento empleada.

El bloque IP en cuestion es capaz de obtener la transformada correspondiente a partir de
un vector cuya longitud oscila entre 8 y 65536 muestras. Dicho bloque ofrece la posibilidad
de contar con una transformada de longitud variable; sin embargo, se opta por mantenerla
fija en aras de simplificar el disenno. Por otra parte, este bloque ofrece cuatro arquitecturas de
procesamiento: Pipelined, Radix-4, Radix-2 y Radix-2 Lite, segtn lo estipulado en [62]. Es-
tas arquitecturas pueden ser divididas en dos categorias principales: procesamiento continuo
(Pipelined) y procesamiento en rafaga (Radix-4, Radix-2 y Radix-2 Lite). La primera cate-
goria corresponde a una arquitectura basada en multiples etapas de procesamiento Radix-2
encauzadas, que permiten una carga y descarga continua de datos. Este esquema reduce la
latencia a costa de una mayor utilizacién de recursos. En contraste, las arquitecturas de pro-
cesamiento en rafaga requieren ciclos dedicados para la carga y descarga de datos, ademas
de aquellos necesarios para la obtencién de la transformada correspondiente. Sin embargo,
emplean una cantidad de recursos mucho menor en comparacién con la arquitectura de pro-
cesamiento continuo. A su vez, las arquitecturas de procesamiento en rafaga se clasifican
segin el método empleado en su unidad basica de procesamiento (Radix-4 o Radix-2), lo
que influye tanto en el rendimiento como en los recursos requeridos.

Con base en las configuraciones disponibles para implementar los bloques méds demandan-
tes del filtro en concordancia, es posible determinar el tamano de las compuertas de alcance
y seleccionar la arquitectura adecuada a partir de un analisis costo-beneficio que considere

tanto la latencia como la utilizacion de recursos, el cual se desarrolla a continuacién.
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Determinacion del tamano de las compuertas de alcance y seleccién de arquitectura

El analisis costo-beneficio orientado a determinar el tamano de las compuertas de alcance
y seleccionar una arquitectura para las transformadas gira en torno a dos métricas esenciales:
la latencia de cada arquitectura y su utilizacion de recursos correspondiente. La latencia se
entiende como el tiempo requerido por cada arquitectura para computar la transformada a
partir de un vector de muestras de tamano especifico. La utilizacién de recursos se mide en
funcion de la cantidad de bloques de memoria y procesamiento dedicados que requiere su
implementacion. En los FPGA de Xilinx, los bloques de memoria embebida requeridos por
el bloque IP de la transformada se implementan a través de los denominados Block RAM
(BRAM, por sus siglas en inglés), los cuales permiten alocar memoria en bloques de 18 y
36 Kb. Por otra parte, los bloques de procesamiento embebido se implementan mediante
los denominados DSP Slices, los cuales permiten llevar a cabo operaciones matematicas a
través de circuitos altamente optimizados. Es necesario alcanzar un balance entre ambas
métricas de manera que se satisfaga la meta de diseno establecida respecto al criterio de
tiempo real. Por el momento, se asume que el resto de la instrumentacién tendrd un impacto
mucho menor en los rubros antes mencionados por lo que, en principio, el analisis se centra

principalmente en la implementacion de las transformadas.

Como primera aproximacién, se pueden analizar las métricas establecidas para la selecciéon
de arquitectura considerando la longitud maxima que ofrece el bloque IP. Para ello, se usa
la estimacion de latencia y utilizacion de recursos que ofrece la herramienta de configuracién
para el bloque IP correspondiente. La estimacion contempla una frecuencia de operacion
de 100 MHz, un formato de punto fijo, una longitud de palabra de 16 bits y un esquema
de escalamiento automatico. Asi mismo, se considera que las multiplicaciones complejas
realizadas dentro del bloque IP se implementan mediante cuatro multiplicadores y que la

aritmética de la mariposa dentro de la transformada se desarrolla a partir de LUT.

Arquitecturas | DSP Slices | Block RAM | Latencia [us]
Pipelined 40 389 1967.580
Radix-4 12 164 2622.870
Radix-2 4 132 6555.810

Radix-2 Lite 2 144 11797.42

Tabla 3.1: Estimacion de latencia y recursos requeridos para 65,536 muestras.

En la tabla se muestra la latencia y los recursos requeridos para cada arquitectura

en el caso de una transformada con longitud de 65536 muestras. A partir de la informacion
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recopilada, se determina que la arquitectura mas apropiada para implementar el filtro en
concordancia es Radix-4. Esta decisién radica en la disminuciéon significativa en la latencia
que ofrece dicha arquitectura respecto a Radix-2 y Radix-2 Lite empleando menos de la

mitad de los recursos requeridos por la arquitectura Pipelined.

Una vez que se ha seleccionado una arquitectura, se puede proseguir con la determinacion
de las compuertas de alcance. Para ello, es necesario considerar ciertas particularidades
que presenta el bloque IP al implementar la arquitectura elegida. En principio, Radix-4
requiere que el vector de muestras suministrado tenga un tamano equivalente a una potencia
de cuatro. No obstante, el bloque IP permite utilizar tamanos que no cumplan con esta
condicién mediante una arquitectura hibrida en la cual la ultima etapa puede sustituirse
por una etapa unica de Radix-2. Por otro lado, el bloque IP acepta tnicamente tamanos
equivalentes a potencias de dos y requiere contar con un tamano minimo de 64 muestras
para poder emplear Radix-4.

De igual forma, es necesario considerar que se requieren dos transformadas para imple-
mentar el filtro en concordancia. Si bien el bloque IP elegido permite realizar ambas ope-
raciones en un mismo ntcleo, este método resulta poco eficiente y provocaria un cuello de
botella importante. Por consiguiente, se propone considerar una arquitectura en donde se
cuenta con dos bloques IP en secuencia, lo que permitiria procesar dos vectores de muestras
simultaneamente. Por el momento, se omite el multiplicador complejo ya que su impacto
es mucho menor al de las transformadas. Se asume que la identificacién del valor maximo
es directamente proporcional al tamano del vector de muestras, requiriendo de un barrido
completo realizado en N -t, segundos, en donde N es el tamano del vector de muestras y ¢ es
el periodo de muestreo. Por lo tanto, la latencia total aproximada del sistema se encontrara

dada por la expresién ((3.39)).

Latenciap = 2 - Latenciappp + N -t (3.39)

El caso de prueba utilizado para la determinacién de las compuertas de alcance consiste en
un nicleo de procesamiento compuesto por dos transformadas en secuencia y una maquina
encargada de encontrar el valor maximo dentro del vector de muestras. Dicho niicleo procesa
las muestras almacenadas en los biferes de datos asociados a las compuertas de alcance, las
cuales requieren cierto tiempo para llenarse en funcién de su tamano y el periodo de muestreo
de 40 ns considerando la decimacion aplicada. En la tabla|3.2] se puede apreciar la estimacién
de latencia aproximada correspondiente al nicleo de procesamiento para distintos tamanos

de compuerta de alcance. La estimacién divide al nicleo en tres etapas que corresponden
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a la FFT, la IFFT y la identificacion del valor maximo, respectivamente. Por otro lado,

la tabla muestra el tiempo aproximado que tardarian en llenarse dos buferes de datos,
correspondientes a dos compuertas de alcance, a partir de los cuales se realizara la compresion

de pulso.
Nimero de muestras | Etapa 1 [us] | Etapa 2 [us] | Etapa 3 [us]
64 2.39 4.78 5.42
128 4.63 9.26 10.54
256 8.47 16.94 19.50
512 17.59 35.18 40.30
1024 34.23 68.46 78.70
2048 72.79 145.58 166.06
4096 144.47 288.94 329.90
8192 308.47 616.94 698.86
16384 615.67 1231.34 1395.18
32768 1312.15 2624.30 2951.98
65536 2622.87 5245.74 5901.10

Tabla 3.2: Latencias aproximadas del nticleo de procesamiento para diferentes tamanos de compuerta.

Nimero de muestras | Bufer 1 [us] | Bufer 2 [us]
64 2.56 5.12
128 5.12 10.24
256 10.24 20.48
512 20.48 40.96
1024 40.96 81.92
2048 81.92 163.84
4096 163.84 327.68
8192 327.68 655.36
16,384 655.36 1310.72
32,768 1310.72 2621.44
65,536 2621.44 5242.88

Tabla 3.3: Tiempo de llenado para dos biuferes de datos considerando distintos tamanos de compuerta.

Se busca que el ntcleo de procesamiento sea capaz llevar a cabo la primer transformada
antes de que el siguiente bufer de datos se llene. Por lo tanto, es necesario determinar los
tamanos para los cuales se cumple esta condiciéon. Con este fin, se asume que la primera
transformada empieza a llevarse a cabo en el instante en que el primer bufer de datos se
llena, sumando el tiempo de llenado del primer bufer y la latencia de la primer etapa de la
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compuerta de alcance. El periodo de tiempo obtenido debe ser menor al tiempo de llenado

del segundo bifer de datos para que se cumpla la restriccién de tiempo real.

Nuimero de muestras | Bufer 1 + Etapa 1 [us] | Bufer 2 [us] | Diferencia [us]
64 4.95 5.12 -0.17
128 9.75 10.24 -0.49
256 18.71 20.48 -1.77
512 38.07 40.96 -2.89
1024 75.19 81.92 -6.73
2048 154.71 163.84 -9.13
4096 308.31 327.68 -19.37
8192 636.15 655.36 -19.21

16384 1271.03 1310.72 -39.69
32768 2622.87 2621.44 1.43
65536 5244.31 5242.88 1.43

Tabla 3.4: Determinacién de los tamanos para los que se cumple el tiempo real.

Como se puede apreciar en la tabla[3.4] los ltimos dos tamanos no cumplen con la restric-
cién de tiempo real al existir una diferencia positiva entre el periodo requerido para realizar
la primera transformada y el tiempo de llenado del segundo bifer. En consecuencia, no se
toman en cuenta al realizar la estimacion de los recursos requeridos para la implementacion

de la arquitectura particular del bloque IP para diferentes tamanos de compuerta.

Numero de muestras | DSP Slices | Block RAM (18K)

64 12 7

128 12 7

256 12 7

512 12 7

1024 12 7

2048 12 7

4096 12 11

8192 12 22

16384 12 44

Tabla 3.5: Recursos requeridos para la implementacién de Radix-4 para diferentes tamanos de compuerta.

En la tabla [3.5] se puede apreciar que las transformadas con tamano entre 64 y 2048
muestras usan la misma cantidad de recursos, por lo tanto, se propone considerar tinicamente
el mayor tamano de dicho intervalo con el fin de aprovechar los recursos de la mejor forma.

En consecuencia, la eleccion del tamano del vector de muestras reduce a 2048, 4096, 8192 y
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16384.

Dado que el analisis realizado es de primera aproximacién, no se sabe a ciencia cierta la
cantidad de recursos que el diseno final requerird. Por consiguiente, se propone asentar el
tamano de las compuertas de alcance a 2048 muestras, lo que corresponde a intervalos de
distancia de 12288 metros, en aras de escoger una opcién conservadora en cuanto a recursos,

lo que permitird contar con un nicleo de procesamiento mas compacto.

Determinacion del nimero de compuertas de alcance

A partir del tamano del vector de muestras elegido, se determina que se requieren 49
compuertas de alcance para poder realizar el barrido del intervalo completo de muestras.
Dicha cantidad de compuertas contempla que los intervalos de muestreo de dos compuertas
contiguas sean mutuamente excluyentes. Esto puede resultar problematico en caso de que las
muestras del pulso recibido se encuentren distribuidas entre ambos intervalos, ocasionando
ambigiiedad al obtenerse dos estimaciones de distancia degradadas para el mismo objeto.
Por lo tanto, se requiere que los vectores de muestras correspondientes a compuertas de
alcance contiguas tengan un traslape equivalente a la longitud del pulso radiado con el fin
de evitar que existan estimaciones ambiguas. Dicho pulso tiene una longitud de 12.5 us, lo
que representa un intervalo de 313 muestras al tomar en consideracién la frecuencia a la
que se realiza el muestreo de datos para la compresion de pulso. Considerando lo anterior,
el tiempo de llenado del primer bufer de datos se mantiene igual, sin embargo, el segundo
bifer de datos empieza a llenarse cuando el primer bufer se encuentra en la muestra niimero
1735. En consecuencia, es necesario aumentar el nimero de compuertas a 58 para cubrir el
alcance tedrico maximo. Sin embargo, el intervalo de muestreo de la 1iltima compuerta de
alcance termina en 4.03884 ms, lo que resulta mayor al PRI. Esto representa un problema
ya que, de detectarse un objeto en la primera compuerta del siguiente PRI, aparecerian dos
estimaciones de distancia completamente diferentes que corresponden al mismo objeto. Por
lo tanto, se elige no tomarla en cuenta, lo que reduce el alcance méaximo del sistema a 595.248

kilémetros.

Verificacién del cumplimiento de la restriccién de tiempo real

El traslape de muestras en las compuertas de alcance implica contar con un periodo de
tiempo menor para llevar a cabo la primera transformada, por lo que es necesario revaluar la
arquitectura preliminar con el fin de verificar si se sigue cumpliendo la restriccién de tiempo
real. Para ello, se realiza nuevamente la estimacién del tiempo de llenado para dos buferes

de datos correspondientes a dos compuertas consecutivas considerando el traslape antes
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mencionado. Esto da como resultado que el segundo bifer termina de llenarse en 151.32
us, antes de que la primera transformada termine de procesar el bifer de datos anterior.
Por consiguiente, sera necesario ajustar el diseno para que el nticleo de procesamiento sea
capaz de operar en tiempo real. En este sentido, surgen tres alternativas para subsanar el
déficit observado: modificar el tamano de las compuertas de alcance, cambiar la arquitectura
seleccionada para las transformadas o aumentar la frecuencia de operacién del ntucleo. Las
dos primeras opciones permiten reducir la latencia de las transformadas a costa de una mayor
utilizacion de recursos, mientras que la tercera mantiene, en principio, la misma demanda
de recursos. Se opta por esta tultima alternativa, proponiendo incrementar la frecuencia de
operacion del médulo a 110 MHz, lo que permite reducir el tiempo requerido en llevar a cabo
la primera transformada en 148.09 us, tomando en cuenta el llenado del primer bifer. De
esta forma, se cuenta con un margen de 3.227 us para seguir cumpliendo con la restriccion
de tiempo real. No obstante, es importante considerar que el incremento en la frecuencia de
operaciéon implica que los tiempos de propagacion presentes en los circuitos digitales tendran

un impacto mas significativo sobre la instrumentacion del médulo.

Diseno de la unidad de procesamiento

Con base en las especificaciones del sistema, se propone la unidad de procesamiento
mostrada en la figura [3.22] A grandes rasgos, esta unidad se encuentra conformada por dos
subsistemas principales: el subsistema de compuertas de alcance del haz (SCAH) y el niicleo
de procesamiento. En principio, este disenio contempla tinicamente la instrumentacion de un
solo haz con el fin de generar un producto minimo viable a partir del cual se pueda expandir

el disenio en un futuro.

