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Resumen

En este trabajo se realizo el diseno e implementacion de un receptor digital para satélites
de orbitas LEO en la banda UHF. En la etapa de disefio del receptor se definié el
uso de componentes comerciales para la etapa de RF y de un receptor USB de bajo
costo para la digitalizacion de la senal. Inicialmente se desarroll6 la etapa de RF, que
incluye el diseno, construccién y medicion de filtros y LNA adecuados para mejorar la
calidad de la senal analogica, que se encuentra en la banda de 435 a 438 MHz (UHF
AMSAT). Luego, haciendo uso de técnicas basadas en SDR, se diseno el receptor digital
considerando la correccion del desplazamiento en frecuencia ocasionado por el efecto
Doppler, la recuperacion de portadora con un lazo de Costas y el sincronismo de bits
utilizando el algoritmo Early-Late. A continuacién se procedié a realizar pruebas del
sistema implementado con senales adquiridas de distintas pasadas de satélites LEO,
a partir de las cuales se consider6 la afinacion de distintos parametros del receptor.

Finalmente se realiz6 una evaluacion del sistema implementado.

Palabras clave: RECEPTOR SDR, SATELITES LEO, ESTACION TERRENA, MATLAB,
RECUPERACION DE PORTADORA, SINCRONISMO DE BIT, RTL-SDR, AMSAT
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Abstract

In this work, the design and implementation of a digital receiver for LEO satellites
in the UHF band has been done. During the design phase of the receiver, the use of
commercial components to implement the RF stage, while making use of a low cost
USB receiver to the signal digitization was defined. The development of the RF signal
conditioning stage was chosen as starting point, including the design, construction and
measurement of filters and LNA chosen to improve the analog signal quality, which
belong to the 435 to 438 MHz band (UHF AMSAT). Then, the use of SDR based
techniques to design the digital receiver was made, considering the correction of the
frequency shift due to Doppler effect, the carrier recovery using a Costas loop and
the bit synchronization, employing the Early-Late algorithm. Afterwards, to test the
implemented system, the use of signals acquired from different passes of LEO satellites
was done, from which it was performed the fine tuning of different parameters of the

receiver. Finally, an evaluation of the implemented system was made.

Keywords: SDR RECEIVER, LEO SATELLITES, GROUND STATION, MATLAB,
CARRIER RECOVERY, BIT SYNCHRONICITY, RTL-SDR, AMSAT
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Capitulo 1

Introduccion

“Be nice to nerds, chances are you’ll end up working for one.”
— Bill Gates, co-founder of Microsoft

En los tltimos anos, un gran ntmero de universidades y empresas relacionadas
con la tecnologia espacial se dedicaron a desarrollar misiones satelitales basadas en
el diseno, construcciéon y lanzamiento de pico y nanosatélites. Una parte fundamental
de la mision espacial es el diseno de la ET (estacion terrena). Este subsistema tiene
como mision principal la comunicacion con el satélite en los tiempos de visibilidad para
descargar datos de telemetria, enviar comandos y recibir datos de la carga util.

Tradicionalmente, una ET se construye utilizando equipos de radio comerciales y
con la finalidad de dar soporte a una misiéon en particular, careciendo de flexibilidad y
limitada a las tasas de datos, modulaciones y protocolos que el equipo soporta.

El modelo mas utilizado para los satélites pequenos es la definida en el estandar
CubeSat [1], creado en 1999 por el Space Systems Development Lab formado por la
California Polytechnic State University y la Stanford University para facilitar el acceso
al espacio a estudiantes universitarios, donde se especifica el disenio de unidades de 1L
(10 em de lado) cada una, con una capacidad méaxima de 1.33 kg, llamada normalmente
"1U". Existen especificaciones para CubeSats de distintos tamanos segin las unidades
que incluyen: 0.5U, 1U, 1.5U, 2U y 3U; y se esperan implementaciones de mayor
tamano como 20Uz2U y 3Uz2U.

Segtn la ITU (International Telecommunication Union), la denominacion picosa-
télite se utiliza para satélites que pesan entre 0.1 y 1kg, y nanosatélite para los que
van de 1 a 10kg. Es por esto que el término més comin para referirse a los AMSAT
sea CubeSat, que cubre ambos rangos y establece un estandar definido.

Estos satélites son disenados para transitar orbitas LEO (Low Earth Orbit) y para
utilizar componentes de bajo costo COTS (Commercial Off-The-Shelf), lo que implica
la existencia de grandes limitaciones en términos de consumo de potencia (por el peque-

no tamano) y en la funcionalidad del mismo a lo largo del tiempo. Es responsabilidad

1



2 Introducciéon

de la ET sobreponerse a la limitada potencia con la que el satélite envia senales, a la
vez de maximizar la eficiencia de uso de las funciones del satélite.

Dado que un satélite en particular se puede comunicar con la ET s6lo cuando tienen
visibilidad directa o LOS (Line-Of-Sight), el contacto se podra establecer una cantidad
limitada de veces durante la vida tutil del satélite. Segin los datos estimados por los
responsables de GENSO (Global Educational Network for Satellite Operations) 2], los
tiempos medios de visibilidad en cada pasada con una ET son de 5 min, y s6lo se puede
establecer una comunicacion con el satélite durante el 3% de la vida tutil.

En orbita LEO un satélite realiza alrededor de 15 revs/dia, en caso de utilizar una
sola E'T, de las cuales s6lo 2 o 3 tienen LOS con la misma ET. Si se pretende aumentar
la cantidad de informacién que intercambia con el satélite existe la alternativa de au-
mentar la tasa de bits que se envian, lo que implicaria un mayor consumo de potencia.
La solucion que surge del anélisis, es incrementar el nimero de ETs distribuidas por el
mundo, a la vez que flexibilizar el disefio de las mismas para que puedan contribuir a
distintas misiones satelitales. Partiendo de esta base, en los tiltimos anos se comenzaron
a desarrollar ETs basadas en técnicas SDR (Software Defined Radio), que no solo flexi-
biliza la utilizaciéon del equipo sino que también disminuye el costo de implementacion
de las mismas.

SDR es un sistema de comunicaciéon de radio donde los componentes que tradi-
cionalmente son implementados en hardware, son ahora reemplazados por software en
una computadora o en un sistema embebido que realice la misma tarea. A medida
que evolucionaron las capacidades de procesadores digitales, se avanz6 hacia el uso de
SDR. Un sistema basico de este tipo esta compuesto por una etapa de front-end de
RF, seguido de una etapa de conversion analdgica-digital y, finalmente, un procesador

o una computadora personal.

Objetivos del trabajo

El objetivo principal de este trabajo es el desarrollo de un receptor de senales
provenientes de satélites. Para ello se establece como punto de partida la utilizacién
de un receptor USB comercial de bajo costo (dongle) y el uso de técnicas basadas en
SDR.

Puntualmente, los objetivos del trabajo quedan definidos a continuacion:

= Disenar un receptor para satélites basado en técnicas de SDR, a partir del uso

de un receptor USB comercial.
= Disenar, construir y caracterizar el front-end de RF.

» Realizar un estudio de las caracteristicas del radioenlace entre el satélite y el

receptor.



= Implementacion de las etapas de recuperacion de portadora, incluyendo efecto
Doppler, y sincronismo de simbolos con técnicas SDR, para esquemas de modu-

lacion en cuadratura utilizados por satélites.
= Caracterizar el desempeno del receptor utilizando datos sintéticos.

= Ensayar el receptor desarrollado, front-end + SDR, con senales capturadas en el

laboratorio.

Desarrollo de los capitulos

En el capitulo 2 se realiza una descripcion del sistema de comunicaciones que se
implementara, describiendo qué realizara cada etapa y estableciendo los requerimientos
que se desea que cumpla el receptor, siguiendo las pautas establecidas en los objetivos
del trabajo.

Luego, en el capitulo 3 se realiza el analisis y calculo del enlace satelital para el
caso de downlink, senal proveniente del satélite hacia la ET.

En la Figura 1.1 se presenta el esquema tipico de una ET basada en SDR. Se dispone
de una antena con la posibilidad de orientar su elevacion y azimut en direccion al
satélite, un bloque analégico que acondiciona la senal en RF, un receptor USB comercial
que finalice el acondicionamiento de la senal y permita la digitalizaciéon y bajada a
banda base de la misma, y una computadora que realice finalmente el procesamiento y
obtencion de los datos con técnicas de SDR. En este trabajo se desarrollé un esquema

de recepcion como el de dicha figura.

Antena

Front-End
RF ' %

Receptor USB

[

Procesamiento SDR

Figura 1.1: Esquema tipico de un sistema de recepcion basado en SDR.

El capitulo 4 se centra en el diseno, construcciéon y mediciéon de los bloques de
filtrado y amplificaciéon encargados de acondicionar la senal en RF, incluyendo un

nuevo célculo del enlace downlink considerando los parametros medidos.



4 Introducciéon

A continuacion, en el capitulo 5, se describe el procedimiento para realizar el pro-
cesamiento de la senal en el ambito digital, utilizando técnicas de SDR.

Consecuentemente, la descripciéon de los ensayos realizados y los resultados obteni-
dos se incluye en el capitulo 6.

A modo de conclusién, en el capitulo 7 se analiza el cumplimiento de los objetivos

propuestos y se establece un lineamiento para trabajos futuros.



Capitulo 2
Diseno del sistema de comunicaciones

“If you think about the long term then you can really make
good life decisions that you won’t regret later.”
— Jeff Bezos, CEQO, founder of Amazon Inc.