Subsistema de Compuertas de Alcance del Haz , .
Nucleo de procesamiento
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Figura 3.22: Diseno a nivel sistema propuesto.
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En el disenio a nivel sistema propuesto, el SCAH se encarga de la formacion y gestion
de las compuertas de alcance, suministrando las senales necesarias para que el nicleo de
procesamiento ejecute la compresion de pulso. E1 SCAH incorpora cuatro puertos de entrada
conectados a la salida del formador de haces. Los tres primeros permiten la recepcién de las
seniales de datos correspondientes al dngulo de elevacién del haz (AEH) y a las componentes
real e imaginarias de dicho haz (CRH y CIH, respectivamente), mientras que el cuarto puerto
recibe la senal de control que indica el inicio del intervalo de muestras (IIM).

La senal AEH contiene el dngulo de elevacién del haz al que pertenecen las muestras,
requiriendo una longitud de siete bits para representar un intervalo de valores entre 0 y 90.
Por su parte, las senales CRH y CIH corresponden a las muestras de las componentes del
haz y utilizan un formato numérico signado de punto fijo con una longitud de palabra de
16 bits, conforme al modelo tedrico del formador de haces planteado en la seccién anterior.
Finalmente, la senial de control IIM posee una longitud de un bit y tiene la funciéon de indicar
el comienzo de un conjunto completo de muestras que abarca un PRI entero.

El SCAH esta conformado por tres elementos principales: un registro destinado al almace-
namiento del valor de la senal AEH, un conjunto de compuertas de alcance y un controlador
asociado. El registro encargado de la senal AEH tiene una longitud de palabra de siete bits
y actualiza su contenido de manera sincrona al recibirse la senal IIM. Cada compuerta de
alcance, a su vez, se compone de dos entidades: la primera corresponde a dos buferes de
datos de 2048 localidades con una longitud de palabra de 16 bits, y la segunda consiste en
un registro con una longitud de palabra de seis bits.

Las especificaciones de los buferes de datos se establecen considerando que almacenan
las muestras de las senales CRH y CIH, cuyas caracteristicas ya han sido mencionadas
anteriormente. En cuanto al registro, este almacena el nimero ordinal de la compuerta
(NOC), el cual permite ubicarla dentro del intervalo de distancia que le corresponde. Dado
que el sistema contempla un total de 57 compuertas, cada registro asociado al NOC requiere
una longitud de palabra de seis bits. En consecuencia, para almacenar el intervalo completo
de muestras que abarcan todas las compuertas, se requieren 114 biiferes de datos, equivalentes
a un tamano total de 3.735 Mb, al igual que 57 registros, con un tamano acumulado de 342
bits.

El controlador asociado al SCAH tiene la funcién de gestionar las compuertas de alcance,
lo cual comprende tres tareas esenciales: realizar la escritura de datos en los buferes asignados
a cada compuerta, indicar al niucleo de procesamiento cuando una compuerta se encuentra
lista para ser procesada y suministrar los datos de la compuerta disponible a dicho ntcleo.

Durante la fase inicial de operacién del SCAH, el controlador permanece en estado de
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espera hasta la recepcion de la senal IIM, la cual indica la disponibilidad de datos validos
a la salida del formador de haces. Una vez recibida dicha senal, el controlador inicia el
llenado de los buferes de datos correspondientes a la primer compuerta de alcance a partir
de las proporcionadas por el formador de haces. En la arquitectura propuesta, se asume que
la asignacién del NOC se define en tiempo de compilacién, por lo que el controlador no
modifica el contenido del registro correspondiente durante la ejecucion.

La operacion de escritura de datos se realiza a una frecuencia de 25 MHz. Una vez que
los biiferes de una compuerta se encuentran completamente llenos, el controlador genera la
senal Compuerta de Alcance Disponible (CAD) para notificar al nicleo de procesamiento
que dicha compuerta esta lista para ser procesada. A continuacién, el controlador prosigue
con el llenado de los buferes correspondientes a la siguiente compuerta, mientras de forma
simultanea transmite los datos de la compuerta disponible al nicleo y el valor de la senal
AEH a la interfaz genérica.

Para llevar a cabo esta operacion, el controlador requiere un multiplexor que le permita
seleccionar la compuerta de alcance desde la cual se enviaran los datos. El intercambio
de informacién se efectia a través del bus de datos de la compuerta de alcance (BDCA),
compuesto por tres lineas: la primera linea estd destinada a transmitir el valor del NOC,
mientras que las dos restantes se utilizan para enviar las muestras de las componentes real e
imaginaria de la compuerta (CRCA y CICA, respectivamente), obtenidas mediante la lectura
de los biferes correspondientes. Considerando la frecuencia de operacion establecida para el
nucleo de procesamiento, la lectura de los biferes se realiza a una frecuencia de 110 MHz.

Dado que las operaciones de lectura y escritura deben ejecutarse de manera independiente,
el diseno del SCAH contempla el uso de dos buses independientes que contienen las senales
necesarias para tales operaciones, denominados Bus de Senales para la Lectura de Datos
(BSLD) y Bus de Senales para la Escritura de Datos (BSED), respectivamente.

Por consiguiente, el SCAH requiere de tres puertos de salida: el primero destinado a la
senal AEH con longitud de siete bits, el segundo correspondiente al bus de datos BDCA,
compuesto por una linea de seis bits y dos lineas adicionales de 16 bits, y el tercero para la

senal CAD, cuya longitud es de un bit.

El ntcleo de procesamiento incorpora dos puertos de entrada que permiten recibir las
senales contenidas dentro del bus BDCA, asi como la senal CAD, y se encuentra conformado
por tres elementos principales: un filtro en concordancia, un controlador asociado y un esti-
mador de distancia. Asi mismo, se incluye un elemento auxiliar conformado por una serie de
registros destinados a almacenar los valores de la senal NOC. Este elemento auxiliar requiere

tres registros con una longitud de palabra de seis bits, dispuestos secuencialmente a modo
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de encauzamiento.

Durante la fase inicial de operacién, el controlador asociado al filtro en concordancia
configura los bloques IP de dicha entidad que asi lo requieran mediante el Bus de Datos del
Filtro en Concordancia (BCFC) y permanece a la espera de la sefial CAD. Una vez recibida
dicha senal, el controlador utiliza el BCFC para habilitar el filtro y el bifer de datos almacena
el valor de la senal NOC en su primera localidad. A partir de su habilitacion, el filtro inicia
el procesamiento de las senales CRCA y CICA, indicando cuando la primer transformada
termine de procesar el vector de muestras suministrado a partir de la senal Transformada
Directa Concluida (TDC). Esta senal se emplea para trasladar el valor almacenado en el
primer registro de encauzamiento de la senal NOC hacia el segundo.

El vector de muestras suministrado contintia atravesando las etapas subsecuentes del
procesamiento dentro del filtro, mientras este permanece a la espera de los datos correspon-
dientes a la siguiente compuerta. Una vez concluido el procesamiento completo de la primera
compuerta de alcance, el filtro genera la senal Vector de Muestras Disponible (VMD), la cual
indica al estimador de distancia que las muestras del pulso comprimido estan listas. De ma-
nera simultdnea, las muestras resultantes se transfieren junto con sus indices a través del
Bus de Datos del Filtro en Concordancia (BDFC).

El BDFC esta compuesto por tres lineas: las dos primeras corresponden a las compo-
nentes real e imaginaria resultantes (CRR y CIR, respectivamente), mientras que la tercera
transmite el indice de las componentes resultantes (ICR). Tentativamente, las sefiales CRR y
CIR conservan la misma longitud de palabra que sus equivalentes en el BDCA; sin embargo,
podria ser necesario incrementar dicho pardmetro dependiendo de la implementacion final
del filtro. Dado que cada compuerta de alcance contiene 2048 muestras, la senial ICR requiere
una longitud de palabra de 11 bits.

La senal VMD también se utiliza para trasladar el valor de la senal NOC de la primera
compuerta hacia el tercer y tultimo registro de encauzamiento. El valor contenido en dicho
registro corresponde al nimero de compuertas de alcance acumuladas (NCAA) y permite
ubicar la distancia estimada dentro del intervalo de distancia asociado a la compuerta de
alcance correspondiente.

Tras la recepcién de la senial VMD, el estimador de distancia inicia el barrido del vector
de muestras con el propésito de identificar el indice asociado al valor maximo. Durante dicho
barrido, se multiplica el valor del indice del maximo actual (IMA) por un factor que convierte
el nimero de muestra representado por el IMA en distancia. Para las condiciones especificas
del sistema, este factor es igual a seis, lo que implica que cada muestra equivale a seis metros

dentro del intervalo de distancia cubierto por la compuerta de alcance, y requiere de tres
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bits para su representacion. Posteriormente, el resultado se suma con el producto de la senal
NCAA y un factor equivalente a 10410, valor que representa la distancia acumulada corres-
pondiente a las compuertas de alcance anteriores, tomando en cuenta el traslape existe entre
compuertas contiguas y cuya representacion requiere 14 bits. La expresion describe el

calculo realizado para la estimacion de distancia.

DE:IMA'O&DPM—FNCAA'O(NCAA (340)

Donde DFE representa la distancia estimada, appys el factor de conversion de distancia
por muestra y aycaa el factor de conversion asociado al nimero de compuertas de alcance
acumuladas. La senal DE posee una longitud de 20 bits, valor suficiente para representar
el alcance méaximo del sistema (595.248 km). Por consiguiente, el nicleo de procesamiento

requiere un solo puerto de salida que corresponda a dicha senal y que posea la misma longitud.

Finalmente, las senales DE y AEH se entregan a una interfaz genérica, concluyendo asi
el funcionamiento global del sistema propuesto. Dado que ambos subsistemas presentan una
complejidad considerable, se propone limitar la instrumentacién al nicleo de procesamiento.
En consecuencia, es necesario realizar el diseno a detalle de cada uno de sus elementos a

partir de las especificaciones expuestas en esta seccion.

3.3.4. Diseno a detalle

A partir del desglose en subsistemas y elementos desarrollado en la seccion anterior, es
necesario realizar el diseno a detalle de cada uno de los elementos que conforman al nicleo
de procesamiento. En este sentido, se requiere desarrollar la instrumentacién destinada a
implementar el filtro en concordancia, su controlador asociado y el estimador de distancia.
Posteriormente, dichos elementos se integran entre si, incorporando registros de encauza-
miento para el NOC de cada compuerta que esta siendo procesada de forma simultanea
dentro del nticleo.

No obstante, antes de abordar el diseno de estos elementos, resulta conveniente mencionar
ciertas consideraciones previas, en particular aquellas relacionadas con el filtro en concor-
dancia. En este elemento, tanto la FFT como la IFFT se instrumentan mediante el bloque
IP LogiCORE Fast Fourier Transform, por lo que resulta necesario explicar brevemente su
funcionamiento antes de proceder con el diseno del filtro. A su vez, este bloque IP emplea la
interfaz de datos AXI4-Stream, por lo que se considera pertinente explicar primero los aspec-
tos fundamentales de dicha interfaz, incluyendo su estructura y el protocolo bésico requerido

para realizar una transaccién de datos.
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Interfaz de datos AXI4-Stream

La interfaz de datos AXI4-Stream permite realizar la transferencia unidireccional de in-
formacion entre un transmisor y un receptor a través de un bus compuesto por cuatro lineas
esenciales: aclk, tvalid, tready y data. La senal aclk corresponde a la senal de reloj que es-
tablece la pauta de la transferencia de informacion, mientras que las senales tvalid y tready
permiten controlar el flujo de datos entre transmisor y receptor. La senal tvalid indica que
el transmisor cuenta con datos listos para ser enviados, mientras que tready senala que el
receptor esta preparado para recibirlos. La transferencia ocurre unicamente cuando ambas
senales se encuentran en un nivel logico alto de forma simultanea. Por ultimo, la linea tdata
contiene los datos a transferir, los cuales se transmiten de forma paralela. En caso de requerir
el envio de una secuencia de datos, se transmite una muestra de dicha secuencia en cada ciclo
de reloj. El protocolo béasico descrito para la transferencia de datos se ilustra en la figura
5. 29

De manera adicional, el bus puede incorporar las lineas tlast y tuser. La primera permite
al transmisor indicar cuando se haya transmitido la ultima muestra de una secuencia de
datos, mientras que la segunda contiene informacién adicional asociada a los datos enviados,

ya sea de cada dato o de la secuencia completa.

|
| | t t t |
TVAUD: i T L
| | | T T
| | |
|

TREADY! | [ i

| . 4
TDATA:- | D‘II X D2.x DS'X D4I-

TLAST, L1 x L2 x L3 X L4
| I I I I

) t t
| | |
| | |
I 1 |
| | |
| | |

TUSER| 0 f vz ) us | us

[

Figura 3.23: Intercambio de datos mediante AXI4-Stream ||

Generalidades del funcionamiento del bloque IP Fast Fourier Transform

Una vez que se ha descrito brevemente la interfaz de datos AXI4-Stream, se puede pro-
ceder a explicar las generalidades del funcionamiento del bloque IP Fast Fourier Transform.
Los puertos de entrada de este bloque incluyen dos interfaces AXI4-Stream mediante las
cuales se suministra la configuracién de operacién del bloque (s_axis_config), al igual que
los datos a procesar (s_axis_data). Los tres puertos de entrada restantes corresponden a las

senales de reloj, reinicio y habilitacion, respectivamente.
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En primer lugar, la interfaz correspondiente al puerto de configuracién del bloque permite
modificar ciertas caracteristicas de la transformada que incluyen su tamano, su direccién
(directa o inversa), la insercién de un prefijo ciclico y la cantidad de escalamiento para cada
etapa. En el caso especifico del filtro en concordancia a desarrollar, inicamente se requiere
configurar la direcciéon de cada bloque ya que se cuenta con un solo canal de tamano fijo,
sin insercién de prefijo ciclico y que hace uso de un esquema de escalamiento automatico.
Bajo estas condiciones, la linea s_axis_config_tdata tiene una longitud total de ocho bits, a
través de la cual se indica la direccion de la transformada mediante el bit menos significativo,
rellenando el resto de bits con ceros logicos. Dada la naturaleza del puerto correspondiente,
la interfaz no incorpora las lineas tlast y tuser.

Por otro lado, la interfaz correspondiente al puerto de suministro de datos requiere que
las muestras de la senal a procesar sean complejas y se encuentren en su representacion rec-
tangular. En consecuencia, se suministran las muestras de las componentes real e imaginaria
de la senal a procesar mediante la linea s_axis_data_tdata, situando la parte real en los bits
menos significativos, seguida de la parte imaginaria. Dicha interfaz cuenta con una linea
tlast para indicar que se ha transmitido la 1iltima muestra del vector de datos a procesar; sin
embargo, no tiene injerencia en el funcionamiento propio de la transformada. Cabe recalcar

que esta interfaz no cuenta con una linea tuser.