Para recibir senales provenientes de satélites, una ET debe garantizar su correcto
funcionamiento dentro de ciertas condiciones que, por lo general, son limitadas por la
disponibilidad de equipamiento. En nuestro caso, siguiendo la premisa de desarrollar
un sistema basado en técnicas de SDR, se desea implementar en software la mayor

cantidad de funciones del receptor.

2.1. Requerimientos del sistema de comunicaciones

Se estableci6 una serie de objetivos a cumplir para el sistema de comunicaciones
a disenar. Los mismos estdn basados en caracteristicas tipicas de desempeno de otras
implementaciones.

En este trabajo, se plantea el diseno e implementacion de un receptor de senales
provenientes de satélites. Para ello se requiere que se utilicen técnicas de SDR para el
procesamiento y un receptor USB comercial para la adquisicion y digitalizacion de las
senales.

Se requiere la implementaciéon de un sistema de recepcién que permita demodular
senales provenientes de satélites con un esquema de modulacion QPSK (Quadrature
Phase-Shift Keying), con datos transmitidos a tasas de 4.8 y 9.6kHz, con una BER
(Bit Error Rate) menor o igual a 107%. Se requiere también considerar los casos de
elevaciones mayor o igual a 10° en el apuntamiento del satélite, tal y como se indica en

la figura 2.1.
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Figura 2.1: Diagrama de comunicacion entre el satélite en 6rbita LEO y la ET, ilustrando los
puntos de mayor y menor distancia o slant range.

2.2. Frecuencias de operacion

Es importante, antes de especificar la composicion del sistema de recepcion, es-
tablecer la banda de frecuencia en la que se desea trabajar. La ITU (International
Telecommunication Union) establece una serie de recomendaciones relacionadas con el
uso de las distintas bandas de frecuencia existentes, las cuales son adoptadas por la
mayoria de los paises del mundo.

La ITU, establece el uso de las siguientes bandas frecuencias para el uso en sistemas

de comunicaciones satelitales amateur, en el rango de 100 MHz a 1 GHz.

» Entre 144 y 146 MHz para la banda de VHF (Very High Frequency).

» Entre 435 y 438 MHz para la banda de UHF (Ultra High Frequency).

En este trabajo se disenoé el receptor para la banda UHF mencionada.

2.3. Antena

En el trabajo se consider6 la utilizacion de una antena direccional para la recepcion
de senales. El laboratorio dispone de una antena del tipo Yagi-Uda de 9 elementos, de
la empresa EIFFEL, que posee una ganancia de 15 dBi en la banda UHF mencionada,
con ancho de haces de 58° en el plano vertical y 45.5° en el plano horizontal, y una
relacion frente/espalda mayor a 17 dB, con una impedancia de 50 €2, segtin su hoja de
datos [3].
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2.4. Front-end de RF

Dado que la senal a la salida de la antena posee una baja potencia, es necesario el
uso de filtros y amplificadores que mejoren esta situacion, definiendo el bloque llamado
front-end de RF. Dentro de este bloque se incluyen los componentes necesarios para
acondicionar la senal proveniente de la antena hasta llegar a la entrada del receptor
USB, que permite digitalizar la senal. Normalmente se disena un sistema para satisfacer
unos requerimientos minimos de funcionamiento. En nuestro caso, estos requerimientos
son impuestos por el hecho de que las senales recibidas fueron atenuadas en gran medida
debido a la distancia recorrida, ya que los satélites LEO poseen altitudes de 160 a
2500 km.

En el presente trabajo se procedid a especificar, disenar, construir y medir los blo-
ques especificos para la aplicacién deseada.

Por las caracteristicas del problema, es inmediata la decision de incorporar un LNA
(Low Noise Amplifier), que actiie en la banda de frecuencia deseada, principalmente
para elevar la potencia de la senal recibida y mejorar la figura de ruido del sistema.
Por otro lado, se consider6 necesaria la inclusion de un filtro que atentie la banda de
radio FM, béasicamente para evitar que el LNA trabaje saturado.

Es asi, que el bloque de front-end queda definido por un filtro y un LNA, ubicados lo
mas proximo posible a la antena para mejorar el rendimiento del sistema. Esta cercania
se considera necesaria para evitar que més atenuacion y ruido afecte a la senal recibida
antes de ser acondicionada. Un esquema de la configuraciéon mencionada se muestra en

la figura 2.2

Antena
Yagi-Uda

Front-End
RF _
Filtro LNA [N
de RF Receptor USB

Procesamiento SDR

Figura 2.2: Esquema del receptor a implementar, detallando la antena a utilizar y la compo-
sicion del bloque front-end.
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2.4.1. Filtro de RF

Como se menciond, la razoén de ser de este bloque es para atenuar las senales prove-
nientes de estaciones de radio FM que puedan llegar a saturar el LNA. La saturacion
del LNA es producto de la no linealidad del mismo, resultando en que, a partir de
cierto nivel de potencia a la entrada del LNA, la salida se encuentra comprimida, es
decir que, no se produce la ganancia esperada, sino que es menor.

La banda de radio FM se encuentra alrededor de los 100 MHz, lo que define la banda
de rechazo del filtro. La banda de paso debe incluir la banda UHF donde residen las
senales provenientes de satélites. Se debe tener en cuenta que los cables a utilizar tienen
una impedancia de 50 2.

Especificaciones del filtro

» Atenuacion en banda de rechazo (88 —108 MHz): Mayor a 30 dB.
» Pérdida de insercion en banda de paso (435 —438 MHz): Menor a 0.5 dB.

= Adaptacion en entrada y salida a 50 €.

2.4.2. LNA

Para este bloque se decidié realizar el diseno de un LNA utilizando un MMIC
(Monolithic Microwave Integrated Circuit) comercial, siendo necesaria la especificacion
del mismo para poder realizar la compra del mas conveniente para el sistema propuesto,
asi como la construcciéon de una placa de evaluacion para el mismo.

Para aumentar la utilidad de este bloque se considerd necesario que cubra el mayor
ancho de banda en el que puede ser utilizado el receptor USB, es decir de 24 MHz a
1.7 GHz.

Especificaciones del LNA

Rango de frecuencias de funcionamiento: 24 —1700 MHz.

Ganancia en banda de paso (435 —438 MHz): Mayor a 20 dB.

Figura de ruido en banda de paso (435 —438 MHz): Menor a 1dB.

Adaptacion en entrada y salida a 50 (2.

2.5. Receptor USB

Los receptores USB [4], o més conocidos como RTL-SDR, originalmente fueron
pensados para la recepcion de DVB-T TV (Digital Video Broadcasting — Terrestrial).

Es un receptor superheterodino basado en front-end de RF y un demodulador digital en

8
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cuadratura. Gracias a los esfuerzos de Antti Palosaari, Eric Fry y la empresa Osmocom,
se descubri6 que las senales de datos I/Q (receptor en cuadratura del chip RTL2832U)
pueden ser recuperadas y enviadas por USB a un procesador, permitiendo utilizar el
mismo chip en un receptor de radio definida por software en un amplio espectro de
frecuencias, via un driver de software.

El término SDR hace referencia a que, componentes que tradicionalmente eran
implementados en hardware, como moduladores, demoduladores y sintonizadores, son
implementados en software. Esto posibilita muchas veces el facil procesamiento de
senales y la produccion de radios de banda ancha econémicas.

El rango de frecuencias de operacion del receptor queda definido por el sintonizador
utilizado en el RTL-SDR. El componente més utilizado, y econémico, es el Rafael Micro
R820T/2, que permite la recepcion del rango de frecuencias comprendido entre 24 y
1766 MHz. Un esquema del RTL-SDR se muestra en la figura 2.3. Se observa que la
etapa de RF, dentro del receptor USB, es realizada por el Rafael Micro R820T/2,
y consiste en una etapa inicial de amplificacion y filtrado, seguido por una etapa de
mezclado y filtrado, obteniendo una senial centrada en una IF (Intermediate Frequency)
de 3.57 MHz, filtrada en un ancho de banda de 5MHz, por defecto. Finalmente, se
amplifica la senal que ingresa a un ADC (Analog-to-Digital Converter) de 8 bits, con
una tasa de muestreo de 28.8 Msps. Digitalmente, la senial ingresa a un demodulador en
cuadratura, seguido por una etapa de decimacion, que entrega los datos de las salidas

de las ramas [ y Q) en la tasa de muestreo configurada al receptor USB.

TF filter BW =5 e e S S e
MHz (defoul) Va oo | i ! DSP !

rackin ' - i '
RF flor IF amp\f \ Sar p! rate | ) \ Il I
3.57 MHz Dsom: | — X\ ¢ :
' 5 : 3 : ! Uslopc
1 to
Low Pass Fllter '
‘ ' IN ADC ouTj~ Cosine | Downsample f usB ! 8-bit 1Q
! 1 control 4“": samples
‘ : P 1 Plus control
| ' \//\ l Q H signals
24 MHzto 1.7 GHz i ; T/ ’'y | USBdlock=
H H Pa ' 48MHz
Local Oscillator Control \ : i Sine — DuFass Fier !
Rafael R820T2 ot : ' ]
& data | ' ' i
tuner 1 |
H
[ H

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
A 4

,,,,,,,,,,,,,,,,,,

1
i Receiver i
| RTL2832U management |
1 demodulator !
_______________________________________________________________

Figura 2.3: Diagrama esquemaético del receptor USB, formado por el sintonizador Rafael
R820T2 y el demodulador RTL2852U.

La maxima tasa de muestreo que alcanza el RTL-SDR es 3.2 Msps. Sin embargo, el
mismo es inestable a esta tasa y puede perder muestras. La tasa maxima de muestreo
con la que no se pierden muestras es de 2.4 Msps. En este trabajo se considera el uso del

valor estandar 2.048 Msps para la frecuencia de muestreo. A su vez, la resoluciéon del

9
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ADC es de 8 bits, aunque se suele considerar de 7 bits efectivos, segtn el fabricante [5]
[6]. La salida del ADC se encuentra cuantizada en 27 niveles, lo que conlleva a que exista
una maxima relacion entre la senal y el ruido que pueda distinguir el conversor, dada la
limitacion en amplitud de la senal digitalizada. Se puede calcular la méxima SNR a la
salida de un ADC de N bits efectivos, considerando el ruido de cuantizacién uniforme y
una senial sinusoidal ocupando toda la escala, como SN R, = 6,02x N +1,76[dB] [7],
obteniendo SNR,,4. = 43.9dB para N = 7. Esta limitaciéon en SNR y el incremento
del ruido por cuantizacion, resultan en que la eleccion del ADC sea muy importante a

la hora de disenar un sistema de comunicaciones.

2.6. Procesamiento SDR

La senal que recibe la computadora es la correspondiente a las ramas [ y Q de
un demodulador en cuadratura centrado en una frecuencia y muestreada a una tasa,
ambas especificadas al receptor USB. Esto resulta en una senal compleja I + j@) en
banda base a la entrada del procesador. Se debe decidir, dependiendo de las senales a
recibir, si se desea utilizar la misma tasa de muestreo para realizar el procesamiento
SDR o una tasa menor, a través de una decimacion de la senal para reducir el tiempo
de procesamiento.

El desarrollo de un receptor SDR viene acompanado de la implementacién de un
demodulador de un determinado esquema de modulaciéon, lo que evidencia la necesidad
de generar senales moduladas en dicho esquema para poder realizar pruebas en el recep-
tor a implementar. En este trabajo se toma como referencia al esquema de modulacién
en fase QPSK, el més simple de los esquemas de modulacién en cuadratura.

Los esquemas de modulacién utilizados en misiones satelitales son variados, entre
ellos se encuentran BPSK, QPSK y GMSK, que pueden ser recibidos si se implementa
un demodulador en cuadratura en el receptor, ademéas de cierta logica para completar
la demodulacion. Es por esto, que resulta conveniente la implementacion de este tipo

de demodulador, en cuadratura.

2.6.1. Modulaciéon QPSK

Como se mencion6 anteriormente el esquema de modulacion a estudiar es el QPSK,
un esquema digital de modulaciéon en fase que se implementa con un modulador en
cuadratura como el de la figura 2.4.

Los bits del mensaje m(t) son codificados en el esquema NRZ (Non-Return to Zero),
opcionalmente pasando por un filtro de conformacién de pulso del tipo coseno elevado,
obteniendo la senal r(t). Luego, los bits impares son separados de los pares, con un

demultiplexor, para entrar por separado a las ramas [ y Q del modulador en cuadratura,

10
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a(t) i)
it

T

cos(2m F.t)

Secuencia | 7U1) Codificador r(t) .
Binaria - NRZ > Demultiplexor

LN

sin(2mF.t)

Figura 2.4: Esquema de modulacion QPSK.

obteniendo una tasa equivalente a la mitad de la tasa de bits inicial, en cada rama. El
oscilador local traslada ambas ramas a la frecuencia de RF deseada F|., multiplicando
la senal que ingresa a la rama [ por un coseno en F, y la rama Q por un seno de la
misma frecuencia. Finalmente las sefiales i(¢) y ¢(t) son sumadas y enviadas a la antena
del transmisor.

Si se observa la figura 2.4, se puede representar a r(t) y s(t) de la siguiente forma
r(t) = a(t) + 7b(t) (2.1)

s(t) =i(t) — q(t) = a(t) cos(2n F.t) — b(t) sin(2mw F.t) (2.2)

Entonces, la senal a la salida del modulador en cuadratura corresponde a la siguiente
expresion

s(t) = ?R{T(t)eﬂ”Fct}, (2.3)

siendo R{.} la parte real de la expresion entre llaves.

Es facil comprobar la relacion, dado que

s(t) = R (et}
= 3%{ la(t) + jb(t)] [ cos(2m Fut) + j Sin(ZWFCt)}} (2.4)
= a(t) cos(2mF.t) — b(t) sin(2w F.t)

2.6.2. Demodulaciéon QPSK

Para QPSK, el esquema de demodulacién es en cuadratura, similar al de modu-
lacion. Suponer que se tiene conocimiento de la portadora en el receptor clasifica a
éste como un sistema de demodulacion coherente. Esto implica la incorporacion de una
etapa de sincronismo de portadora, de la cual se hablara en el capitulo 5. En la figura

2.5 se observa el esquema de demodulaciéon en cuadratura coherente para QPSK.

11
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Figura 2.5: Esquema de demodulacion coherente de QPSK.

Las senales ¢y y ¢o hacen referencia a cos(2wF,t) y sin(2nF.t), respectivamente. La
entrada z(t) ingresa en forma simultanea a las ramas en fase y cuadratura, encontran-
dose con un par de mezcladores con las senales ¢ v ¢o. A la salida de los mezcladores
se obtienen las senales x; y w2, que son integradas en un tiempo 7. En este caso T
hace referencia al tiempo de simbolo en QPSK, equivalente a 27T;,. La salida del bloque
integrador actia sobre un bloque de decisién, que compara las senales con el umbral
cero (funcién signo), en el instante 6ptimo de muestro. La salida es la multiplexacion de
ambas ramas del demodulador, resultando en una estimacion m(t) del mensaje original

m(t) [8).

2.6.3. Sincronismo

En la etapa de demodulacion coherente es evidente la necesidad de conocer tanto
la portadora como el instante 6éptimo de decision de cada simbolo a recibir, como ya
se mencion6. Por ello, se implementara un bloque de recuperacion de portadora y un
bloque de sincronismo de simbolo. Los detalles de estos sistemas seran detallados en el

capitulo 5.

2.7. Desempeno del receptor

Para medir el desempenio de un receptor se debe tener el cuenta la transmision de
datos, a través de un canal especifico, con la modulaciéon deseada. En este trabajo se
considera una modulacion QPSK sobre un canal AWGN, y se requiere obtener una

BER menor o igual a 1076,

12



2.7 Desempeno del receptor 13

2.7.1. Canal AWGN

El proposito del modulador en el transmisor es producir una senal a una frecuencia
que pueda transmitirse por el canal, modulada por el bitstream del mensaje. La senal
resultante es transmitida al receptor sobre un canal de comunicacién que inevitable-
mente distorsionara la senal original. Los canales de comunicaciones pueden afectar a
la senal transmitida en una gran variedad de formas, resultando en errores en la re-
cepcion. Estas formas incluyen ruido, atenuacion e interferencia. Las caracteristicas del
canal de comunicaciéon determinan cudles aplican para ese canal en particular y cudles
son factores determinantes en el desempeno del canal. El ruido esta presente en todos
los canales de comunicacién y es el mayor limitante en muchos sistemas de comunica-
ciones. Debido a las caracteristicas del enlace satelital, se considerard un canal que s6lo

suma ruido blanco gaussiano (AWGN).

2.7.2. Relacion senal a ruido - SNR

Un factor de mérito para describir la calidad de una senal que atraviesa un canal
de comunicacion es su SNR, o relacion senal a ruido. Este valor, a menudo dado en dB,

se define como indica la ecuacion (2.5).

Potencia de senal P
SNR;g =101 =101 =9 2.5
" %810 (Potencz'a de ruz’do) %810 ( N )’ (2:5)

donde la F,,, hace referencia a la potencia promedio de la senal, calculada como el
producto entre la energfa y la tasa de bit de canal, P, = Ej x Ry. A su vez, la
potencia de ruido N resulta de integrar la densidad espectral de potencia de ruido, asi,
considerando un canal AWGN, con varianza N,/2 constante dentro de cierto ancho
de banda (de ruido) B, donde N, se relaciona con la temperatura de ruido como
No/2 = Truidgo * k, donde k es la constante de Boltzman; finalmente, se obtiene que
N =T, ido * k * B.

2.7.3. Tasa de error de bit - BER

Desafortunadamente, en un canal de comunicaciéon digital siempre existe la posi-
bilidad de que ocurran errores en la transmision. Para una senal modulada QPSK, el
tipo de modulacion propuesto para el trabajo, podemos calcular la cantidad esperada
de errores por segundo para una determinada SNR. Esto se conoce como BER o tasa
de error de bit. En el apéndice A se detalla el calculo para el caso BPSK. Se puede
demostrar que para QPSK el resultado es equivalente, dado que la energia por bit de

canal es la misma.
Ey

BER = %erfc( E), (2.6)

13
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2 e
donde erfe(x) = — e Vdt (2.7)
VT /X

La funcién erfc utilizada anteriormente, conocida como la funcién de error comple-
mentario, describe la curva de probabilidad acumulativa de una distribuciéon Gaussiana.
Ey, dado en Joules o Watts por segundo, es calculado como indica la ecuaciéon (2.8) y

hace referencia a la energia por bit promedio, a la entrada del receptor.
(2.8)

Con R}, como la tasa de bits por segundo y F,,, como la potencia recibida promedio,
en Watts.

A partir de la descripcion del modulador y de la ecuacion (2.6), se obtuvo el grafico
de la figura 2.6, simulando un canal con distintos valores de N, para una senal con Fj,
constante, y comparandola con la féormula de la ecuacion (2.6). En este trabajo se busca
obtener una BER < 1075, lo que equivale a una Ej,/N, > 10.5dB, para un esquema
de modulacién QPSK.