—| s_axis_config_tvalid m_axis_data_tvalid —
-—— s_axis_config_tready m_axis_data_tready [-@——
—| s_axis_config_tdata m_axis_data_tdata [—
m_axis_data_tuser |—p
m_axis_data_tlast f—
— s_axis_data_tvalid
~— s_axis_data_tready
— s_axis_data_tdata m_axis_status_tvalid f——m
—| s_axis_data_tlast m_axis_status_tready [-——
m_axis_status_tdata |—

—p aclk
—| aresetn event_frame_started [——»
—| aclken event_tlast_unexpected |——p

event_tlast_missing [—
event_fft_overflow f——p
event_data_in_channel_halt |——
event_data_out_channel_halt f—pm
event_status_channel_halt f—

DS808_01_080910

Figura 3.24: Esquemadtico provisto para el bloque IP [62].

Por otra parte, los puertos de salida del bloque incluyen dos interfaces AXI4-Stream

mediante las cuales se entregan los datos procesados (m_axis_data), al igual que se monito-
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rean ciertos pardmetros del estado interno de la transformada (m_axis_status). Los puertos
restantes corresponden a las lineas empleadas para el monitoreo de eventos especificos del
funcionamiento propio del bloque.

En la arquitectura propuesta, unicamente se utiliza la interfaz de datos de salida, por lo
que se ahondara exclusivamente en ella. El puerto de salida de datos cuenta con todas las
senales basicas del protocolo AXI4-Stream mostradas en la figura[3.23] Dicho puerto entrega
las componentes resultantes de la transformada aplicada en el mismo formato y orden que
el puerto de entrada equivalente mediante la linea m_axis_data_tdata. Asi mismo, el puerto
utiliza la linea m_axis_data_tuser para indicar la cantidad de escalamiento aplicado a la salida
de datos con el fin de conservar la misma longitud de palabra que en la entrada, tomando en
cuenta el esquema de escalamiento automatico seleccionado, y, si asi se requiere, el indice de
cada par de componentes dentro del vector de muestras entregado a la salida. Si se incorpora
dicho indice, este se ubica en los bits menos significativos de la linea correspondiente, mientras

que la cantidad de escalamiento se coloca en los bits mas significativos.

Diseno del filtro en concordancia

Una vez se conoce la estructura de los bloques IP mediante los cuales se implementaran
las transformadas, se puede proceder con el disefio del filtro en concordancia. Este elemento
representa al corazén del nicleo de procesamiento, ya que es la entidad que permite llevar
a cabo la compresion de pulso. Su implementacién se delimité a grandes rasgos durante el
diseno a nivel sistema, a partir de lo cual se propone la arquitectura mostrada en la figura
3.23

El diseno final del filtro en concordancia es sincrono, incorporando los puertos de entrada
y salida descritos en la tabla La arquitectura del filtro contempla dos bloques IP encar-
gados de realizar la FFT y la IFFT. Asi mismo, el diseno incluye una serie de registros de
encauzamiento en la salida de la FFT, un bloque IP dedicado a realizar la multiplicacion
compleja, y un modulo de memoria que almacena los coeficientes espectrales de referencia.
La lectura de estos coeficientes desde la memoria se gestiona mediante un contador de 11

bits, el cual genera las direcciones de memoria necesarias para dicho proceso.
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Figura 3.25: Arquitectura del filtro en concordancia.

Puerto

Direccién

Longitud

Descripcion

dift_cfg_tready

Salida

1 bit

Puerto que indica si ambos bloques
IP estan listos para recibir sus

parametros de configuracion

dift_cfg_tvalid

Entrada

1 bit

Puerto que notifica si el controlador
asociado esta listo para enviar

parametros de configuracion

dft_cfg_tdata

Entrada

8 bits

Puerto que recibe los parametros de
configuracion del bloque asociado
ala FFT

ift_cfg_tdata

Entrada

1 bit

Puerto que recibe los parametros de
configuracion del bloque asociado
ala IFFT

dift_data_tready

Salida

1 bit

Puerto que indica si ambos bloques
IP estan listos para recibir datos de

entrada
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Puerto Direccién | Longitud Descripcion
Puerto que notifica si existen datos
dft_data_tvalid Entrada 1 bit de entrada disponibles para el
bloque asociado a la FFT
dft_data tdata Entrada 99 bits Puerto que recibe los datos de entrada
para el bloque asociado a la FFT
dest_data_tready | Entrada 1 bit Puerto que n?tiﬁca st el S'%gl'liente
elemento esta listo para recibir datos
Puerto que indica si existen datos
dftp_data_tvalid | Salida 1 bit disponibles a la salida de los
registros de encauzamiento
asociados a la FFT
Puerto que indica si existen datos
ift_data_tvalid Salida 1 bit disponibles a la salida del bloque
asociado a la FFT
Ft datetdata Salida 48 bits Puerto que entrega los datos de salida
para el bloque asociado a la IFFT
Puerto que entrega la cantidad de
ft date. index Salida 94 bits escalamiento apl?cado y el indice de
los datos de salida para el bloque
asociado a la IFF'T
mf_clk Entrada 1 bit Puerto que recibe la senal de reloj
mf_rst Entrada 1 bit Puerto que recibe la senal de reinicio

Tabla 3.6: Puertos de entrada y salida del filtro en concordancia

Este elemento requiere que los bloques IP de las transformadas sean configurados por el
controlador asociado antes de iniciar el procesamiento de muestras. Para ello, ambos bloques
deben indicar al controlador que estan listos para recibir los pardametros de configuracién
a través de sus lineas s_axis_config_tready, denominadas dft_cfg_tready e ift_cfg tready en el
esquema mostrado en la figura [3.25] Estas lineas se conectan una compuerta légica AND,
cuya salida corresponde al puerto dift_cfg_tready.

Cuando este puerto presenta un nivel logico alto, el controlador responde activando el
puerto dift_cfg valid, el cual se conecta directamente a la linea s_axis_config_tvalid de cada
bloque. De esta manera, se indica que los parametros de configuracion estan listos para

ser transferidos. Dichos parametros se envian de forma simultanea a través de los puertos
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dft_cfg_tdata e ift_cfg_tdata, los cuales se conectan a la lineas s_axis_config_tdata de cada

transformada correspondiente.

Una vez configurados ambos bloques, el controlador debe verificar que estén listos para re-
cibir datos, lo cual se indica mediante un nivel 16gico alto en el puerto dift_data_tready. Este
puerto se conecta a la linea s_axis_data_tready de cada bloque. A partir de este evento, el con-
trolador notifica a los bloques que los elementos subsecuentes en la cadena de procesamiento
también estan listos para recibir datos mediante la activacién del puerto dest_data_tready,
el cual se conecta a las lineas m_axis_data_tready correspondientes.

Finalmente, el elemento queda a la espera de que la fuente de datos active el puerto
dft_data_tvalid, conectado a la linea s axis_data_tvalid del bloque destinado a realizar la
FFT, lo cual ocurre cuando una compuerta de alcance se ha llenado por completo y cuenta
con datos disponibles para su procesamiento. La recepcion de un nivel 16gico alto en dicho
puerto viene acompanada por la recepcién del vector de muestras complejas, correspondiente
a la compuerta de alcance disponible, a través del puerto dft_data_tdata. Este puerto se
conecta directamente a la linea s_axis_data_tdata del bloque encargado de realizar la FFT,
la cual tiene una longitud de 32 bits. En esta linea, los 16 bits mas significativos contienen la
componente real de cada muestra, mientras que los 16 bits menos significativos corresponden

a la componente imaginaria.

El bloque responsable de ejecutar la FFT procesa las muestras complejas de entrada e
indica la finalizacion de dicho procesamiento mediante su linea m_axis_data_tvalid, momento
en el cual las muestras complejas del espectro de la senal estan disponibles en la linea
m_axis_data_tdata. Estas muestras mantienen un formato de 32 bits, conservando la misma
distribucion de componentes real e imaginaria que s_axis_data_tdata.

A partir de la aparicién de un nivel 16gico alto en la linea m_axis_data_tvalid del bloque
encargado a realizar la FF'T, se habilita el generador de direcciones de memoria, el cual se
instrumenta mediante un contador de 11 bits implementado a través del bloque IP Binary
Counter. Este contador genera las direcciones necesarias para leer los coeficientes espectrales
del pulso de referencia almacenados en una memoria de solo lectura (ROM, por sus siglas
en inglés), a través de la linea rsag Q. Dicha memoria cuenta con 2048 localidades de 32
bits y se implementa utilizando el bloque IP Block Memory Generator, seleccionandose
una ROM de un solo puerto sin controlador BRAM dedicado y aplicando un algoritmo de
minimizacion de area. Cada localidad almacena una muestra con el mismo formato utilizado
por m_axis_data_tdata. Los datos de la localidad direccionada se entregan mediante la linea

rsmb_dout. La memoria se inicializa con un archivo de coeficientes espectrales de referencia,
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generado mediante un script de MATLAB que modela un pulso real de amplitud unitaria y
duracién de 12.5 ps.

Inicialmente se considerd conectar directamente las muestras de los coeficientes espectrales
obtenidas a la salida de la FF'T al multiplicador complejo. No obstante, dado que el bloque de
memoria introduce una latencia de dos ciclos de reloj, se incorporaron registros de encauza-
miento en la salida de la FFT para las senales m_axis_data_tvalid y m_axis_data_tdata. Este
componente consta de dos registros en cascada para cada senal, lo cual compensa la latencia
y garantiza la llegada simultanea al multiplicador complejo de las muestras del espectro de

la senal de entrada y los coeficientes de referencia correspondientes.

A continuacién, se incorpora el multiplicador complejo encargado de aplicar el filtro en
el dominio de la frecuencia. Este elemento se implementa mediante el bloque IP LogiCO-
RE Complex Multiplier, configurado para emplear cuatro multiplicadores implementados
basados en LUT, con el propésito de maximizar el rendimiento del procesamiento.

El multiplicador cuenta con dos interfaces AXI4-Stream reducidas a la entrada, las cuales
cuentan unicamente con las lineas s_axis_tdata y s_axis_tvalid. En la primer interfaz, se co-
nectan las salidas del registro de encauzamiento de la FFT mediante las lineas p_data_tdata y
p-data_tvalid. En la segunda interfaz se conecta la salida de datos de la memoria (rsmb_out)
a la linea de datos correspondiente. Dado que la memoria carece de una senal tvalid pro-
pia, se utiliza la linea p_data_tvalid para ambas interfaces, garantizando asi la sincroniza-
cion temporal de los operandos. Esta misma linea también se conecta al puerto de salida
dftp_data_tvalid, el cual indica el inicio efectivo de la multiplicaciéon compleja una vez fina-
lizado el procesamiento de la FFT.

Con el fin de mantener la sincronizacién de datos dentro del multiplicador complejo, se
utiliza la configuracién de latencia automéatica sugerida por el bloque, la cual incorpora un
encauzamiento interno de cinco etapas. A la salida del multiplicador, se dispone de una sola
interfaz AXI4-Stream reducida, con las mismas lineas que las de entrada, pero con una linea
de datos expandida a 48 bits, utilizando 24 bits por componente. Esta longitud de palabra
implica un truncamiento del resultado de la multiplicaciéon compleja, ya que se requeririan
33 bits por componente para conservar la precision completa. La decision de truncar busca
equilibrar la pérdida de precisién con los recursos adicionales que demandaria el bloque IP de
la IFFT al aumentar la longitud de la senal resultante. Finalmente, las salidas se le entregan

a dicho bloque mediante las lineas cmpy_data_tdata y cmpy_data_tvalid.

Por ultimo, el bloque IP correspondiente a la IFFT recibe el producto espectral resultante

y se encarga de obtener la transformada inversa del mismo. El inicio de su procesamiento
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esta determinado por la linea cmpy_data_tvalid proveniente del multiplicador complejo. Al
activarse esta senal en el puerto correspondiente, el bloque comienza a procesar el vector
de muestras proporcionado a través de su linea de datos. A la salida, el bloque entrega
a los puertos ift_data_tvalid, ift_data_tdata e ift_data_tuser, las senales m_axis_data_tvalid,
m_axis_data_tdata, m_axis_data_tuser del mismo. Estas senales indican la disponibilidad de
datos procesados por la IFFT, el conjunto de muestras resultantes y la cantidad de esca-
lamiento aplicada para conservar la misma longitud de palabra junto con el indice de cada

muestra, respectivamente.

Este subsistema se implementa mediante bloques IP con el fin de facilitar la intercone-
xion entre elementos. Esto se aprecia al aprovechar las senales tvalid para sincronizar el
flujo de datos dentro del filtro, garantizando una comunicacién consistente entre etapas. Asi
mismo, esta metodologia disminuye considerablemente los tiempos de desarrollo, pero queda

restringida el uso a los bloques IP incluidos en la licencia disponible.

Diseno del controlador asociado al filtro en concordancia

El filtro en concordancia requiere de un controlador que permita gestionar la configuracién
de los bloques IP encargados de realizar la FFT y la IFFT, al igual que regular el suminstro
de datos proveniente de los biferes de datos de la compuerta de alcance en turno. Con esta
finalidad, el controlador cuenta con 11 puertos de entrada y salida, tal y como se aprecia en
la figura [3.26] de los cuales la mayoria se abarcan en la tabla [3.6] a excepcién de mfc_clk,
mfc_rst, rgsb_full y rgsb_last. Los primeros dos puertos permiten proporcionar las senales
de reloj y reinicio al controlador, respectivamente. Por su parte, los dos puertos restantes
indican cuando una compuerta de alcance esta lista para ser procesada (rgsb_full) y cuando
el ultimo dato correspondiente a dicha compuerta ha sido enviado (rgsb_last).

Como se puede apreciar en la figura [3.26, el controlador se instrumenta mediante una
maquina de estados tipo Moore, ya que sus salidas dependen unicamente del estado actual
de la maquina. Esto permite tener una mejor estabilidad y mantiene al filtro en concordancia

bajo un régimen de control sincrono en todo momento.
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mfc_clk Parametros de configuracién ) :
[ de la FFT itf_cfg_tdata[7:0]
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ditf_data_tready ditf_cfg_tready

Figura 3.26: Arquitectura del controlador asociado al filtro en concordancia.

A partir de lo descrito durante el diseno del filtro en concordancia, se determina que
el controlador requiere de cuatro estados para gestionar su funcionamiento, los cuales se

describen a continuacién:

Estado 1: Inicio El primer estado corresponde al estado inicial del filtro, al cual se entra
tras un reinicio del sistema. Todas las salidas de la maquina de estados se mantienen en un
nivel l6gico bajo y el controlador espera a que el filtro notifique que esta listo para recibir los
parametros de configuracién. La transicion al siguiente estado ocurre exclusivamente cuando

se recibe un nivel 1égico alto en el puerto dift_cfg_tready.