]_00 E T T T T T T T

& —H—Teoria 1
—>— Simulacién | =

BER

10%4¢
10°¢

10°¢

10”7

-2 12

Eb/No [dB]

Figura 2.6: Grafico comparativo entre las curvas de BER en el esquema de modulacion QPSK,

para datos simulados de un canal con distintas SNR y para la solucién teodrica de la ecuaciéon
(2.6).
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Capitulo 3
Enlace satelital

“Try to turn every disaster into an opportunity.”

— John Rockefeller, founder of Standard Oil Company.

En este capitulo nos centraremos en las caracteristicas del enlace satelital de down-
link entre un satélite en 6rbita LEO (Low Earth Orbit) y la estacion terrena. Si bien
el analisis presentado en este capitulo sirve para cualquier tipo de 6rbita, se tratan
tnicamente las 6rbitas LEO porque existe mayor cantidad de satélites amateur y es

més accesible la informaciéon disponible de los mismos.

3.1. Satélites en 6rbitas LEO

Los satélites que funcionan tipicamente en altitudes de 160 a 2500 km, y en 6rbitas
casi circulares, se denominan satélites de oérbita terrestre baja o satélites LEO. Los
satélites de orbita LEO tienen varias caracteristicas que pueden afectar positiva o

negativamente a aplicaciones de comunicaciones:

Requiere un seguimiento (tracking) desde la ET.

Aprox. 8 a 10 minutos de LOS con una ET.

RTT (Round Trip Time) entre 1y 10 mseg.

Requiere multiples satélites (12, 24, 66, ...) para una cobertura global.

Popular para aplicaciones de comunicaciones moviles por satélite (como Iridium).

Los enlaces satelitales con 6rbitas LEO desde las ET son los mas cortos, lo que
lleva a pérdidas por espacio libre més pequenas que para otras orbitas, lo cual da
como resultado sistemas de antena mas pequenos y de menor potencia. La demora de

propagacion también es menor debido a distancias de recorrido mas cortas. Los satélites

15



16 Enlace satelital

LEO pueden llegar a cubrir lugares de gran latitud, incluidas las zonas polares, a los
que no pueden llegar los satélites geoestacionarios. Una desventaja importante del
satélite LEO es su periodo de operaciones restringidas, porque el satélite no esta en
una ubicacién fija en el cielo, sino que posee visibilidad por tan s6lo 8 a 10 minutos
desde una ubicacion fija en la tierra. Si se desea una cobertura continua, se necesita una
constelacion de satélites LEO multiples, con enlaces entre los satélites para permitir
las comunicaciones punto a punto. Algunas redes actuales de satélite LEO operan con
12, 24 y 66 satélites para lograr la cobertura deseada [9].

Las orbitas LEO son usualmente consideradas para las aplicaciones de observacion
de la tierra. Debido al poco consumo de potencia, el pequeno tamano de antena re-
querida y los avances tecnologicos, se produjo un gran progreso en la industria de los
pequenos satélites. Se requieren mas satélites LEO para proporcionar servicios de co-
municaciones comparables al caso GEO, pero los satélites LEO suelen ser mucho mas
pequenos y requieren mucha menos energia para insertarse en 6rbita, por lo tanto, los
costos totales del ciclo de vida pueden ser menores. Este factor favorece en gran me-
dida a los CubeSats, es por ello que se promueve la implementaciéon de cada vez mas
ETs basadas en SDR para recibir datos de estos satélites la mayor cantidad de veces,
durante la vida 1til del mismo.

El periodo orbital T" de un satélite estda determinado por el semieje mayor a de
la orbita con p que es el parametro gravitacional para la tierra (3.986 x 10° km3/s?),

segun la tercera ley de Kepler, como indica la ecuaciéon 3.1.

T = (47”2) a’ (3.1)

Para un satélite a una distancia de 600 km, considerando el radio de la tierra R, =
6378 km, se obtiene un periodo orbital de alrededor de 96 min. En este caso, el satélite

circunda la tierra unas 15 veces por dia.

3.1.1. Estandar de descripcion de orbita: TLE

Existen distintas formas de representar los pardmetros orbitales de un satélite. El
mas utilizado es un sistema, desarrollado por Max Lane y mejorado por el NORAD
(North American Aerospace Defense Command), llamado TLE (Two Line Elements)
de un satélite. Este es un formato estructurado utilizado para transmitir los pardmetros
necesarios para describir la orbita de un satélite [10]. NORAD es el encargado de
actualizar los TLE, a partir de realizar un seguimiento continuo de los satélites.

A continuaciéon se muestra, a modo de ejemplo, el TLE de la ISS (International
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Space Station).

1 25544U 98067A 11194,88111111 0,00008767 00000 —0 11284 -3 0 7072
2 25544 51,6409 26,3035 0010794 321,9521 241,0016 15,59878357725073

El paquete contiene varios datos sobre la misién satelital, necesarios para describir
su oOrbita, utilizado por algunas aplicaciones de prediccion orbital, como el Orbitron o
el Gpredict.

Utilizando las reglas de Kepler y los parametros TLE, se puede describir con bas-
tante exactitud el camino que recorre un satélite siguiendo una 6rbita LEO. De esto se
valen las aplicaciones que predicen las pasadas de un satélite sobre una ET (con LOS).
Sin embargo, hay ciertos factores que afectan las orbitas. El achatamiento (forma no
esférica) de la Tierra causara dos perturbaciones principales en la 6rbita LEO. El pun-
to en el ecuador donde el satélite LEO cruza de sur a norte (el nodo ascendente) se
desplazara hacia el oeste varios grados por dia. El segundo efecto del achatamiento de
la tierra es rotar la orientacion del eje mayor en el plano de la 6rbita, ya sea en sentido
horario o antihorario. Sin embargo, si la inclinacién se establece en aproximadamente
63°, las fuerzas que inducen la rotacion se equilibraran y la direccion del eje principal

permanecera fija.

3.2. Efecto Doppler

Debido a que la comunicacion en estos sistemas esta conformada por dos objetos
que se mueven relativamente entre ellos (el satélite LEO y la ET), se produce un
desplazamiento en las frecuencias recibidas por efecto Doppler, tanto en el satélite
como en la estacion terrestre.

Desplazamiento relativo de frecuencia

El cambio en la frecuencia recibida debido al movimiento del receptor y /o transmisor

se puede calcular de la siguiente manera

f= (1 - VS’T)fo (3.2)

C

Donde f es la frecuencia observada, c es la velocidad de la luz y V;, es la velocidad
relativa entre el transmisor y receptor.

Es evidente que requerimos de la velocidad relativa entre el satélite y la ET para
calcular el desplazamiento en frecuencia, debido al efecto Doppler, que tendra la senal
transmitida. A partir de la figura 3.1, suponiendo una trayectoria orbital con linea de
vista con la estacion terrena, se puede calcular la velocidad relativa deseada, donde A

es la altura del satélite sobre la superficie terrestre y d, conocida como slant range, la

17



18 Enlace satelital

distancia entre la ET y el satélite, que varia durante la pasada.

Figura 3.1: Diagrama del recorrido de un satélite sobre una ET, indicando distancias y dngulos
necesarios para calcular la velocidad relativa.

En el caso de una altura A = 600 km ya se obtuvo un periodo 7" = 96 min = 5760 s,

con esto se obtiene la velocidad tangencial del satélite como sigue

2w kT

‘/sat = T

=7.6kms™" (3.3)

Para obtener V;, se proyecta V4 sobre la direccion satélite-ET, obteniendo

‘/s,r = ‘/sat * COS(9OO - 0) (34)
f = sin™! (M) (3.5)

T
B=7+90° 0°<~y<180° (3.6)

En la ecuacion (3.6), v hace referencia al angulo de elevacion entre el horizonte y
el satélite, para la ET.

Utilizando las ecuaciones [(3.2) - (3.6)] se puede obtener el corrimiento en frecuencia
debido al efecto Doppler. Para una f, = 435 MHz, h = 600 km y, considerando que el
satélite pasa exactamente por encima de la ET, se obtiene lo mostrado en la figura
3.2, que representa el peor caso de corrimiento dado que se alcanza el valor de 90° de

elevacion. Se observa que el corrimiento en frecuencia alrededor de la portadora, en

18



3.3 Consideraciones del medio de propagacion y el sistema de recepcion 19

este caso, varia de frecuencias positivas a negativas alcanzando en cada caso un valor

cercano a 10kHz.

Corrimiento en frequencia por Doppler [kHz]

0 20 40 Gl el 100 120 140 160 150
Angnlo de elevacion [°]

Figura 3.2: Desplazamiento Doppler en funcién del 4ngulo de elevacion +.

Luego, a partir de el valor de corrimiento en frecuencia instantaneo, se obtuvo la tasa
de variacion de la misma en funcion del tiempo, que a la vez se relaciona con el angulo
de elevacion durante la pasada del satélite. En la figura 3.3 se ilustra esta variacion A f
en funcion del angulo de elevacion del satélite. Este parametro es importante a la hora
de disenar un sistema de sincronismo de portadora por ejemplo. Se puede observar que

1

la maxima tasa de variaciéon es menor a 50 Hzs™", y es maxima cuando el satélite se

encuentra sobre la estacién terrena.

3.3. Consideraciones del medio de propagacion y el

sistema de recepcion

El enlace de comunicacion que se establece entre la estacion terrena y el satélite
LEO, esta expuesto a pérdidas de distintos origenes. Estas se deben principalmente a la
distancia entre emisor y receptor, a la frecuencia de operacion y a algunas caracteristicas
del sistema.