Estado 2: Configuracién FEl segundo estado corresponde al estado de configuracion, en el cual
el controlador le indica al filtro que esta listo para enviar los parametros de configuracion
a través de las lineas dtf_cfg_tdata e itf_cfg_tdata mediante un nivel logico alto en el puerto
dift_cfg_tvalid. Aunque dichas lineas siempre cuenten con los pardmetros de configuracién
requeridos, solo son considerados por el filtro cuando dift_cfg_tvalid tenga un nivel logico
alto. El primer bloque IP dentro del filtro se configura para llevar a cabo la transformada
directa mediante el valor hexadecimal x“01” en su linea de datos, mientras que el segundo
bloque se configura como transformada inversa asignando el valor hexadecimal x“00”. La
transicién al siguiente estado ocurre en el siguiente ciclo de reloj, independientemente de las

entradas.

Cabe destacar que, en los dos primeros estados, los puertos rgsb_full y rgsb_last no pueden

contar con un nivel logico alto ya que el SCAH atin no esta en operacién. Por lo tanto, en
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la tabla de verdad del estado siguiente, las combinaciones donde alguno de estos puertos
presente un nivel 16gico alto pueden tratarse como don’t-care, lo que permite optimizar la

l6gica combinacional.

Estado 3: Espera El tercer estado corresponde al estado de espera, en el cual se notifica
al filtro que los elementos subsecuentes estan listos para recibir datos, mediante el puerto
dest_data_tready. El controlador permanece en este estado mientras no se cuente con un
nivel logico alto en el puerto rgsb_full, lo que indica que se ha llenado el biufer de datos de
una compuerta de alcance y se encuentra disponible para su procesamiento o se cuente con
un nivel 1égico bajo en el puerto dift_data_tready. La transicién al siguiente estado ocurre

unicamente cuando se recibe un nivel l6gico alto en ambos puertos.

Estado 4: Carga El cuarto y ultimo estado corresponde al estado de carga, en el cual el
SCAH notifica al ntcleo de procesamiento que se ha llenado una compuerta de alcance y
comienza a transferir las muestras almacenadas dentro de su bifer correspondiente. Es en
este estado donde el filtro inicia efectivamente el procesamiento de las muestras al enviar un
nivel l6gico alto a través del puerto dtf_data_tvalid. Lo anterior indica al bloque IP encargado
de realizar la FFT dentro del filtro que la compuerta de alcance estd lista para enviar las
muestras a través de su linea de datos correspondiente.

El controlador permanece en dicho estado mientras no reciba un nivel logico alto a través
del puerto rgsb_last, lo que indica que ha ocurrido la transmision de la ultima muestra
del bufer. Asi mismo, el controlador requiere que se mantenga un nivel légico alto en el
puerto dift_data_tready. Si se recibe un nivel légico alto en rgsb_last, el controlador regresa al
estado de espera hasta que se notifique la disponibilidad de una nueva compuerta de alcance.
De igual forma, si dift_data_tready pasa a nivel bajo de manera inesperada, el controlador

retornard al estado de espera.

Al igual que en los estados iniciales, es posible tratar como don’t-care las combinaciones
donde rgsb_full y rgsb_last cuentan con un nivel légico alto de manera simultanea. Esta
consideracién se fundamenta en que la velocidad de lectura del bufer de la compuerta de
alcance actual supera a la velocidad de escritura en el bifer de la siguiente compuerta, lo

que imposibilita que ambos puertos cuenten con un nivel 1égico alto al mismo tiempo.

En la figura|3.27|se muestra el diagrama de estados que caracteriza la maquina de estados
descrita anteriormente. En la tabla 3.7, se muestran la tabla de verdad que caracteriza la

légica combinacional de las salidas con base en el estado actual de la maquina. Se opta
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por implementar los registros de estado mediante flip-flops D al ser el tipo de flip-flop
comunmente utilizado por los FPGA, ademas que simplifica el diseno de la maquina de
estados. Por tltimo, en la tabla |3.8] se muestran las funciones légicas reducidas para la

légica combinacional del estado siguiente.

rgsb_full' | dift_data_tready'

Inicio
000

Espera

010 rgsb_full & dift_data_tready
Carga
110 '

dift_cfg_tready’

Configuracién

001 .
rgsb_last | dift_data_tready’

rgsb_last' & dift_data_tready

Figura 3.27: Diagrama de estados del controlador asociado al filtro en concordancia.

Estado actual Salidas
Q1 QO dft_data_tvalid | dest_data_tready | dift_cfg_tvalid
0 0 0 0 0
0 1 0 0 1
1 0 0 1 0
1 1 1 1 0

Tabla 3.7: Tabla de verdad para las salidas del controlador asociado al filtro en concordancia.

Senal Funcioén légica reducida
DO Q1" QO dift_cfg_tready + rgsb_full dift_data_tready
+ Q1 QO rgsb_last’ dift_data_tready
D1 Q0 + Q1

Tabla 3.8: Funciones légicas reducidas para el estado siguiente.
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Diseno del estimador de distancia

El ultimo elemento principal del niicleo de procesamiento que resta por disenar es el es-
timador de distancia. La arquitectura propuesta para dicho elemento, mostrada en la figura
3.28| consta de tres etapas de procesamiento secuencial: la suma de cuadrados, la identifi-
cacion del valor maximo y el calculo de distancia. El filtro en concordancia suministra al
estimador de distancia las muestras procesadas, junto con su indice y la senal tvalid que
indica su disponibilidad, a partir de las cuales se obtendra la estimacién. Adicionalmente, se
proporciona el NCAA de la compuerta de alcance cuyas muestras estan siendo procesadas,
permitiendo asociar el resultado al intervalo de distancia correcto. Esta arquitectura con-
templa ocho puertos de entrada y salida, cuyas caracteristicas se detallan en la tabla 3.9

necesarios para cumplir con la funcionalidad asignada al estimador de distancia.

Cada etapa del estimador incorpora un registro de encauzamiento a la salida de su cir-
cuito combinacional correspondiente. Esta estructura garantiza un tiempo suficiente para la
propagacién de las senales a través de la logica y mejora el rendimiento al permitir el proce-
samiento simultaneo de tres muestras. Las dos primeras etapas de encauzamiento, ubicadas
tras el sumador de cuadrados y el comparador mediante el cual se identifica el valor maximo
respectivamente, almacenan tanto el resultado de la suma de cuadrados como el indice de
la muestra asociada. Sin embargo, la segunda etapa actualiza estos valores solo cuando la
suma de cuadrados calculada en la primera etapa supera el valor maximo almacenado pre-
viamente, lo que se determina a través del comparador. Como resultado, la segunda etapa
entrega exclusivamente el indice correspondiente al maximo actual a la unidad de calculo de
distancia, cuyo resultado es almacenado en la tercera y ultima etapa de encauzamiento.

En cada etapa se incluyen registros adicionales para almacenar el estado de la senal tvalid
asociada. Esto permite verificar la disponibilidad de datos validos en cada fase, habilitar
condicionalmente los registros de datos e indices, y determinar cuando finaliza el barrido

completo del vector de muestras.
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Figura 3.28: Arquitectura del estimador de distancia.

Puerto Direccién | Longitud Descripcion
dest_rst Entrada 1 bit Puerto que recibe la senal de reloj
dest_clk Entrada 1 bit Puerto que reciba la senal de reincio

Puerto que recibe las muestras procesadas
ift_data_tdata | Entrada 48 bits 4 P

por el filtro en concordancia

Puerto que recibe la cantidad de escalamiento
ift_data_tuser | Entrada 24 bits | aplicado por la IFFT y el indice de las muestras

entregadas por el filtro en concordancia

Puerto que indica si existen datos disponibles
ift_data_tvalid | Entrada 1 bit d x P

a la salida del filtro en concordancia

Puerto que recibe el NCAA de la compuerta
rgnp_data Entrada 6 bits de alcance que acaba de ser procesada

completamente por el filtro en concordancia

Puerto que indica si el estimador de distancia
edis_valid Salida 1 bit estd listo para enviar datos a la interfaz

genérica

odis_data Salida 90 bits Puerto que entrega los resultados de la

estimacion de distancia a la interfaz genérica

Tabla 3.9: Puertos de entrada y salida del estimador de distancia.

Como se ha mencionado previamente, la primera etapa del procesamiento tiene como
Y
objetivo calcular la suma de los cuadrados de las componentes real e imaginaria correspon-

dientes a cada muestra compleja proporcionada por el filtro en concordancia. Para llevar a
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cabo dicha operacion, se requieren dos multiplicadores destinados a elevar al cuadrado cada
componente, asi como un sumador encargado de realizar la adicién de los productos obteni-
dos. Estas operaciones pueden ser instrumentadas mediante disenos estructurales dedicados,
construidos a partir de sumadores elementales y cierta légica adicional, cuyo rendimiento
dependera del algoritmo empleado y de las optimizaciones aplicadas.

No obstante, este enfoque no constituye la tinica alternativa disponible para implementar
las operaciones requeridas. En este sentido, también es posible utilizar una descripcién fun-
cional, en la cual el sintetizador infiere automaticamente los circuitos necesarios a partir de
los operadores empleados. Esta alternativa delega la implementacion al sintetizador, quien
determina si las operaciones se instrumentan mediante bloques logicos de propdsito general
o a través de bloques de procesamiento embebidos, como los DSP Slices. Para este caso en
particular, el sintetizador optaria por utilizar dichos bloques de procesamiento dedicado al
contar con circuitos especializados para realizar las operaciones matematicas requeridas. Por
consiguiente, un diseno estructural resulta poco practico al requerir de muchas optimizacio-
nes para competir con el desempeno que ya ofrecen los DSP Slices.

Ademas de las dos alternativas mencionadas, existia la posibilidad de implementar las
operaciones mediante bloques IP. No obstante, esta opciéon presentaba un rendimiento y
una utilizacion de recursos muy similares a los obtenidos con la descripcién funcional, al
mismo tiempo que reducia la portabilidad del disefio sin aportar beneficios significativos que
justifiquen su uso. Esta situacion contrasta con el caso del filtro en concordancia, donde el
uso de bloques IP para las transformadas tenia ventajas significativas. Por tales motivos, se

descarto el uso de bloques IP para esta etapa especifica.

La suma de cuadrados se instrumenta mediante un circuito compuesto por dos multipli-
cadores de 24 bits con formato signado y un sumador de 48 bits con formato no signado.
El primer multiplicador recibe en ambas entradas los 24 bits mas significativos del puerto
ift_data_tdata, correspondientes a la componente real, mientras que el segundo multiplicador
utiliza los 24 bits menos significativos, correspondientes a la componente imaginaria. Dado
que se eleva al cuadrado, las salidas de ambos multiplicadores generan valores no signados
de 48 bits, los cuales se conectan directamente a las entradas del sumador. Asi mismo, con-
siderando que el valor maximo de cada producto requiere 47 bits para su representacion, la
suma de ambos se mantiene dentro de un rango de 48 bits. Por lo tanto, se especifica dicha

longitud para la salida del sumador, ya que no existe posibilidad de desbordamiento.
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Figura 3.29: Diseno elaborado para la suma de cuadrados.

La salida del sumador de cuadrados se conecta a la entrada de la primer etapa de en-
cauzamiento, especificamente al registro de datos correspondiente. Como se mencioné ante-
riormente, a esta etapa también se le suministra el indice de la muestra procesada por el
sumador de cuadrados, junto con la senal tvalid asociada a dicha muestra. Los registros de
datos y del indice se habilitan inicamente si se ha recibido un nivel légico alto a través del

puerto ift_data_tvalid.

La segunda etapa de procesamiento corresponde a la identificaciéon del valor maximo, la
cual se implementa mediante un comparador que evalia si el valor de la muestra actual, pro-
porcionada por la primera etapa de encauzamiento, es superior al valor méaximo almacenado
en la segunda etapa de encauzamiento. El registro encargado de almacenar el valor maxi-
mo en dicha etapa se inicializa en cero tras un reinicio del sistema o al concluir el barrido
completo del vector de muestras.

La comparacion se instrumenta mediante un circuito restador modificado, cuyo acarreo de
salida (borrow) determina si el valor de la muestra actual es igual o mayor que el valor méximo
almacenado. Cuando este acarreo esta activo, se habilita la actualizacion de los registros de
datos y del indice de la segunda etapa de encauzamiento, sustituyendo el valor méaximo
anterior por la nueva muestra y su indice correspondiente. Este restador se implementa
tomando como base el circuito requerido para sumar el valor actual y el complemento a dos
del valor maximo almacenado. En este sentido, se utiliza como punto de partida el diseno de
un sumador de 48 bits compuesto por sumadores completos elementales, como el mostrado
en la figura [3.30], introduciendo modificaciones especificas para adaptar su funcionalidad a

los requisitos de la aplicacion.
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Figura 3.30: Arquitectura del sumador completo elemental original [63].

Originalmente, estos sumadores completos llevan a cabo la adicion entre dos bits de
entrada (x, y), considerando un acarreo de entrada (z) proveniente de una etapa anterior.
En la implementacién actual, se elimina la compuerta XOR necesaria para generar el bit de
resultado (S), se reemplaza la compuerta XOR restante por XNOR vy se invierte uno de los
bits de entrada. Tal y como se puede apreciar en la figura [3.31], se encadenan dos sumadores
modificados para formar la unidad basica de comparacion.

La decision de encadenar dos sumadores se fundamenta en la implementacién de l6gica
mediante LUT propia de los FPGA. En particular, los FPGA de Xilinx emplean LUT con
capacidad de hasta seis entradas [64], lo que permite describir dos sumadores completos
modificados en cascada utilizando una tnica LUT. Esta optimizacion reduce a la mitad el
niumero de etapas requeridas para implementar el circuito restador, lo que permite un mejor
aprovechamiento de los recursos logicos del sistema.

Por otro lado, a pesar de que el disenio contempla un niimero considerable de unidades de
comparacion en cascada, la latencia resultante no representa un inconveniente si el retardo
de propagaciéon en cada LUT es lo suficientemente pequeno. Con base en este requerimiento,
al igual que los recursos légicos y de procesamiento embebido requeridos hasta ahora, se
propone emplear la tarjeta de desarrollo Nexys Video para la implementacién del sistema.
Esta tarjeta incorpora un FPGA Artix-7 XC7A200T-1SBG484C, el cual ofrece 33650 celdas
légicas, 740 DSP Slices y 13 Mb de BRAM, ademas de permitir una frecuencia de reloj de
hasta 450 MHz [65]. Para dicho FPGA, el retardo de propagacién a partir de que la LUT
recibe sus entradas es, como maximo, 0.13 ns si la logica es puramente combinacional y no se
requiere de un multiplexor adicional [66]. En consecuencia, se estima que el acarreo requeriria
aproximadamente 3.12 ns para propagarse a través de todas las unidades de comparacion,
lo que se encuentra dentro de un margen aceptable incluso al considerar retardos adicionales

en la propagacién de la senal.
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Figura 3.31: Arquitectura de la unidad de comparacion.

En la figura |3.32 se muestra el diseno del circuito restador modificado que implementa
la comparacién. Cada unidad de comparaciéon (UC) procesa dos bits del valor actual (VA)
junto con dos bits del valor méximo almacenado (VM). Las unidades de comparacién se
conectan en cascada, de modo que cada una recibe como entrada de acarreo la salida de
la etapa anterior, conformando asi la estructura completa del comparador. Para generar el
complemento a dos del valor maximo almacenado, basta con proporcionar un nivel légico
alto en el acarreo de entrada de la primera etapa, ya que la inversion de bits requerida para

dicha operacion estd incorporada en el diseno interno de cada unidad de comparacién.

VAs7 VMg7 VA VMgg VAgk+1VMayrq VA VMg VA{ VMg VAg VMg

A T S R A O S N O

borrow

UC, «— 1

A

A

Figura 3.32: Arquitectura del circuito restador modificado.

Cuando el acarreo de salida de la tltima unidad de comparacién (borrow) adquiere un
nivel l6gico alto, se habilita la actualizacion de los registros correspondientes en la segunda
etapa de encauzamiento. En tal caso, el valor y el indice del maximo anterior se sustituyen
por el valor y el indice de la muestra actual, siempre que la senal tvalid proveniente de la
primera etapa de encauzamiento también se encuentre en nivel légico alto. Esta condicion
garantiza que la actualizacion solo ocurra cuando existan datos disponibles provenientes de

la primer etapa del procesamiento.
La unidad de célculo de distancia se implementa mediante descripcién funcional, fun-
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damentada en las mismas consideraciones expuestas para el sumador de cuadrados. Este
moédulo requiere de dos sumadores y dos multiplicadores, de acuerdo con la expresién ([3.40)).
El primer multiplicador se encarga de calcular el producto entre el indice del valor méximo,
almacenado en la segunda etapa de encauzamiento y cuya longitud es de 11 bits, y el factor
de conversion DPM, cuyo valor fijo es seis y requiere tres bits para su representacion. El
resultado de esta operacion requiere una longitud de 14 bits para ser representado. La se-
gunda multiplicacién se realiza entre el valor del puerto rgnp_data, cuya longitud es de seis
bits, v el factor de conversién NCAA, cuyo valor fijo es 10410 y requiere de 14 bits para su
representaciéon, produciendo una salida de 20 bits. Considerando el alcance méximo definido
para el sistema y las longitudes de los productos intermedios, la salida final del sumador

puede mantener una longitud de 20 bits.
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Figura 3.33: Diseno elaborado por el sintetizador para la unidad de calculo de distancia.

La salida de la unidad de cdlculo corresponde a la estimacion de distancia actual y se
almacena en el registro de datos de la tercera etapa de encauzamiento. Este registro se ha-
bilita inicamente cuando se cuenta con un nivel légico alto para la senal tvalid proveniente
de la segunda etapa de encauzamiento. La salida del registro de datos de la tercera etapa
de encauzamiento se conecta al puerto edis_data. De igual forma, se dispone de un regis-
tro destinado a la senal tvalid, cuya salida se conecta al puerto edis_valid. Cabe destacar
que las senales tvalid de cada etapa de encauzamiento se propagan en cada ciclo de reloj,

manteniendo habilitados sus registros de forma continua.

Integracion de elementos y arquitectura final del sistema

Una vez que se han disenado los tres elementos principales del sistema, se procede a su
integracién conforme a lo mostrado en la figura|3.34. Durante esta etapa, se incorporaron los
registros de encauzamiento encargados de almacenar los valores del NOC. Dichos registros

tienen una longitud de 6 bits y se organizan en una secuencia de tres etapas que permiten
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conservar el valor del NOC correspondiente a las compuertas de alcance que estan siendo
procesadas por el nicleo. Cada registro cuenta con una senal de habilitaciéon que controla su

actualizacién unicamente al alcanzarse hitos especificos dentro del procesamiento.

7 l N
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/ \
/ | \
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Figura 3.34: Arquitectura final del sistema.

La primer senal de habilitacion esta determinada por el nivel 16gico del puerto rgsb_full del
sistema, el cual indica la disponibilidad de una compuerta de alcance lista para ser procesada.
Un nivel logico alto en este puerto marca el inicio del suministro de muestras al filtro en
concordancia, iniciando asi la secuencia de procesamiento dentro del ntucleo. La segunda
senal de habilitacion se encuentra dada por el nivel l6gico del puerto dtfp_data_tvalid del
filtro en concordancia, el cual indica el inicio de la transferencia de los resultados de la FF'T
hacia el multiplicador complejo dentro de la cadena de procesamiento del filtro. Por 1ltimo,
la tercera senal de habilitacion esta determinada por el nivel 16gico del puerto ift_data_tvalid
del filtro en concordancia, el cual senala que la IFFT ha comenzado a suministrar muestras
el estimador de distancia. La salida del tercer registro corresponde al NCAA, y se le entrega
al puerto rgnp_data del estimador de distancia, donde se enruta hacia la unidad de célculo

correspondiente.

115



3.4. Conclusiones

El modelo de procesamiento desarrollado simula las senales recibidas por un ULA de
32 elementos que opera a una frecuencia de 2.5 GHz mediante un diagrama de sistema en
AWR Microwave Office. Estas senales corresponden a los reflejos provenientes de un objeto
situado a una distancia de hasta 12.288 km dentro del intervalo de simulacién y, en caso
de ampliarse dicho intervalo, hasta 600 km con base en el PRI del pulso radiado. El objeto
puede encontrarse en un angulo de elevacion entre 0 y 90 grados y, si asi se requiere, contar
con una velocidad radial especificada. Para ello, se genera un pulso rectangular con un ancho
de 12.5 us, el cual se rellena con una senal sinusoidal cuya frecuencia es, en principio, igual a
la frecuencia de operacion del arreglo. La generacién de dicho pulso asume que la recepcién
de senales en los elementos del arreglo inicia inmediatamente tras la radiacién del pulso por
el propio arreglo. Por consiguiente, la distancia al objeto se modela mediante la introduccion
de un retardo temporal en el pulso generado, mientras que la velocidad radial se representa a
través de un desplazamiento en la frecuencia del mismo, proporcional al corrimiento inducido
por el efecto Doppler. A partir de este pulso, se generan 32 canales que corresponden a cada
elemento del arreglo. El angulo de elevacién se incorpora agregando una cantidad de fase
determinada a cada elemento mediante otro retardo, calculado en funcién de la posicion de
cada antena dentro del arreglo y la direccién de llegada de la onda.

De igual forma, este modelo permite simular el acondicionamiento de senales que ocurre
previo al procesamiento digital, contemplando una arquitectura heterodina con una etapa
Unica de conversion a frecuencia intermedia de 10 MHz, seguida de su respectiva digitaliza-
cion. La etapa de conversién hacia IF contempla incorpora un mezclador capaz de realizar
la conversién directa desde RF hasta la IF especificada, seguido de un filtro paso bajas que
elimina las componentes que no son de interés y un amplificador lineal que garantiza el
aprovechamiento del rango dinamico completo del ADC seleccionado. El uso de componen-
tes reales para el mezclador y el ADC permite contar con un modelo mas apegado a una

implementacion real del bloque de recepcion.

A continuacion, se trasladan los datos generados AWR Microwave Office hacia MATLAB,
en donde se realiza el procesamiento digital de senales. En primer lugar, se efectia la demo-
dulacién en cuadratura en cada canal con el fin de obtener las componentes en banda base.
Una vez que se han obtenido dichas componentes, se aplican los pesos correspondientes a la
formacién de ocho haces, permitiendo estimar el dngulo de elevacion del objeto detectado.
Los pesos para la formacién de haz utilizan una distribucién de magnitud no uniforme con

el fin de disminuir el nivel de los lébulos laterales.
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Posteriormente, se efectiia la compresién de pulso y la estimacion de velocidad radial en
cada uno de los haces formados. La compresion de pulso se modela mediante la aplicacién
de un filtro en concordancia en el dominio de la frecuencia, lo que conlleva la obtencion del
espectro de la senal de cada haz mediante la FFT, su multiplicacién por el espectro de un
pulso de referencia y la obtencion de una senal en el dominio del tiempo a partir de la IFFT.
En seguida, se identifica el valor maximo dentro vector de muestras de la senal resultante,
a partir del cual se estima la distancia a la que se encuentra el objeto respecto al arreglo.
Por su parte, la estimacion de velocidad radial se modela a través del calculo de la pendiente
de fase presente en la senal correspondiente a cada haz. Con base en el resultado obtenido,
se determina el desplazamiento en frecuencia ocasionado por el efecto Doppler, a partir del

cual se realiza la estimacion de la velocidad radial del objeto.

En este contexto, resulta de particular interés instrumentar el médulo de compresién de
pulso en un FPGA. La implementacién de dicho médulo se realiza empleando la misma
técnica utilizada en el modelo de procesamiento, adaptando ciertas secciones al entorno de
los FPGA. La arquitectura completa del médulo gira en torno a la formacién, la gestién
y el procesamiento de un ntimero determinado de intervalos de muestras més pequenos,
denominados compuertas de alcance. Dichas compuertas permiten dividir el conjunto total
de muestras, correspondiente a un intervalo de repeticién de pulso, en lotes de menor tamano,
lo que facilita su manejo y procesamiento dentro del FPGA.

El sistema completo se integra por dos etapas principales: un subsistema de compuertas
de alcance del haz (SCAH) y un nicleo de procesamiento, capaz de operar en tiempo real. El
SCAH se encarga de la formacion y gestion de las compuertas de alcance, lo que conlleva la
carga de buferes de datos con las muestras provenientes de la etapa de formacién de haces vy,
posteriormente, su entrega al niicleo de procesamiento una vez completados. Por su parte, el
nicleo de procesamiento implementa un filtro en concordancia en el dominio de la frecuencia
para comprimir el pulso. A partir de las muestras obtenidas a la salida de dicho filtro, el

nucleo realiza la estimacion de la distancia mediante la identificacion del valor maximo.

Dados los alcances establecidos en cuanto a los tiempos de desarrollo del sistema, se opta
por instrumentar tinicamente el nicleo de procesamiento con el fin de obtener un producto
minimo viable. Dicho nicleo esta compuesto por el filtro en concordancia, su controlador aso-
ciado, el estimador de distancia y los registros de encauzamiento para los nimeros ordinales
de las compuertas de alcance que se encuentran siendo procesadas.

El filtro en concordancia ejecuta la compresion de pulso procesando los datos almacenados

en los biferes de 2048 muestras complejas que conforman cada compuerta de alcance. Con
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este propdsito, se utilizan bloques IP especializados que efectiian las transformadas mediante
una arquitectura Radix-4, realizan la multiplicacién compleja y gestionan el almacenamiento
de los coeficientes espectrales del pulso de referencia. A partir de su salida, se estima la
distancia a la que se encuentra el objeto respecto al sistema de recepcion. El controlador
asociado se implementa mediante una maquina de estados tipo Moore, permitiendo gestionar
al filtro con base en los cuatro estados establecidos (inicio, configuracién, espera y carga).

Por su parte, el estimador de distancia se implementa mediante descripcion funcional y
disenos estructurales dedicados, obteniendo la magnitud al cuadrado de cada muestra del
pulso comprimido, identificando el valor maximo mediante un comparador y calculando la
distancia a través del indice del valor maximo y el nimero ordinal de la compuerta que
se encuentra siendo procesada. Con el fin de mantener una sincronizaciéon temporal en la
estimacion de distancia, se adicionan registros de encauzamiento posterior a cada etapa
del procesamiento. A la salida del estimador, se indica si se cuenta con datos disponibles
concernientes al calculo de distancia y entregando la estimacién correspondiente. Finalmente,
con el objetivo de integrar los elementos que conforman al nicleo de procesamiento, se
incorporan tres registros en secuencia que permiten almacenar los niimeros ordinales de las
tres compuertas de alcance que pueden ser procesadas de forma simultanea.

A partir de las necesidades especificas de la arquitectura, particularmente el uso intensivo
de recursos del filtro en concordancia y la latencia requerida por el estimador de distancia,

se propone implementarla en una tarjeta de desarrollo Nexys Video.
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Capitulo 4

Resultados

En el siguiente capitulo se presentan los resultados obtenidos a partir de diversos casos
de prueba disenados para validar el funcionamiento del modelo de procesamiento desarro-
llado y la instrumentacién correspondiente. En primer lugar, se establecen multiples casos
de prueba mediante los cuales se verifica el funcionamiento del modelo de procesamiento
desarrollado, comparando los resultados obtenidos mediante simulaciones en software espe-
cializado con el comportamiento tedrico esperado. Posteriormente, se presentan las pruebas
realizadas para comprobar el funcionamiento del nicleo de procesamiento a través del cual
se instrumenta el médulo de compresién de pulso, junto con los recursos légicos empleados

por su implementacion en una tarjeta de desarrollo Nexys Video.

4.1. Caracterizacion del modelo de procesamiento

Con el propésito de validar el funcionamiento del modelo de procesamiento desarrollado,
se propone un caso de prueba base mediante el cual se verifica la etapa de generacion y
acondicionamiento de las senales recibidas por el arreglo. Dicho caso consiste en considerar
la recepcion de las senales reflejadas por un objeto estatico situado a 8313 metros del arreglo
y cuyo angulo de elevacién es igual a 45°. Dado que el objeto se encuentra estdtico, la
frecuencia de las senales recibidas por el arreglo es igual a su frecuencia de operacion.

A partir de dicho caso base, se derivan tres tipos de casos diferentes, los cuales permiten
evaluar cada una de las técnicas de procesamiento en banda base. El primer tipo de pruebas
consiste en la variacion del angulo de elevacién del objeto estatico, manteniendo constante
la distancia a la que se encuentra el objeto respecto al arreglo. Para dichas pruebas, se
consideran dngulos de elevacién de 56.25° y 72.52 ya que permiten analizar los casos en los

que el objeto se encuentra exactamente entre dos haces formados o se acerca mas a uno
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de dichos haces sin ubicarse exactamente en el angulo correspondiente, respectivamente. El
segundo tipo de pruebas consiste en la variacion de la distancia a la que se sitia el objeto
respecto al arreglo, manteniendo constante el angulo de elevacién en el que se ubica. Durante
dichas pruebas, se sittia el objeto a 2037 y 4251 metros del arreglo. Finalmente, el tercer tipo
de pruebas consiste en la introduccién de una velocidad radial determinada, manteniendo la
distancia y el angulo de elevacion original del objeto. Para estas pruebas, se consideran las
velocidades de crucero de los aviones de entrenamiento DA20i Katana (226 kTm, equivalente
a 67.78 ) y PC-7 MKX (441 % equivalente a 122.5 ) [67] [68]. En el primer caso, el
objeto se aleja del sistema de recepcion a 67.78 7%, lo que conlleva un decremento de 523 Hz
en la frecuencia observada, mientras que en el segundo, se acerca con una velocidad de 122.5

7, lo que implica un incremento de 1021 Hz en la frecuencia.