Dado que la frecuencia de operacion (435-438 MHz) es menor a 1 GHz, las pérdi-
das atmosféricas no son consideradas en este trabajo por ser despreciables frente los

margenes del enlace [11] [12].
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20 Enlace satelital

Tasa de variacidn por Doppler [Hz/seg]

_4_—] 1 1 1 1 1 1 1 1
] 20 40 Gl S0 100 120 140 16l 150

Angulo de elevacidn [7]

Figura 3.3: Tasa de variacion de frecuencia Af en funcion del angulo de elevacion +.

3.3.1. Pérdidas por espacio libre

Una definicion formal de pérdida por espacio libre, segun la IEEE (Institute of
FElectrical and Electronics Engineers), es "la pérdida entre dos radiadores isotropicos
en espacio libre, expresada como una relacion de potencias” [13|. La metodologia para

su calculo se presenta més adelante.

3.3.2. Pérdidas por polarizacion

Técnicamente el concepto de polarizacion, tanto de la onda como de la antena,
refiere a la orientacion en funcion del tiempo y del espacio que sigue el vector de campo
eléctrico de la onda en propagacion E(r,t) sobre un plano que lleva el nombre de plano
polarizador. Las pérdidas por polarizacion, generalmente, son pérdidas que se tienen
en cuenta en el receptor en aquellas ocasiones en las que la senal enviada por emisor
viaja hasta su destino final con una polarizacion distinta debido a la transformacion
y/o alteracion que sufre al atravesar las capas atmosféricas o, cuando se considera que
las antenas tienen una polarizacion definida distinta.

En el caso de satélites amateur, es comun el uso de antenas omnidireccionales de
polarizacion lineal, como dipolos. Si en el receptor se considera el uso de una antena
lineal, es decir, que recibe el campo eléctrico en un eje determinado, llamado eje de
polarizacion, entonces es posible que se produzca una pérdida por polarizacién debido
a la diferencia de polarizacion entre las antenas del transmisor y receptor, a menos que

los ejes de polarizacion se mantengan paralelos, caso en el que no existen pérdidas.
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3.4 Parametros del radioenlace 21

3.3.3. Pérdidas por apuntamiento

Son las que afectan directamente la transmisiéon debido al margen de error que se
produce en la mala alineaciéon o no alineacion de las antenas de la estacion terrena y a
los movimientos del satélite en la ventana de posicionamiento.

Debido a que la antena Yagi-Uda posee un gran ancho de haz de 3dB, del orden
de los 50°, comparado con el recorrido angular del satélite en funcion del tiempo, no

se consideran pérdidas por apuntamiento en el calculo del enlace.

3.3.4. Pérdidas en los conectores y lineas de trasmisiéon

Son las pérdidas que se relacionan en operaciones tanto de recepciéon y trasmision
con el tipo de cable o medio guiado que es usado para conducir la senal del amplificador
de RF al alimentador de la antena y a los conectores, o viceversa.

En este trabajo se adopta como valor tipico 0.5dB de pérdida en conectores y,
0.33dBm™! y 0.15dBm™! de atenuacién en cables RG-58 y RG-213, respectivamente,
para la frecuencia de trabajo. Estos cables y conectores fueron utilizados en las co-
nexiones que unen la antena con el front-end de RF (filtro y LNA), y el LNA con el
receptor USB, conectado a la computadora.

Dada la menor pérdida por metro del cable RG-213, fue el elegido para la conexion
més larga, entre el LNA y el receptor USB, mientras que el RG-58 fue utilizado para
conectar la antena con el filtro. Seria conveniente utilizar cable RG-213 en toda la
cadena de recepcion, pero no se dispuso en el laboratorio durante la implementacion
del receptor y por ello se empleo también el RG-58. Sin embargo, la distancia entre la
antena y el filtro es pequena, del orden de 0.25 m, por lo que la degradaciéon por utilizar

uno u otro cable es despreciable frente a otras pérdidas consideradas.

3.4. Parametros del radioenlace

Se reconocen como parametros de enlace a la potencia recibida P,, la PIRE (Poten-
cia Radiada Isotropica Efectiva) del transmisor, la figura de mérito G/T del receptor,
la relacion senal a ruido S/N y la tasa de error de bit BER. El calculo del radioen-
lace es fundamental para el disenio de cualquier sistema de comunicacién inaldmbrico;
particularmente tiene en cuenta las pérdidas y ganancias que se producen tanto en
emisor, como en el medio de propagacion y en el receptor. El objetivo de este calculo es
establecer un limite o margen dentro del cual se considere que la potencia que ingresa
al transmisor esté dentro de los valores permitidos.

En la figura 3.4 se incluye un diagrama de la comunicacién entre el satélite y la
estacion terrena, indicando cuales son los pardmetros involucrados en el calculo del

radioenlace, que seran descriptos a continuacién.
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22 Enlace satelital

Satélite ET
PIRE Lps G/T
P, P,
— L — Rx
R T,

Figura 3.4: Diagrama del enlace entre el satélite y la estacion terrena, indicando los parametros
involucrados.

3.4.1. Potencia recibida

Para calcular la potencia tedrica recibida en el extremo de demodulaciéon del recep-
tor, es necesario hacer un calculo del presupuesto de potencia del enlace (link budget).

La base para el calculo comienza con la ecuacion de transmision Friis [12], que se

Pr _ A (3.7)
pt - gtgr 47TR ) .

donde p, y p; son la potencia recibida y la transmitida respectivamente, g; y ¢, son las

muestra a continuacion.

ganancias de la antena del transmisor y receptor respectivas, en veces, R es distancia
relativa entre las dos antenas y A la longitud de onda de la senal transmitida. Esta

ecuacion se puede expresar en dB como indica la ecuacion (3.8).

P.=P+G,+G,— Lpg (3.8)

4T R
LFS =20 lOglo (T) (39)

Con Lpg definido como la pérdida por espacio libre para la frecuencia de trabajo
y una distancia especifica. La ecuacion (3.8) constituye la base de nuestro célculo
del presupuesto de potencia del enlace. Ampliaremos esto agregando mas factores de

ganancia y pérdida especificos del disenio del receptor.

3.4.2. Potencia Isotropica Radiada Efectiva: PIRFE

Este pardmetro indica la cantidad de potencia que emitiria una antena isotrépica
tedrica para producir la densidad de potencia observada en la direcciéon de maxima
ganancia de una antena. Es el resultado de multiplicar la potencia efectiva transmitida
(Potencia — Pérdidas entregada a la antena, en el transmisor) por la ganancia de la

antena transmisora.

PIRE = (P, — L))+ G, [dBW] (3.10)
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3.4 Parametros del radioenlace 23

3.4.3. Ruido en el receptor

El ruido consiste en todas las contribuciones no deseadas cuya potencia se suma
a la potencia de senal de interés en el sistema. Afecta la capacidad del receptor de
recuperar correctamente el contenido de informacién de esta senal.

La principal fuente de ruido en radiofrecuencias es el ruido térmico, causado por el
movimiento térmico de los electrones en los dispositivos del receptor (tanto los dispo-
sitivos activos como pasivos). El ruido introducido por cada dispositivo en el sistema
se cuantifica mediante la temperatura de ruido equivalente. La temperatura de ruido
equivalente se define como la temperatura a la que una resistencia pasiva produce una
potencia de ruido por unidad de ancho de banda que es igual a la producida por el
dispositivo [12][11].

La potencia de ruido puede calcularse segiun la ecuacion (3.11).
N =kT,,sB = N,B (3.11)

Donde k£ = —228.6 dABW/HzK es la constante de Boltzman, 7" es la temperatura

equivalente de ruido en Kelvin y B es el ancho de banda de ruido en Hz.

Temperatura de ruido efectiva del sistema T,

La temperatura de ruido del sistema, utilizada para calcular la potencia de ruido en
la ecuacion (3.11), es la temperatura equivalente a la entrada del receptor. En nuestro
trabajo se considera que dicha entrada se encuentra a la salida de la antena.

En la figura 3.5 se muestra un diagrama de los componentes y pérdidas que posee
nuestro sistema de recepcion. Los componentes activos son caracterizados por una

ganancia y una figura de ruido, mientras que los pasivos, por un factor de pérdida.

cable filtro LNA cable
TDT Ly T Ly T GLna T Ly T RTL-SDR

Ty Ty, Tina T, Trrr,

1

Figura 3.5: Diagrama utilizado para calcular la temperatura de ruido efectiva en el receptor.

Se puede deducir que la temperatura equivalente de ruido del sistema queda definida

por la ecuacion (3.12) [11].

Ty, Lyl . TrrrLoLyLy

Toys =10+ 1L, + T, L1+ TinvalyLy +
Grina Grina

(3.12)

A partir de la ecuacion (3.12), se puede deducir que la ubicacion del LNA es impor-
tante y se prefiere que esté lo més proximo a la antena posible, dado que el ruido que

aporten los bloques siguientes al LNA sera atenuado por la ganancia del mismo. Para
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24 Enlace satelital

una Gy 4 de 20 dB, los tltimos términos seran atenuados 100 veces por la participacion

del LNA en el sistema, resultando mucho menores que los primeros.

Figura de ruido de componentes

La figura de ruido (N F') de un componente es la proporcion de SNR en la entrada
frente a la SNR en la salida de dicho componente. Por lo tanto, una NF es un indicador
del grado en que un componente degrada la calidad de la senal que pasa a través de él.
La NF es utilizada por los fabricantes de componentes para describir la degradacion de
SNR que el componente en cuestiéon ocasionaria en un sistema. La conversion entre NF

(en dB) y la temperatura efectiva, T,om, en Kelvin, se realiza de la siguiente manera

Toomp = Tres (10?5 - 1> (3.13)

Con T,e; = 290K, a menos que se especifique otro valor.