4.1.1. Comportamiento del modelo ante un objeto estatico

Generacion de senales recibidas por un objeto estatico

Para implementar el caso de prueba base expuesto al inicio de esta seccién, se requiere
asignar el valor correspondiente a la frecuencia de operacién del arreglo (2.5 GHz) a la
variable f_tx, mientras que f_D se iguala a cero. Por otra parte, en lo que respecta al pulso
rectangular generado, la variable PRF asociada a la frecuencia de repeticion de pulso toma
un valor de 250 Hz, ajustando el ancho del pulso mediante la variable PDC, cuyo valor es
igual a 0.3125. Este valor corresponde al ciclo de trabajo necesario para obtener un pulso de
12.5 us. Aunado a esto, el retardo del pulso rectangular que permite representar la distancia
al objeto deseada se establece asignando un valor de 55.42 us a la variable t_d. Finalmente,
se agrega la diferencia de fase requerida en cada canal para situar al objeto en el angulo
de elevacién especificado. Esto se logra aplicando retardos equivalentes a miltiplos de la
variable tau, cuyo valor aproximado es de 141.42 ps, determinados segun la posicién que

ocupa cada elemento dentro del arreglo.

120



ULA_Noiseless_PulseGen ULA_Noiseless_PulseGen

0.012 0.012

m2: Offset (m1)
55420 4 ns
0.01

0.008 0.008 m2: Offset (m1)
67920 ns

0.01

0.004 0.004

0

-0.004 -0.004

-0.008 -0.008

.0.012 L L L 1 .0.012 1 1 L 1 1 1 L L
55419 55419.4 55419.8 55420.2 55420.6 55421 0 20000 40000 60000 80000
Time (ns) Time (ns)

Figura 4.1: Pulso rectangular generado para simular el objeto estatico.

En la figura[d.T] se aprecia el pulso rectangular generado para simular las sefiales reflejadas
por el objeto estatico para el caso base. Este pulso tiene el ancho especificado de 12.5 ps, al
igual que cuenta con el retardo temporal de 55.42 us que permite situarlo a una distancia de
8313 metros. Asi mismo, el pulso se encuentra relleno con una senal sinusoidal cuyo periodo
(40 ps) corresponde al de la senial de RF requerida.

Por otro lado, en la figura4.2] se muestran tres de los 32 canales generados para representar
cada uno de los elementos del arreglo. Estos canales cuentan con un retardo de 141.42 ps,
el cual permite generar la diferencia de fase resultante a partir del angulo de elevacion del
objeto en cuestion. Las senales de los canales generados no son totalmente lisas dado que
la plataforma cuenta con una frecuencia de muestreo que, si bien es lo suficientemente alta

para generar la informacion necesaria, es finita.
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Figura 4.2: Generacién de canales con la diferencia de fase requerida.
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Acondicionamiento de senales recibidas

A continuacion, las senales de RF generadas comienzan su acondicionamiento en la etapa
de conversion hacia IF, pasando por el mezclador MM1-0212LS seleccionado y el filtro paso
banda tipo Bessel correspondiente. En la figura se aprecian los parametros de diseno
utilizados para desarrollar el filtro, al igual que la técnica empleada para su implementacion

y la magnitud de su respuesta en frecuencia.
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Figura 4.3: Magnitud de la respuesta en frecuencia del filtro paso banda empleado.

Las caracteristicas de este filtro permiten alcanzar un equilibrio entre selectividad y li-
nealidad, al mismo tiempo que su implementacion se apega bastante al comportamiento
esperado del filtro. Si bien el diseno del filtro no suprime sustancialmente la segunda armoni-
ca y atenta en cierta medida la frecuencia de interés, este logra mantener la linealidad de
la senal de salida al presentar un retardo de grupo practicamente constante alrededor de 10
MHz, como se aprecia en la figura|4.4] FEn este contexto, se puede apreciar cierta discrepancia
entre las caracteristicas esperadas y la implementacion real del filtro con respecto al retardo
de grupo. Por consiguiente, se espera que las senales obtenidas a la salida del filtro para el
caso base cuenten con un retardo de 19.35 ns, ligeramente menor al inyectado por el filtro
especificado.
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Figura 4.4: Retardo de grupo del filtro paso banda empleado.

En la figura se aprecian las senales obtenidas en el primer canal posterior a su paso
por el mezclador y por el filtro paso banda para el caso real e ideal. La traza roja corresponde
al caso ideal en donde el proceso de conversion hacia IF es ideal, mientras que la traza azul
corresponde al modelo de procesamiento desarrollado. En este punto, es posible hacer dos
observaciones importantes acerca de las discrepancias entre ambas senales. En primer lugar,
se puede apreciar la introduccién del retardo de grupo esperado, correspondiente a 19.35 ns,
al igual que cierto grado de distorsion debido a que se cuenta con una senal asimétrica. Esta
ultima observacién surge al comparar las amplitudes de los picos y de los valles, donde se

evidencia una ligera diferencia entre ambos valores.
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Figura 4.5: Comparacién del caso real y caso ideal de la senal de IF obtenida posterior al
filtro.

Con el fin de verificar dicho comportamiento, se obtiene el espectro de la senal de IF filtra-
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da, el cual se muestra en la figura 4.6 Dicho espectro confirma la presencia de componentes
armoénicas no deseadas, lo que explica la distorsiéon observada. En aras de cuantificar este
fenémeno, se puede obtener la distorsién arménica total (THD, por sus siglas en inglés) de
la senal segtn lo estipulado en [69], dando como resultado 5.7 %. Lo anterior permite resal-
tar el beneficio ofrecido por el modelo de procesamiento, a través del cual se puede evaluar

rapidamente el rendimiento de la arquitectura empleada y tomar decisiones con base en ello.
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Figura 4.6: Espectro de la senal de IF obtenida posterior al filtrado.

A partir de la amplitud obtenida para la componente de interés, se designa que el bloque
de amplificacion lineal suministrard 53.5 dB de ganancia, equivalente a un factor de am-
plificacion de 473.15 respecto a la senal de entrada. Finalmente, se aplica la decimacion de
la senal obtenida, requerida por la plataforma, y se pasa por el bloque correspondiente al
ADC. En la figura[4.7] se muestra la sefial cuantizada obtenida para el primer canal, la cual
presenta un retardo de trece muestras y ocupa la mayor parte del rango dinamico del ADC,

equivalente a 2 V pico a pico.
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Figura 4.7: Senal de IF amplificada y cuantizada.

Las senales obtenidas se exportan desde AWR Microwave Office hacia MATLAB mediante
el script correspondiente, a partir de lo cual se cuenta con una interaccién ideal entre el
ADC y el sistema de procesamiento digital, lo que impide la aparicion de una latencia
correspondiente al sistema real. Una vez que se han recibido los datos del ADC, se ajusta su
representacion numérica al formato de punto fijo especificado. En la figura 4.8 se aprecia la

senal correspondiente al primer canal, cargada al modelo de procesamiento en Simulink.

Demodulacién en cuadratura

7 ¥ Cursor Measurements

1
o} 5552005

Figura 4.8: Senal de IF digitalizada con ajuste de formato numérico.

125



Al igual que durante la etapa de conversién hacia IF, la demodulacién en cuadratura
requiere que su filtro correspondiente no distorsione la senal de salida. Al analizar la respuesta
del filtro utilizado, concretamente el retardo de grupo mostrado en la figura se observa
que el filtro adiciona un retardo de aproximadamente 82.5 ns para todas las frecuencias
menores a 100 kHz. Esto asegura que, en caso de recibir multiples pulsos correspondientes a
los reflejos de diferentes objetos en movimiento la senial no se distorsionard, siempre y cuando
el desplazamiento en la frecuencia debido al efecto Doppler sea menor a 100 kHz. En una
implementacion real, esto puede resultar excesivo ya que un desplazamiento en frecuencia de
100 kHz corresponderia a un objeto con una velocidad radial absoluta de 12000 *, lo cual es
imposible para la mayoria de las aplicaciones. Por consiguiente, se puede ajustar el diseno del
filtro de tal forma que el intervalo de frecuencias para el que se mantiene el mismo retardo
de grupo vaya acorde a las necesidades del sistema de radar en cuestién. Una vez mas el
modelo de procesamiento demuestra las ventajas que ofrece el desarrollo de herramientas en

software especializado para el disenio de arquitecturas en este ambito.
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Figura 4.9: Retardo de grupo del filtro paso bajas empleado.

En la figurad.10} se aprecian las componentes obtenidas a la salida de la demodulacién en
cuadratura del primer canal. En dicha grafica, la traza amarilla corresponde a la componente
en fase, mientras que la traza azul corresponde a la componente en cuadratura. Las formas
de onda para ambas componentes coinciden con las descritas en el modelo tedrico para un

objeto estatico, al ser constantes a lo largo del tiempo para el periodo de recepcién del pulso.

126



¥ ¥ Trace Selection
1Q_D¢

1l
6140005

Figura 4.10: Componentes obtenidas del demodulador en cuadratura en el primer canal.

Idealmente, para el caso base evaluado, la componente en cuadratura tomaria un valor
cercano a cero, obteniendo tinicamente la componente en fase que corresponde a la parte real
de la senal en banda base. Sin embargo, este no es el caso, por lo que es posible inferir que
se le adiciona cierta fase a la senal en algin punto del procesamiento. Esto podra medirse
en la siguiente seccion dado que se pasara la senal a su forma polar, lo que permite conocer

con exactitud su fase.

Procesamiento digital en banda base

En la figura [4.11] se aprecia la magnitud (gréfica superior) y la fase (grafica inferior) de
la senal en banda base obtenida. Es posible observar que, en efecto, se anade una fase de
1.2 radianes a la senal, la cual puede ser atribuida al filtro paso banda utilizado durante
la etapa de conversién hacia IF. Al examinar la respuesta en frecuencia de dicho filtro, se
aprecia que el desfase deberia ser igual a -1.2 radianes; sin embargo, ocurre un cambio de
signo durante la demodulacion en cuadratura al multiplicar la senal de IF digitalizada por
los NCO empleados.
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Figura 4.11: Forma polar de las componentes obtenidas en el primer canal.

Por su parte, el filtro paso bajas empleado en la demodulaciéon en cuadratura adiciona
una cantidad minima de fase para frecuencias menores a 100 kHz, tal y como se aprecia en
la figura por lo que su contribucion en este contexto es despreciable.

La fase anadida no generard inconvenientes para el procesamiento en banda base si el
desfase introducido es el mismo para todos los canales. Esto se debe a que la formacién
de haces se encarga de compensar unicamente la diferencia de fase entre los elementos del
arreglo que aparece debido al angulo de elevacién del objeto, de tal forma que las senales
de todos los canales se encuentren en fase. Por consiguiente, aunque se cuente con cierta
cantidad de fase anadida, todos los canales contaran con el mismo desfase y, al sumarlos, la

interferencia constructiva resultante da lugar a una senal de mayor magnitud.
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Figura 4.12: Fase de la respuesta en frecuencia del filtro empleado durante la demodulacién
en cuadratura.
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Formacion de haces

A partir de la representacion polar obtenida de las senales complejas en banda base, se
lleva a cabo la formaciéon de ocho haces con el fin de estimar el angulo de elevacion para el
caso base. Para ello, se aplican los ocho pesos correspondientes de magnitud y fase en cada
canal del arreglo, lo que permite escanear la region del plano zz designada.

En la figura [£.13] se aprecian los patrones de radiacién correspondientes a los éngulos
de elevacién escaneados por el formador de haces. Se puede apreciar que la distribucién
no uniforme de magnitud empleada permite suprimir los l6bulos laterales a costa de un

ensanchamiento del 16bulo principal.
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Figura 4.13: Patrones de radiacién correspondientes a los angulos de elevacion escaneados.

En la figura [4.14] se aprecia el resultado de la aplicacién de los pesos del formador de
haces en el canal 16 del arreglo para el caso base. Se opta por mostrar los resultados de
dicho canal debido a que la distribucién de magnitud empleada (coseno sobre pedestal)
suprime el primer canal en su totalidad. Esta distribucién no uniforme de magnitud permite
reducir la deteccién de objetos que se encuentren fuera del 16bulo principal a costa de un
ensanchamiento del mismo, lo que implica la existencia de un mayor traslape con los haces

contiguos.
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Al analizar los resultados obtenidos, es posible observar que el primer haz, correspon-
diente a un dngulo de elevacién de 452 y representado mediante una traza amarilla, sitia
la fase del canal en 1.18 radianes durante el periodo de tiempo en el que se recibe el pulso
reflejado. A partir de lo mencionado con respecto a la representacién polar del primer ca-
nal posterior a la demodulacién en cuadratura, se puede apreciar que dicho haz permitira
generar la interferencia constructiva deseada con el resto de los canales. Esto es posible al
contar aproximadamente con el mismo desfase que el primer canal en el resto de los canales.
No obstante, dado que no se cuenta exactamente con la misma fase, el haz resultante se

encontrara ligeramente atenuado.
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Figura 4.14: Aplicacién de pesos del formador de haces en el canal 16 del arreglo.

En la figura 4.15, se aprecian las senales obtenidas a la salida del formador de haces
para el caso de prueba que considera un objeto estdtico situado en 45°. Dichas senales
se obtienen a partir de la suma de todos los canales una vez que se les han aplicado los
pesos correspondientes a los ocho haces formados. Como se esperaba, el haz con la mayor
magnitud corresponde al dangulo de elevacién de 459, seguido del correspondiente a 52.5°. Por
consiguiente, se puede inferir que se cuenta con un objeto en dicho angulo, lo que coincide con
el caso de prueba utilizado. Cabe recalcar que el primer haz cuenta con una fase ligeramente
mayor a la esperada, lo que indica que los canales no se encuentran completamente en fase

y, en consecuencia, existe cierta atenuacion.
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Figura 4.15: Representacién polar de las salidas del formador de haces para el caso base.

Este procedimiento se repite para el primer tipo de casos de prueba, en donde se varia
el dngulo de elevacién en el que se ubica el objeto estédtico. En la figura [4.16] se aprecia
la magnitud de las salidas del formador de haces para el caso en donde el objeto se situa
en un angulo de elevacién igual a 56.25%. En dicha prueba, se cuenta con dos haces cuyas
magnitudes son significativamente mayores al resto; dichos haces corresponden a 52.5° y 60°,
en donde el primero tiene la mayor magnitud por un margen pequeno. Este comportamiento
es el esperado ya que el objeto se sitiia entre ambos haces, por lo que ambos compensan la
mayor parte de la diferencia de fase ocurrida en los canales. Es importante senalar que, en
un sistema real, se tendria que ajustar los pesos del formador de haces para escanear el plano
correspondiente de forma méas minuciosa y determinar con certeza el angulo de elevacién del

objeto.
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Figura 4.16: Magnitud de las salidas del formador de haces para un objeto situado en
6=56.25°.