Temperatura de ruido de la antena receptora

La temperatura de ruido de la antena de la estaciéon base consiste en dos fuentes
de ruido. Ruido debido a la radiacion del suelo (Tgrounp) v ruido debido al brillo del
cielo se captura en la antena (Tgky).

La Tsky se puede determinar usando el angulo de elevacion, la ganancia y la fre-
cuencia de operacién de la antena. Para su célculo es necesario conocer la temperatura
de brillo del cielo, que solo esta disponible en los resultados experimentales [12]. Para
el caso de 10° de elevacion, se obtiene una temperatura de brillo de 10 K para frecuen-
cias menores a 1 GHz, pero para conocer la temperatura Ty es necesario integrar en
angulo solido el producto entre la temperatura de brillo y la ganancia de la antena,
calculo dificil de realizar con los datos disponibles. Ademas, el ancho de haz de la ante-
na Yagi-Uda a utilizar es del orden de 50°, lo que complicaria atin mas el calculo dado
que, en este caso, no se podria considerar la temperatura de brillo del cielo constante,
por su variacion con el angulo de elevacion. Entonces, se optoé por considerar una cota
para la Tsxy de 70K, que es la temperatura de brillo para elevacion de 0° y frecuencia
menor a 1 GHz.

Por otro lado, Tarounp se debe a la radiacion de la tierra que es capturada por los
l6bulos laterales de la antena. Para el caso de elevaciones a partir de los 10° se considera,
aproximadamente, Tgrounp = 50K [12]. Sin embargo, el ancho de haz de la antena
utilizada en el trabajo imposibilita la determinacion de un dngulo de elevacion para
realizar la aproximacion. Segun la literatura consultada [12]| [11], el peor caso ocurre
cuando los l6bulos laterales de la antena apuntan hacia angulos menores a —10° y se

aproxima Tgrounp = 290 K.
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3.5 Célculo del radioenlace 25

Asi, se puede calcular la temperatura de la antena como sigue

T, =Tsky + Tarounp = 360 K (3.14)

3.4.4. Figura de mérito G/T

Es el parametro que indica el grado de desempenio del receptor. Se establece median-
te la relacion que hay entre la ganancia de la antena y la temperatura de ruido efectiva
del sistema de recepcién. Normalmente, se considera que dentro del término G se in-
cluyen las pérdidas y ganancias que intervengan hasta llegar al receptor propiamente

dicho, en este caso a la salida de la antena.

G/T =G, —T,, [dBK™] (3.15)

3.4.5. Desempeno del enlace

Combinando la potencia de senal con la potencia de ruido se obtiene el parametro

C/N, (carrier-to-noise-density ratio) como indica la ecuacion (3.16).

C  pr pggr 1

= _ — i 3.16
No No kTsys LFS ( )
Expresado en dB
Q—PIRE—L —|—€—k: (3.17)
N, T '
A su vez, teniendo en cuenta que p, = E, Ry, se obtiene la relacion
E C
Fb = — —10logy, Ry (3.18)

3.5. CAlculo del radioenlace

Para realizar el célculo del radioenlace, se tuvieron en cuenta datos tanto de la ET
como de un satélite que fuera representativo. En este caso, se consider6 el uso de las
caracteristicas del satélite skCube, el primer satélite eslovaco [14], lanzado en Junio de
2017.

Datos del satélite

= Potencia del transmisor: P, = 1W.
» Ganancia de antena (dipolo): Gy = 2dBi.
= Frecuencia de portadora: f. = 437.1 MHz.
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26 Enlace satelital

= Tasa de transmision de bits: R, = 9600 bps.

» Modulacion en cuadratura GMSK (Gaussian Minimun Shift Keying).
Datos de la ET

= Ganancia de antena: GG, = 15dBi.

» Pérdida entre antena y filtro: L; = 1dB (2 conectores).

» Pérdida de insercion del filtro: Ly = 0.5dB.

» Ganancia y NF del LNA: Gpya =20dBy NFpnva = 1dB.

» Pérdida entre LNA y receptor USB: L, = 5dB (4 conectores y 20m de cable
RG-213).

» NF del receptor USB (RTL-SDR): NF gy, = 6dB.

Cabe mencionar que en el caso del RTL-SDR solo se posee la figura de ruido de la
etapa de RF, es decir del receptor superheterodino contenido en el chip Rafael Micro
R820T/2. La hoja de datos [15] informa una figura de ruido de 3.5dB cuando se utiliza
la maxima ganancia de RF disponible, sin embargo, aun falta considerar la figura de
ruido de la etapa de digitalizacion de la senal que ocurre en el chip RTL2832U. Debido
a la poca informacién confiable al respecto, se decidié tomar como figura de ruido total
el valor de 6dB, considerando alrededor de 2.5dB en la etapa digital, producto del
ruido de cuantizaciéon y de las etapas posteriores.

También se debe considerar la distancia que hay entre el satélite y la ET cuando
el angulo de elevacion es el minimo a considerar (10°), que es cuando el satélite se
encontrara a la maxima distancia del receptor. Esto se puede calcular a partir de la
figura 3.1, utilizando el teorema del coseno. Se obtiene que, para una altura de 600 km

y una elevacion de 10°, el satélite se encuentra a 1932km de la ET.

3.5.1. Resultados

Utilizando los datos mencionados y las ecuaciones planteadas en este capitulo, se

obtuvieron los siguientes resultados.
» PIRE,; =2dBW.
» Lpg=151dB.
» Tys =28dBK
» (G/T)pr = —13dBK™!

26



3.5 Célculo del radioenlace 27

= C/N, = 66.6dB Hz
« P.=—134dBW = —104dBm
» E,/N, =26.8dB

En el caso de QPSK, se necesita E,/N, > 10.5dB para obtener una BER < 107°.
El valor obtenido de 26.8dB cumple este requisito, dejando un margen de 16.3dB
inclusive.

Es necesario aclarar que no se considerd un valor fijo para la pérdida por polarizacion
cruzada entre las antenas transmisora y receptora. Esto no quiere decir que no haya,
sino que no se puede establecer un valor concreto cuando se tratan de dos antenas
con polarizaciéon lineal, como es el caso. El problema surge si, durante su pasada,
el satélite cambia de orientaciéon hacia la tierra, lo que produciria un cambio en la
direccion de la polarizacion, vista desde la ET. Sin embargo, las antenas poseen un
parametro que sirve para establecer un peor caso para cuando se trata de dos antenas
con distinta polarizacion, el mismo es conocido como cross polarization rejection, e
indica la aislacion que posee la antena respecto a senales con polarizacion distinta a
la suya. Valores tipicos de este parametro son del orden de 20dB [16], lo que podria
considerarse como el peor caso. En este trabajo no se consideré esto en el diseno, pero si

se considera dejar un margen del orden de 10 dB para atenuar la influencia del mismo.
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Capitulo 4

Front end de RF

“A man always has two reasons for doing anything: a good
reason and the real reason.”

— J. P. Morgan, banker, investor, financier.

Tal y como se describi6 en el capitulo 2, es necesario el disenio y construccion de
un front-end de RF, constituido por un filtro pasa alto y un LNA. Dicho proceso se
describe a continuacion, donde se detallan las etapas de diseno, construcciéon y medicion
de ambos bloques. Este proceso se llevo a cabo haciendo uso de materiales disponibles

en el laboratorio y de componentes de bajo costo adquiridos en el exterior.

4.1. Metodologia de construcciéon y medicién

Para la construccion de los bloques que se describen a continuaciéon, se utilizaron
placas de material FR4, de 1.5 mm de espesor, doble faz de cobre de 35 pm y conectores
SMA hembra, tipo edge mount para placa de 1.6 mm. El proceso de fabricacién consiste
en imprimir los layouts, con una impresora laser, en un papel transfer, aplicar calor con
una plancha convencional para transferir la tinta al PCB (Printed Circuit Board), y
sumergir la placa en cloruro férrico para quitar el cobre no deseado; siempre teniendo
en cuenta la limpieza de la placa.

Las mediciones mencionadas en este capitulo fueron realizadas utilizando un ana-
lizador de espectro de la empresa Keysight, modelo N9320B, tanto en modo normal
como en modo tracking generator. El mismo permite medir senales en el rango de 9 kHz

a 3GHz.
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30 Front end de RF

4.2. Filtro

La funcion de este filtro es prevenir que el LNA se sature con senales que no son
de nuestro interés, lo que provocaria que la ganancia del mismo se viera comprimida.
Esto puede ocurrir cuando se apunta la antena en direccion de estaciones cercanas de
radio FM, particularmente. Utilizando el analizador de espectro, cubriendo el rango
de frecuencias de 88 a 108 MHz, se realiz6 una mediciéon de la potencia de todas las
estaciones de radio FM que recibe la antena Yagi-Uda, disenada para la banda UHF
AMSAT, en este caso se tiene conocimiento de que algunas estan ubicadas en el Cerro
Otto, a una distancia aproximada de 5km del laboratorio. El resultado se presenta en
la figura 4.1 y se puede comparar con la potencia esperada en la recepcion de satélites
de orbita LEO. En la seccién 3.5 se obtuvo que la potencia a la salida de la antena
sera del orden de los —111dBm para estos satélites. Puede verse en la figura 4.1 que

la potencia es del orden de —77.5dBm para la estacion de FM centrada en 94.5 MHz.
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Figura 4.1: Medicion de la potencia recibida por la antena Yagi-Uda, disefiada para la banda
UHF AMSAT, de senales provenientes de estaciones de radio cercanas.