De igual forma, en la figura 4.17] se aprecia la magnitud de las salidas del formador de
haces para el caso en donde el objeto se sittia en un dngulo de elevacién igual a 72.5°%. Para tal
prueba, se vuelven obtener dos haces significativamente mayores al resto que corresponden
a 67.5% y 75°. Sin embargo, en este caso se puede discernir con mayor certeza el dangulo de
elevacion del objeto a partir de los haces formados al obtenerse una magnitud considerable-
mente mayor en 752, En vista de los resultados obtenidos para las estimaciones del dngulo de

elevacion, el modelo desarrollado cumple exitosamente el objetivo de diseno correspondiente.
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Figura 4.17: Magnitud de las salidas del formador de haces para un objeto situado en #=72.5°.

Compresion de pulso

Las componentes obtenidas a la salida del formador de haces son exportadas a MATLAB
nuevamente, en donde se lleva a cabo la compresion de pulso mediante la aplicacion del filtro
en concordancia. Para ello, se retoma el caso base en donde se sitia el objeto en un angulo
de 45° y a una distancia de 8313 metros. En la figura [4.18] se aprecian las senales obtenidas
a la salida del compresor de pulso para los ocho haces formados, considerando dicho caso de
prueba. Las formas de onda resultantes coinciden con aquella predicha en el modelo tedrico,

ya que se cuenta con senales triangulares en cada uno de los haces.
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Figura 4.18: Compresion de pulso en los ocho haces formados para el objeto estatico.

Como se esperaba, el primer haz resulta en el pico mas pronunciado, a partir de lo cual
se obtiene una estimacion de distancia de 8328 metros. La discrepancia observada entre
la distancia estimada y el valor real se debe al retardo de grupo total introducido por los
filtros empleados, el cual equivale aproximadamente a diez muestras previo a la decimacion
aplicada. Dicho error se compensa hasta al restar quince metros a la estimacion resultante,
lo que equivale a restar diez muestras previo a la decimacién. Asi mismo, a pesar de haberse
obtenido una senales significativamente mas atenuadas en el resto de los haces, la compresion
de pulso permite conseguir una estimacién de distancia cuyo valor se acerca mucho al valor

real, seglin se aprecia en la tabla [£.1]

. . Caso base
Angulo de elevacion [°] —— : :
Distancia estimada [m] | Error porcentual
45 8328 0.18%
52.5 8328 0.18%
60 8334 0.25%
67.5 8328 0.18%
75 8328 0.18%
82.5 8328 0.18%
90 8328 0.18%

Tabla 4.1: Resultados no compensados para la compresién de pulso en los ocho haces formados durante el
caso base.
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Al igual que con la estimacion del angulo de elevacion, se emplean dos casos de prueba

adicionales en donde se mantiene el angulo de elevacién, variando la distancia a la que se

encuentra el objeto a 2037 y 4251 metros. Las senales obtenidas para ambos casos se muestran

en la figura |4.19] cuyas formas de onda corresponden a senales triangulares.
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Figura 4.19: Compresién de pulso en los ocho haces formados para un objeto situado a 2037
(izq.) y 4251 metros (der.).

Las estimaciones obtenidas en ambos casos para cada haz se muestran en la tabla [4.2]

en donde se aprecia que se consiguen de nueva cuenta estimaciones muy cercanas al valor

real. Del mismo modo que con el caso base, se cuenta con un retardo de grupo que despla-

za la estimacion quince metros, siendo posible compensarlo facilmente como se menciond

anteriormente.

. . 2037 m 4251 m
Angulo de elevacién [9] —— :
Dist. est. [m| | Err. | Dist. est. [m] | Err.
45 2052 0.74 % 4266 0.35%
52.5 2052 0.74 % 4266 0.35%
60 2052 0.74 % 4260 0.21%
67.5 2052 0.74 % 4266 0.35%
75 2052 0.74 % 4266 0.35%
82.5 2052 0.74 % 4266 0.35%
90 2052 0.74 % 4260 0.21%

Tabla 4.2: Resultados no compensados para la compresién de pulso en los casos de prueba pertinentes.
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Estimacién de velocidad radial

Para el caso de prueba base en donde se cuenta con un objeto estatico, solo resta analizar
los resultados obtenidos para la estimacién de la velocidad radial. Para ello, se utiliza el indice
del valor maximo obtenido durante la compresién de pulso para determinar el intervalo de
la senal obtenida a la salida del formador de haces que sera utilizado para la estimacién
correspondiente.

En la tabla 4.3 se muestran los resultados obtenidos para la estimacion de la velocidad
radial en los ocho haces formados del caso base. En este contexto, se puede observar que no
se obtiene una velocidad radial igual a cero en ninguno de los haces formados. El haz corres-
pondiente a 45° es aquel que cuenta con la velocidad radial més cercana a cero, obteniéndose
una estimacion igual a -4.857 . Estos resultados evidencian un area de oportunidad dentro
del modelo actual, ya que su rendimiento podria optimizarse mediante la incorporacién de
un mecanismo adicional capaz de distinguir entre objetos estaticos y aquellos con velocidades

muy cercanas a Cero.

. ) Caso base
Angulo de elevacién [?] : :
Velocidad radial [m/s]

45 -4.8570

52.5 -8.9369

60 21.1766

67.5 16.5139

5 -41.7704

82.5 -9.5198

90 19.4281

Tabla 4.3: Resultados obtenidos para la estimacién de velocidad radial del caso base.

4.1.2. Comportamiento del modelo ante un objeto en movimiento

Una vez que se ha analizado el comportamiento del modelo de procesamiento ante objetos
estaticos, se procede con los dos casos de prueba propuestos para objetos en movimiento. Al
igual que con los objetos estaticos, se verifica el funcionamiento de la etapa de generacion y

acondicionamiento de senales recibidas por el arreglo.
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Generacion y acondicionamiento de senales recibidas por un objeto en movimiento

Para los casos de prueba empleados, la etapa de generacion y acondicionamiento de senales
recibidas por el arreglo produce senales cuyas IF son diferentes a 10 MHz. En el caso del
objeto que se aleja del sistema de recepcion con una velocidad radial de 62.78 =%, se obtiene
una senal cuya IF es igual a 10.000523 MHz. El movimiento del objeto produce una disminu-
cién en la frecuencia de las senales de RF generadas que, al pasar por la etapa de conversién
hacia IF, desemboca en un ligero aumento de la IF. Esto se puede comprobar al medir el
semiperiodo de la senal de IF, mostrado en la figura [4.20 a partir de lo cual se obtiene la
frecuencia de la senal. De igual forma, en dicha figura se puede notar que el filtro paso banda

empleado introduce la misma cantidad de retardo que para el caso estatico, lo que reitera la
linealidad del filtro.

ULA_Noiseless_MixFilt
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- m1
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-0.001814

-0.0018

-0.0024 L L L L L L
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Figura 4.20: Senal de IF obtenida posterior al filtro para el primer objeto en movimiento.

Por otro lado, para el otro caso en donde el objeto se acerca al sistema de recepcién con
una velocidad radial de 122.5 2, se obtiene una senal cuya IF es igual a 9.998979 MHz. En
este caso, la direccién del movimiento del objeto tiene el efecto contrario al caso anterior, ya
que se obtiene una disminuciéon en la IF. Al igual que en el primer caso, el filtro paso banda
introduce una vez mas el mismo retardo de grupo a la senal, tal y como se aprecia en la

figura [1.21] por lo que dicho filtro cumple con sus requerimientos.
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Figura 4.21: Senal de IF obtenida posterior al filtro para el segundo objeto en movimiento.

Procesamiento digital en banda base

En ambos casos, al pasar la senal de IF por el demodulador en cuadratura y al obtener
su representacion polar, se percibe que la fase recuperada ya no es constante a lo largo del
tiempo, tal y como se muestra en las figuras y [£:23] De nueva cuenta, las componentes
del primer canal adquieren cierto desfase respecto al caso ideal debido a la fase introducida

por el filtro paso banda tipo Bessel.

Figura 4.22: Representacion polar de la senal obtenida en el primer canal para el primer
objeto en movimiento.
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Figura 4.23: Representacion polar de la senal obtenida en el primer canal para el segundo
objeto en movimiento.

Formacion de haces

Las salidas del formador de haces para ambos casos de prueba se muestran en las figuras
y Para ambos objetos, se aprecia la estimacién correcta del dngulo de elevacién
mediante una mayor magnitud en el haz correspondiente a 45°. Por consiguiente, el modelo
es capaz de estimar el angulo de elevacion del objeto a pesar de que este se encuentre en
movimiento. Cabe recalcar que dicha aseveracién aplica, por el momento, inicamente para
velocidades radiales menores a 122.5 7. Esto se debe a que no se han realizado pruebas

exhaustivas de los limites de funcionamiento del modelo.

"% ¥ Trace Selection
S Souare Root1:1 v

Measurements

Figura 4.24: Salida del formador de haces para el primer objeto en movimiento.
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Figura 4.25: Salida del formador de haces para el segundo objeto en movimiento.

Compresién de pulso

Del mismo modo, el desplazamiento en la frecuencia observada tiene un efecto minimo
en la compresiéon de pulso, como se aprecia en la figura [£.26] Esto se debe a que los des-
plazamientos en la frecuencia causado por el movimiento de los objetos son relativamente
pequenos, causando unicamente un ligero decremento en la magnitud del pico obtenido. En
este contexto, se puede volver a observar como el retardo de grupo total introducido por los
filtros es practicamente el mismo respecto al caso del objeto estatico. Esto se puede dilucidar
al obtener la misma discrepancia en la estimacion de distancia para la mayoria de los haces

formados en ambos casos de prueba, tal y como se aprecia en la tabla [4.4]
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Figura 4.26: Compresién de pulso en los ocho haces formados para el objeto en movimiento.
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Angulo de 62.78 m/s -122.5 m/s
elevacién [?] | Dist. est. [m] | Err. | Dist. est. [m] | Err.
45 8328 0.18% 8328 0.18%
52.5 8328 0.18% 8328 0.18%
60 8328 0.18% 8322 0.11%
67.5 8328 0.18% 8322 0.11%
75 8328 0.18% 8328 0.18%
82.5 8328 0.18% 8322 0.11%
90 8322 0.11% 8322 0.11%

Tabla 4.4: Resultados no compensados para la compresién de pulso de los objetos en movimiento.

Estimacién de la velocidad radial

Por ultimo, se realiza la estimacién de velocidad radial en cada uno de los haces formados
para ambos objetos en movimiento, cuyos resultados se muestran en la figura 4.5 En este
punto, se puede observar que solo se obtienen estimaciones precisas para los haces corres-
pondientes a 45° y 82.52 en el primer caso y 452, 52.5° y 752 en el segundo. En ambos casos,
los dangulos en donde se recibe la senal reflejada tienen errores porcentuales bajos, mientras
que en el resto no se existe un objeto mévil, lo que provoca un aumento significativo en el
error de la estimacién. Por consiguiente, este método requiere de algin mecanismo que le
permita discriminar aquellos haces en donde es poco probable que se encuentre el objeto,

evitando que se realice la estimacién o ignorando su resultado completamente.

Angulo de 62.78 m/s -122.5 m/s

elevacién [?] | Vel. rad. [m/s] Err. | Vel. rad. [m/s] Err.
45 60.0328 -4.37% -124.7283 1.82%
52.5 54.0101 -13.97% -127.254 3.88%
60 110.1573 75.47 % -300.3581 145.19%
67.5 04.7872 -12.73% -144.9335 18.31%
75 46.0446 -26.65 % -115.4028 -5.79%
82.5 64.1127 2.13% -161.2531 31.64 %
90 51.873 -17.37% -193.3094 57.80 %
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4.2. Resultados de la instrumentacion del médulo de compresion
de pulso en un FPGA

4.2.1. Condiciones de prueba para el nicleo de procesamiento

A partir de los resultados obtenidos a la salida del formador de haces, se crea un script
en MATLAB con el propédsito de generar un banco de pruebas con los datos producidos
por el modelo. Para dicho banco, se consideraron unicamente los datos correspondientes al
primer haz durante las pruebas asociadas al objeto estatico. Los datos dentro de la ventana
de simulacién representan una compuerta de alcance, por lo que se deciman con el factor
correspondiente y adquieren el formato requerido por el nticleo de procesamiento. En este
formato, cada muestra tiene una longitud de 32 bits, donde los 16 bits menos significativos
corresponden a la componente real y los 16 bits restantes a la componente imaginaria.

Con el fin de verificar la capacidad de operacion en tiempo real del niicleo de procesamien-
to, el banco de pruebas simula la recepcion de los datos correspondientes a tres compuertas
de alcance contiguas, simulando los tiempos en que las compuertas se llenan y envian su
informacion. La primer compuerta contienen los datos decimados generados para un objeto
situado a 8313 metros, mientras que la segunda y la tercera compuerta contienen los da-
tos generados para objetos situados a 4251 y 6375 metros, respectivamente. Lo anterior es
equivalente a contar con tres objetos situados a 8313, 14661 y 27198 metros del sistema de re-
cepcion. Para todas las estimaciones, se debe efectuar la aplicacion del filtro en concordancia
y el barrido completo del vector de muestras dentro de los tiempos requeridos.

Las condiciones de prueba se muestran en la figura En dicha figura, se designa una
senal de reloj con frecuencia de 110 MHz, se aplica un reinicio global del sistema al inicio de
la simulacién y se simula la recepcién de las senales rgsb_full y rgsb_last. El diseno del niicleo
de procesamiento se evalia utilizando la simulacién funcional pos-implementacion ofrecida

por Vivado dados los alcances del presente trabajo.

s_pc_clk <= not s_pc_clk after 4.5ns;

s_pc_rst <= 'l' after 9ns;

s_rgsb_full <= "1' after 82129.5ns, '0' after 82138.5ns, 'l" after 151528.5ns, '0' after 151537.5ns, '1' after 220927.5ns, '0' after 220936.5ns;
s_rgsb_last <= '"1' after 100561.5ns, '0' after 100570.5ns, "1' after 169960.5ns, '0 after 169965.5ns, 'l' after 239359.5ns, '0' after 239368.5ns;
s_rgn_data <= "000000" after 82125.5ns, "000001" after 151528.5ns, "000010" after 220927.5ns;

Figura 4.27: Condiciones de prueba para el nticleo de procesamiento.

4.2.2. Filtro en concordancia

En la figura[d.28] se aprecia el funcionamiento del filtro en concordancia para las condicio-

nes de prueba antes descritas. En dicha simulacién, se observa el procesamiento en cascada
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del filtro, siendo capaz de procesar las compuertas de alcance en los tiempos requeridos. En
primer lugar, se aprecia que la FF'T termina de entregar resultados antes de recibir un nuevo
lote de muestras de la siguiente compuerta de alcance. Lo mismo acontece con la IFFT,
por lo que el filtro en concordancia es capaz de operar en tiempo real, bajo las condiciones

descritas anteriormente.

82,138.600 ns

100,000.000 ns 150,000.000 ns 200,000.000 ns 250,000.000 ns 300,000,000 ns

1
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00000000 00000000 { } £EFGEEEE
# dftp_data, 0
> W pipeline_r ipeline_data_tdata[31 00000000 00000000 1 04590004 feeb0437 } FhbLEEST
mb_dout[31:0] 00004e40 1 00004e40 00004e40 } { 0000440
0
000000000000 |} boooooos | frfaalsrfazs | o001a9£ffece |
000 [ - ) T w — wm

Figura 4.28: Simulacién funcional del filtro en concordancia.