La decision de colocar un filtro que atenta la banda de FM esta ligada al parametro
"punto de compresion de 1dB" del LNA, ya que, sin el filtro, seniales de mucha potencia
podrian saturarlo.

Una posibilidad es la de implementar un filtro tipo rechazabanda para el espectro
que incluye radio FM, sin embargo, para obtener la atenuacion deseada el mismo de-
beria ser de un orden alto, introduciendo un valor grande de pérdida por insercion,
debido al uso de una gran cantidad de componentes reales (con pérdidas). En conse-

cuencia, el filtro a disenar sera del tipo pasa alto y debe cumplir las especificaciones
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4.2 Filtro 31

detalladas en la tabla 4.1, estos son los parametros de diseno utilizados, considerando

una impedancia de 50 €2.

Parametro ‘ Rango de frecuencias ‘ Valor
Pérdida por insercion 435 — 438 M Hz <0.5dB
Rechazo en banda FM 88 — 108 MHz > 30dB
Pérdidas por retorno 435 — 438 MHz < —-10dB

Tabla 4.1: Requerimientos del filtro pasa alto.

En la figura 4.2 se muestran las bandas de interés para el diseno de este filtro.

Magnitud (dB)

i Lt

108 435 438 Frecuencia (MHz)

Figura 4.2: Bandas de interés para el disenio del filtro tipo pasa alto.

4.2.1. Diseno del filtro pasa alto

Para el disefio del filtro se utilizo el software ADS (Advanced Design System), de la
empresa Keysight Technologies, el cual proporciona un entorno de simulacién y diseno
integrado de productos electréonicos de RF. El proceso de diseno consiste en el uso de
las herramientas provistas por el software ADS para poder previsualizar el desempeno
que tendra el filtro una vez construido.

Haciendo uso de la herramienta Filter Design Guide se disené un filtro pasa alto del
tipo eliptico, dado que es el tipo de filtro que consigue una menor banda de transicién
para un determinado orden a costa de obtener ripple en las bandas de transicion y
rechazo [17]. Utilizando los parametros descriptos en la tabla 4.1 se obtuvo un filtro
eliptico de orden 4, compuesto por 3 inductores y 2 capacitores, como el que se muestra
en la figura 4.3.

En primera instancia, se seleccionaron los valores comerciales de cada componente
mas cercanos a los indicados en la figura 4.3, y se construy¢ el filtro correspondiente.
Los componentes utilizados se comparan con los valores obtenidos en la etapa de diseno
y se presentan en la tabla 4.2.

Para medir la transferencia del filtro se utilizo el analizador de espectro ya mencio-

nado, en el modo tracking generator, realizando un barrido en frecuencia en el rango
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Figura 4.3: Diagrama del filtro eliptico orden 4 disefiado con la herramienta Filter Design
Guide del software ADS.

Componente | Valor de diseno | Valor utilizado (tol. 20%) | Montaje
C1 5.7pF 4.7pF SMD 0805
C2 7.8pF 8pF SMD 0805
L1 21.9nH 22nH SMD 0603
L2 177.1nH 180nH SMD 0603
L3 13.3nH 12nH SMD 0603

Tabla 4.2: Componentes utilizados en la construccion del primer disefio del filtro.

permitido por el instrumento. Lamentablemente, esta implementacién no cumple con
los requisitos propuestos para este bloque del front-end, particularmente se constato
una alta pérdida por insercién, del orden de 3 dB, y un corrimiento en la frecuencia de
diseno para la banda de rechazo, lo que ocasioné que el filtro no atente lo requerido la
banda de radio FM. Es posible que esto haya sucedido por no considerar las tolerancias
de los componentes utilizados durante la etapa de diseno.

Sin embargo, esta mala experiencia sirvié para comprender la importancia de la
simulacion de todos los escenarios posibles durante la etapa de diseno, antes de proceder
a la construccion de la placa. Es por esto que, tomando como partida los valores de
capacitancia e inductancia mencionados, se realizd un nuevo diseno que tenga en cuenta

las tolerancias de los componentes.

4.2.2. Optimizacién utilizando el método de Monte Carlo

El resultado del diseno del filtro utilizando la herramienta Filter Design Guide no
tiene en cuenta las caracteristicas reales de los componentes, siendo éste un resultado

poco confiable. La principal caracteristica que tendra un componente comercial, y que
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no tiene en cuenta el diseno propuesto, es su tolerancia. Ademéas se considera que un
componente real tendra pérdidas representadas por el factor de mérito Q).

El método de Monte Carlo consiste en realizar distintas simulaciones para distintos
valores de uno o varios parametros, dentro de una configuracion especifica. Las variacio-
nes del parametro entre simulaciones son aleatorias, considerando valores dentro de un
rango especificado. Es asi como se logra simular lo que sucede cuando un componente
comercial especifica una tolerancia junto con el valor.

En el laboratorio se dispone de componentes de montaje superficial, los cuales
no especifican la tolerancia que poseen. Por lo tanto, se consideré una tolerancia del
20 % tanto para inductores como capacitores en las simulaciones, dado que este valor
considera el peor caso para valores comerciales de bajo costo. Para poder hacer uso
de los componentes disponibles, se utilizaron sus valores comerciales con la tolerancia
mencionada, para realizar la optimizacion.

El software ADS dispone de la herramienta de simulacion llamada Yield que permite
realizar un anélisis mediante el algoritmo de Monte Carlo sobre las tolerancias de los
componentes y establecer metas que se desean cumplir para distintos pardmetros de la
simulacion. En nuestro caso estas metas estan definidas en la tabla 4.1 y se traducen en
limitaciones a los parametros de scattering del filtro. Como resultado, la herramienta
Yield devuelve el porcentaje de casos simulados que cumple con las metas especificadas.

Es razonable considerar que en las primeras simulaciones no se va a encontrar el
conjunto de componentes que maximice el desempenio del filtro para el mayor por-
centaje de casos, para la tolerancia especificada. Es por esto que se realizan también
histogramas sobre los valores considerados para cada componente, que indican, para
cada meta, qué componente influye en mayor medida para asi poder fijar los valores
més sensibles y seguir variando el resto hasta converger a una solucién que cumpla con
las metas especificadas para el mayor porcentaje de componentes considerados. Para
esto sirve la herramienta Yield Optimization del ADS utilizada.

Luego de varias iteraciones se obtuvieron los valores informados en la figura 4.4,
considerando una figura de mérito @) igual a 40 para los inductores y 100 para los capa-
citores. También se tiene en cuenta en las simulaciones el tamano de los componentes,
indicado el ancho y largo de los mismos en el listado de componentes disponibles en el
laboratorio.

Finalmente, la simulacién para los valores de diseno tiene como resultado el cumpli-
miento de las especificaciones en un 92 % de los 1000 casos aleatorios considerados por
el algoritmo. Esto se refleja en las figuras 4.5a y 4.5b, correspondientes a la simulaciéon
de los parametros S21 y S11 del filtro, respectivamente, donde se puede apreciar la
variedad de respuestas que podria tener el filtro al utilizar componentes con el 20 %
de tolerancia. En dichas figuras se incluyen, en lineas de puntos, los valores de diseno

considerados; en el caso del parametro S21 se indican los valores 0.5 dB y 30 dB, corres-
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Figura 4.4: Medicion de la potencia recibida por la antena Yagi-Uda, disefiada para la banda
UHF AMSAT, de senales provenientes de estaciones de radio cercanas.

pondientes a la maxima pérdida de inserciéon y el minimo rechazo en la banda de radio
FM; mientras que para el grafico del parametro S11 se incluye una linea que indica la

desadaptacion de 10 dB méaxima permitida.

4.2.3. Construcciéon y medicién del filtro

Los componentes elegidos durante el proceso de diseno del filtro son indicados en

la tabla 4.3 y fueron utilizados para su construccion, todos son de montaje tipo SMD

(Surface Mounted Device) modelo 0603 o 0805.

Componente | Valor (tol. 20%) | Montaje
C1 SpF SMD 0805
2 15 pF SMD 0805
L1 39nH SMD 0603
L2 270nH SMD 0603
L3 18nH SMD 0603

Tabla 4.3: Componentes utilizados en la construccion de los filtros.

También con ADS, se disend el layout a partir del cual se construy6 el PCB. En
la figura 4.6 se muestran dos disefios que se consideraron para el PCB y el resultado
luego de la construcciéon de los mismos, en 4.6a se considera utilizar solo el cobre
correspondiente a las lineas de conexiones entre componentes, ademas del plano de
tierra del otro lado de la placa, mientras que en 4.6b se considera también utilizar el
espacio libre del lado de los componentes como tierra (ground extendido), esto permite

unificar el valor de potencial igual a cero en toda la placa, lo que, en teoria, mejora el
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Figura 4.5: Simulacién de parametros S del filtro, utilizando el método de Monte Carlo para
obtener variaciones en los valores de los componentes, debido a la tolerancia considerada.

desempeno. En las figuras 4.6¢ y 4.6d se muestra una foto de cada filtro construido,

donde se aprecia la diferencia en el lado de los componentes de las placas.
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36 Front end de RF

(c) Placa 1. (d) Placa 2.
Figura 4.6: Diferentes layouts implementados, correspondientes al filtro pasa alto disenado,
incluyendo foto de los resultados.

La construccion de los filtros se realizo en el laboratorio, utilizando los componen-
tes de la tabla 4.3, también conectores SMA y placa de dieléctrico FR4, siguiendo el
proceso de fabricaciéon mencionado al inicio de este capitulo. Luego, con el analiza-
dor de espectro en modo tracking generator se procedi6é a realizar mediciones de la
transferencia de cada filtro para el rango de frecuencias que va de 50 MHz a 1 GHz.