Por otro lado, en la figura [4.29] se aprecia el funcionamiento apropiado del controlador
asociado al filtro en concordancia. En la simulacion, el controlador realiza las transiciones
de estado tunicamente bajo las condiciones especificadas. El controlador permanece en su
estado inicial hasta que recibe la senal ditf_cfg_tready, pasando al estado de configuracion y
enviando la senal correspondiente. Asi mismo, se pasa al estado de espera al siguiente ciclo
de reloj, manteniéndose en dicho estado hasta que se recibe la senal rgsb_full y el filtro en

concordancia esté listo para recibir datos.

40.600 ns

0.000 ns  (50.000 ns (60.000 ns (70.000 ns (80.000 ns (90.000 ns |100.000 ne |110.000 ns|

_data_tready

Figura 4.29: Transicién de estados dentro del controlador asociado al filtro en concordancia.

Al recibir la senal rgsb_full, el controlador pasa al estado de carga y se mantiene en dicho
estado hasta que recibe la senal rgsb_last, que indica el envio de la tltima muestra de la
compuerta. En la figura 4.30] se aprecia la transicién de regreso al estado de espera, en

donde se mantiene hasta que vuelve a recibir un nivel logico alto en rgsb_full.
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151,528.500 ns

Figura 4.30: Transicion al estado de espera del controlador.

4.2.3. Estimador de distancia

Los resultados del filtro en concordancia son recibidos por el estimador de distancia, el
cual comienza su operacion al contar con datos disponibles de dicha entidad. En la figura
4.29, se aprecia el funcionamiento apropiado de las etapas de encauzamiento del estimador
de distancia. Es posible observar que se actualiza el registro de datos de la primera etapa
de encauzamiento, correspondiente a la suma de cuadrados, inicamente cuando se cuentan
con datos disponibles de la IFFT del filtro en concordancia. A partir de la senales tvalid, se
propaga correctamente la habilitacion de cada etapa de encauzamiento. Aunado a esto, se
aprecia la actualizacién del valor maximo unicamente cuando se cuenta con un nivel logico

alto en el acarreo de salida del comparador.

176,494.600 ns

176,470.000 ns 176,480.000 ns 176,490.000( ns

Figura 4.31: Propagacién de datos a lo largo de las etapas de encauzamiento.

Por otro lado, en la figura [4.29] se aprecia el resultado de la estimacién de distancia a lo
largo del barrido del vector de muestras proporcionado. La estimacion final obtenida es igual
a 8316 metros, lo que se acerca mucho al valor real y coincide con el error de tres metros
esperado debido al factor de decimacion empleado. De igual forma, es posible notar que se
levanta la senal edis_valid durante el periodo indicado y que el subsistema limpia sus salidas

al concluir el barrido del vector de muestras.
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Figura 4.32: Estimacién de distancia para la primera compuerta de alcance.

En la figura [4.33] se aprecia que la estimacién de distancia para la segunda compuerta es
igual a 14664 metros, lo que se encuentra muy cerca del valor real. Asi mismo, la estimacién
obtenida para la tercera compuerta es igual 27198 metros, tal y como se aprecia en la figura
[4.34] 1o cual se acerca en igual medida al valor real que las dos compuertas anteriores.
Para todas las compuertas, se obtiene un error de tres metros que se atribuye al factor de

decimacién empleado.
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Figura 4.33: Estimacién de distancia para la segunda compuerta de alcance.
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Figura 4.34: Estimacién de distancia para la tercera compuerta de alcance.
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4.2.4. Recursos requeridos para la implementacion del niicleo de procesamiento

Por ultimo, en la figura [4.35 se aprecia la cantidad total de recursos empleados por la
implementacién final del sistema. La arquitectura desarrollada para el nicleo de procesa-
miento permite obtener un disefio compacto y facilmente replicable. A partir de ello, seria
posible procesar los ocho haces formados en una sola tarjeta Nexys Video, suponiendo que

no se requiera de una cantidad significativa de hardware adicional.

Resource Utilization Available Utilization %

LUT 4386 134600 3.26
LUTRAM 278 46200 0.60
FF 6303 269200 2.34
BRAM 12.50 365 3.42
DSP 42 740 5.68
10 63 285 2211

Figura 4.35: Recursos empleados para la implementacion del sistema.

En la figura [4.36] se aprecia el desglose de los recursos légicos empleados por cada ele-
mento del nicleo de procesamiento. Como se esperaba, el filtro en concordancia acapara la
mayor cantidad de recursos, en especial los bloques correspondientes a las transformadas y
al multiplicador complejo. El resto de los elementos que componen al nicleo utilizan una
cantidad minima de recursos, por lo que si se desea contar con un nucleo mas compacto, los

esfuerzos deben centrarse en generar un diseno mas liviano para el filtro en concordancia.
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Name

mfilt_ctrl_inst (mfilt_ctrl) 4 2 0 1 4 0 0 0
mfilt_ssys_inst (mfilt_ssys_bd_wrapper) 4309 619 16 1558 4031 278 125 36

mfilt_ssys_bd_i (mfilt_ssys_bd) 4305 6196 16 1557 4027 278 125 36
1003 960 282 1003 0 0 0
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Figura 4.36: Desglose de recursos empleados para la implementacién del sistema.
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4.3. Conclusiones

Mediante multiples casos de prueba, se evalia el funcionamiento de las etapas de gene-
racion, acondicionamiento y procesamiento digital de senales del modelo de procesamiento
desarrollado. El caso de prueba base permite corroborar que el proceso de generacion de
senales recibidas por el arreglo ocurre de forma apropiada. Al acondicionar dichas senales, se
aprecia que el filtro paso bandas empleado introduce cierta cantidad de retardo en las senales
y que el balance entre selectividad y linealidad involucra ciertos sacrificios como la apari-
cién de un porcentaje dado de THD. Asi mismo, el filtro paso bandas presente en la etapa
de acondicionamiento introduce una cantidad de fase determinada que se puede vislumbrar
posterior a la obtencion de la representacién polar de las senales demoduladas.

Los casos de prueba empleados para evaluar la formacién de haces dieron los resultados
esperados y demuestran que la fase anadida por los filtros empleados durante la cadena de
procesamiento no influyen con la estimacién del angulo de elevacion si el desfase introducido
es el mismo en todos los canales. Por su parte, las pruebas realizadas para la compresiéon de
pulso demostraron que la técnica empleada es sumamente robusta, al obtenerse resultados
cercanos al valor real ain en aquellos haces que se encontraban sumamente atenuados. Au-
nado a esto, la discrepancia existente entre las estimaciones y los valores reales se compensa
facilmente mediante una simple resta. Por 1ltimo, se puede apreciar que la técnica empleada
para la estimacién de velocidad radial requiere cierto refinamiento mediante la incorporacion
de algin método de umbralizacién. Lo anterior permitiria dilucidar en qué haces se cuenta
con un objeto, a partir de lo cual se obtiene una estimacion de velocidad radial mucho mas

exacta.

Por su parte, la instrumentacién del moédulo de compresion de pulso se verifica mediante
un banco de pruebas que utiliza las salidas del formador de haces para tres casos en donde
se cuenta con un objeto estatico. A través de dicho banco, se demuestra la capacidad del
nicleo de procesamiento de operar en tiempo real. De forma concreta, se aprecia que el
filtro en concordancia cumple con las restricciones de tiempo real, ya que cada transformada
finaliza su procesamiento antes de la llegada de un nuevo lote de datos. Esto permite procesar
dos compuertas de alcance de forma secuencial dentro del filtro, mejorando el rendimiento
del mismo. El controlador asociado al filtro es capaz de gestionar la configuracién y la
carga de datos mediante los cuatro estados propuestos. De igual forma, se aprecia que el
estimador de distancia cumple su funcién de forma correcta. Las etapas de encauzamiento
de dicho elemento permiten procesar cada muestra de forma apropiada, propagandose en

las condiciones adecuadas. Asi mismo, el estimador es capaz de identificar correctamente el
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valor maximo, almacenando su indice a partir del cual se realiza el calculo de la distancia.
Finalmente, se aprecia que el ntucleo es capaz de procesar tres compuertas de alcance
de forma simultanea, brindando estimaciones muy cercanas al valor real, las cuales son
equiparables con los resultados del modelo del procesamiento. Aunado a esto, los recursos
utilizados por el nticleo permiten contar con una arquitectura escalable. En este sentido, el
diseno puede hacerse aun mas liviano si se logra reducir la utilizacién de recursos del filtro

en concordancia.
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Capitulo 5
Conclusiones y trabajo a futuro

La migracién de los sistemas de radar hacia el ambito digital ha permitido que el desarrollo
de arquitecturas sumamente sofisticadas. Esto ha traido consigo un incremento exponencial
en la complejidad de dichos sistemas a medida que se vuelven cada vez més responsivos a
su entorno. A partir de este panorama, surge la necesidad de contar con herramientas que
permitan modelar este tipo de sistemas, sin la necesidad de contar con toda la infraestructura

asociada.

En respuesta a dicha necesidad, en el presente trabajo se desarrollé un modelo del pro-
cesamiento asociado al bloque de recepcion de un sistema de radar pulsado. Para ello, se
generd un modelo tedrico de dicho procesamiento a partir del cual se construyeron los mode-
los correspondientes en software especializado que permitiesen simular la cadena completa
de procesamiento. Se considerd que el sistema de radar en cuestion utiliza un arreglo lineal
uniforme de antenas en fase compuesto por 32 elementos operando a una frecuencia de 2.5
GHz. Los pulsos radiados por dicho arreglo tienen una duracién de 12.5 us y una frecuencia
de repeticién de 250 Hz.

El modelo de procesamiento se encargd de generar las senales recibidas en dicho arreglo
correspondientes a los pulsos reflejados por un objeto situado a cierta distancia del arreglo,
con un angulo de elevaciéon determinado y, si asi se requeria, con una velocidad radial dada.
Dicho modelo contempla una arquitectura heterodina con una etapa tnica de conversion
hacia IF centrada en 10 MHz, seguida de una etapa de conversiéon analégico-digital cuya
frecuencia de muestreo es de 100 MHz. Las senales digitalizadas de IF obtenidas pasan por
un demodulador en cuadratura, a partir del cual se obtienen las componentes en banda base
de la senal. Dichas componentes permiten realizar la formacion de ocho haces mediante los
cuales se estimo correctamente el angulo de elevacion del objeto detectado. Posteriormente,

se lleva a cabo la compresion de pulso a través de un filtro en concordancia implementado
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en el dominio de la frecuencia. Dicha técnica de procesamiento permitié estimar la distancia
entre el objeto y el sistema de recepcién con bastante exactitud, requiriendo hacer un ajuste
minimo debido al retardo introducido por los filtros empleados en la cadena de procesamiento.
Finalmente, se realiza la estimacién de velocidad radial mediante la obtencion de la diferencia
de fase presente en las salidas del formador de haces. Esta técnica brind6 estimaciones de
la velocidad radial cercanas al valor real para aquellos haces que no se encontrasen muy
atenuados. En este contexto, se resalta la importancia de los algoritmos de umbralizacién
dado que permiten al sistema discernir si se cuenta con un objeto en cierta direccién o si se

cuenta Unicamente con ruido.

A partir de este modelo, se desarrollé6 un nicleo de procesamiento que permitiese instru-
mentar el moédulo de compresién de pulso en un FPGA. Dada la gran cantidad de muestras
generadas para cada intervalo de repeticién de pulso, la arquitectura planteada contempla la
particién de los datos en lotes de muestras de menor tamato, denominados compuertas de
alcance, los cuales representan intervalos de distancia respecto al sistema de recepcion. Las
datos que conforman a las compuertas de alcance son procesados por el nticleo de procesa-
miento, el cual es capaz de operar en tiempo real.

Este nticleo se encarga de realizar la estimacion de distancia mediante la aplicacion de un
filtro en concordancia y la identificacién del valor maximo a la salida de dicho filtro, cuyo
indice permite obtener la distancia al objeto. La instrumentacion consta de cuatro elementos
principales: un filtro en concordancia, su controlador asociado, un estimador de distancia y
una serie de registros que permiten almacenar el nimero ordinal de las compuertas procesadas
por el nicleo. Estos elementos se implementan mediante una combinaciéon de bloques 1P,
descripciones funcionales y disenos estructurales dedicados, priorizando un balance entre
latencia y utilizacién de recursos.

La implementacién de dicha instrumentacién se realizé en una tarjeta de desarrollo Nexys
Video y permitio estimar la distancia al objeto con resultados equiparables a los obtenidos por
el modelo de procesamiento. Aunado a esto, la cantidad de recursos utilizados por el ntcleo
se mantuvo dentro de un margen razonable, siendo el filtro en concordancia el elemento mas
demandante en cuanto a recursos. Por consiguiente, la arquitectura propuesta cumple con
los objetivos planteados al brindar un nicleo de procesamiento replicable y escalable que

permite llevar a cabo la compresién de pulso y la subsecuente estimacion de distancia.

No obstante, existen diversas areas de oportunidad dentro de los modelos y la instrumen-
tacion desarrollada a partir de las cuales se puede plantear el trabajo a futuro. En primer

lugar, la seccién del modelo encargada de generar las senales de RF' recibidas por el arreglo
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no toma en cuenta factores como acoplamiento mutuo que ocurre en elementos contiguos del
arreglo o la aparicién de ruido. Aunado a esto, la seccién de acondicionamiento de senales
utiliza una sola etapa de conversién hacia IF, lo cual es poco factible en una arquitectura
real. Por consiguiente, como trabajo a futuro, se puede actualizar dicho modelo para que se
tome en cuenta los factores antes mencionados, al igual que reemplazar la etapa tnica de
conversion por un modelo que permita simular dos o més etapas de conversion hacia IF.

De igual forma, tanto el modelo como la instrumentacion se beneficiarian de incorporar
algiin mecanismo que permita evaluar si se cuenta realmente con un objeto dentro de cierto
haz. Como se menciond anteriormente, esto puede lograrse mediante la inclusiéon de algo-
ritmos de umbralizaciéon como CFAR, los cuales permiten determinar de forma dinamica la
probabilidad de detecciéon de un objeto.

Por otro lado, en cuanto a la instrumentacién, se puede desarrollar la implementacion
completa del subsistema de compuertas de alcance del haz, cuyo diseno se planteé inicamente
a nivel sistema. Del mismo modo, se puede explorar la posibilidad de reemplazar los bloques
IP utilizados en el filtro en concordancia por disenio propios con una funcionalidad mas a
la medida. Finalmente, se puede plantear un andlisis mas minucioso de la latencia para
verificar si realmente es posible cumplir con las restricciones de tiempo real mediante el

diseno propuesto.
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Anexos

Los scripts de MATLAB empleados a lo largo de este trabajo escrito pueden ser consul-

tados en https://github.com/luis-ri18/radar_dsp_model.git|
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