Como resultado, se obtuvieron las curvas que se presentan en la figura 4.7. A simple
vista, existe una similitud en la respuesta de la transferencia para ambos filtros, pero
no son exactamente iguales. En la figura 4.7a se observa una pérdida por inserciéon
méxima de 0.56 dB y una atenuacion, en la banda de 88 a 108 MHz, mayor a 38.6 dB;
mientras que en la figura 4.7b estos valores son 0.53dB y 42.5 dB, respectivamente.

A partir de lo mencionado, se podria concluir que la inclusion de un ground exten-
dido a las zonas libres de la placa, del lado de los componentes, se refleja en un mejor
desempeno del filtro en la banda de rechazo, sin afectar la pérdida por inserciéon en
la banda de paso. Sin embargo, ambas curvas de transferencia quedan incluidas en las
posibilidades mostradas en la simulacion del pardmetro S21, utilizando el método de
Monte Carlo en la figura 4.5a, lo que podria indicar que esta mejora no es mas que un
caso estadisticamente probable, es decir, que la combinaciéon de nuevos componentes
resultoé en una respuesta distinta y, en este caso, mejor.

Los filtros implementados son de tipo eliptico, lo que implica tener ripple tanto
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en la banda de paso como de rechazo, esto se puede apreciar en las mediciones de los
mismos. No es de nuestro interés el ripple de la banda de rechazo pero si el de la banda
de paso, en especial en la banda de 435 a 438 MHz. Se puede apreciar en las mediciones
que esta variacion en la transferencia del filtro es notoria dentro de un rango de algunos
MHz, con variaciones del orden de 0.1dB. Sin embargo, las senales a recibir ocupan
un ancho de banda de aproximadamente 9.6 kHz, un rango en el que el ripple no es
evidente.

El filtro disenado con ground extendido fue el seleccionado para formar parte del

front-end de RF, en la tabla 4.4 se presentan las caracteristicas medidas del mismo.

Parametro Rango de frecuencias Valor
Pérdida por insercion 435 — 438 MHz < 0.53dB
Rechazo en banda FM 88 — 108 MHz > 42.5dB

Tabla 4.4: Valores medidos del filtro pasa alto construido y seleccionado para el front-end.

4.3. LNA

El amplificador de bajo ruido, LNA, cumple la funcién de mejorar la potencia de la
senal que llega al receptor USB, a la vez de reducir la temperatura de ruido del sistema.
Este dispositivo activo esta formado por un transistor polarizado con adaptacion en
la entrada y salida a una determinada impedancia. Los principales parametros que
caracterizan a un LNA son la ganancia y la figura de ruido. Sin embargo, para poder
caracterizar completamente un LNA se debe dar cuenta del comportamiento no lineal
del mismo, esto se realiza considerando pardmetros como el punto de compresion de
ganancia de 1dB (P1dB), el punto de interseccion de tercer orden (I P3) y la distorsion
por intermodulacion. En la tabla 4.5 se indican los requerimientos para el LNA que

formara parte del front-end de RF.

Parametro \ Rango de frecuencias \ Valor
Rango de operacion deseado 24 — 1700 MHz -
Ganancia 435 — 438 MHz > 20dB
Figura de ruido 435 — 438 MHz <1dB
Desadaptacion a la entrada y salida de 50 €2 24 — 1700 MHz <10dB

Tabla 4.5: Requerimientos para el LNA que formaré parte del front-end de RF.

A pesar de no proponer requerimientos especificos para los parametros no lineales
del LNA, se espera que el LNA tenga valores razonables. Tipicamente el parametro
P1dB, por ejemplo, es del orden de los —20dBm, es decir que en la salida del LNA se

tiene este valor mas la ganancia reducida en 1dB.
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1
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(b) Filtro con ground extendido al lado de la placa donde se encuentran los
componentes.

Figura 4.7: Medicion de los filtros pasa alto construidos, a partir del diseno con el método de
Monte Carlo.

La realizacion de un diseno completo de un LNA, a partir de un transistor, ana-
diendo las redes de polarizacion y adaptacion; escapa a los alcances de este proyecto
integrador, por ende, se procedié a la biusqueda de un MMIC (Monolithic Microwa-
ve Integrated Clircuit) que posea los componentes necesarios para el funcionamiento
como LNA. Un MMIC es un circuito integrado que opera a frecuencias microondas
(300 MHz-300 GHz), que realizan funciones tipicas en un sistema de comunicaciones,
como mezclado o amplificacion de senales, y normalmente estan adaptados a una im-
pedancia caracteristica de 50 Q2. El MMIC/LNA seleccionado seréa simulado, montado

en placa, si es necesario, y medido en el laboratorio.
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4.3.1. Eleccion del LNA

Se evaluaron las opciones disponibles de proveedores nacionales y no se encontré
un LNA que satisfaga todas o la mayoria de los requerimientos del trabajo, es por ello
que se optd por consultar a proveedores extranjeros.

Empresas como Digi-Key y Mini-Circuits ofrecen buscadores de componentes en
sus paginas web, para diferentes proveedores en el caso de la primera. Luego de filtrar
la busqueda para los parametros deseados, se procedié a buscar los componentes selec-
cionados en sitios de compra y venta internacionales como Ebay, Amazon y AliExpress,
dado que son los que poseen envio gratuito a distintas partes del mundo y no requieren
que la compra sea por una cantidad minima elevada, como suelen imponer las empresas
que fabrican estos componentes.

Luego de una exhaustiva busqueda, se seleccion6 el MMIC LNA SPF51897Z de la
empresa RFMD. A su vez, se concretd también la compra de una placa que contiene
el MMIC INA-02186 de la empresa HP con su correspondiente red de polarizacion y
adaptacion, principalmente para tener un componente de respaldo en caso de que el
primero falle.

Las caracteristicas de estos amplificadores para frecuencias cercanas a la banda de
interés de 435 a 438 MHz, indicados en las hojas de datos de los mismos [18] [19], son
resumidos en la tabla 4.6. En ambos casos, las frecuencias a las que fueron medidos estos
parametros son mayores a la banda de interés. Sin embargo, las curvas mostradas en
dichas hojas de datos muestran que el comportamiento mejora al bajar la frecuencia, es
decir que la ganancia aumenta y la figura de ruido disminuye, por lo que se consideraron
los valores de la tabla 4.6 como cotas al desempeno esperado para el dispositivo en la

banda de interés.

LNA SPF5189Z (RFMD) | INA-02186 (HP)
Rango de operacion 50 — 4000 MHz 0.1 — 2000 MHz
Ganancia 19.6 dB @800 MHz 31dB @500 MHz
Figura de ruido a 50 €2 0.52dB @800 MHz 2dB @500 MHz
P1dB a la salida 22.3dBm @800 MHz | 11dBm @ 500 MHz
1P3 38.4dBm @800 MHz | 23dBm @ 500 MHz
Adaptacion a la entrada/salida (50€2) || > 16dB @800 MHz | > 20dB @ 500 MHz
Precio por unidad (USD) $0,756 $6,92

Tabla 4.6: Resumen de las caracteristicas de los LNAs seleccionados y comprados, segiin sus
hoja de datos.

Como se mencioné anteriormente, el MMIC INA-02186 (HP) esta montado en una
placa estandar, de evaluacion, del fabricante. En cambio, el MMIC SPF51897 (RFMD)
requiere el diseno y fabricaciéon de un PCB para su utilizacion.

Para el disenio de la placa de prueba del LNA SPF5189Z se utiliz6 un modelo

incluido en su hoja de datos [19]. En la figura 4.8, se presentan el circuito (en 4.8a),
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el esquema de la placa (en 4.8b) y el layout disefiado con el software ADS (en 4.8¢c).
Los componentes necesarios para la fabricacion de la placa fueron tomados de los

disponibles en el laboratorio, siguiendo las recomendaciones de la hoja de datos.

RFIN

O—| e

100pF 1.5nH

CutTrace ./

0000

/
RF IN L= RF OUT
() RFMD 225134 REV. A{ ) (c) Layout disenado.
\ )

(b) Diagrama de la placa de evaluacion.

Figura 4.8: Disefio del LNA SPF5189Z, empresa RFMD, incluyendo el esquematico del circuito,
el diagrama de la placa de evaluaciéon y el layout utilizado para la construccién del mismo.

4.3.2. Construcciéon y medicion del LNA SPF5189Z (RFMD)

Para construir el LNA SPF51897 se utilizaron los componentes disponibles en el

laboratorio, indicados en la tabla 4.7. De igual manera que con los filtros, el proceso

de fabricacién es detallado al comienzo de este capitulo.

Componente | Valor (tol. 20%) | Montaje
C1 0.1pF SMD 0805
02, (3, C4 100 pF SMD 0805
L1 1.5nH SMD 0603
L2 150nH SMD 0603

Tabla 4.7: Componentes utilizados en la construccion del LNA SPF5189Z (RFMD).

El resultado se puede observar en la foto mostrada en la figura 4.9, donde se indican

la entrada y salida de la senal de RF, como también las entradas de la fuente de tension
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continua.

Figura 4.9: Foto del LNA SPF5189Z (RFMD) construido, utilizando componentes disponibles
en el laboratorio.

Lamentablemente, esta implementaciéon no tuvo éxito en reiterados intentos con
distintos MMIC SPF5189Z, los cuales fueron intercambiados en la placa, esto fue po-
sible debido a que se compraron 10 unidades del mismo. La hipo6tesis que predomina
es que los mismos sufrieron alguna alteracion o falla en el envio o almacenamiento por
parte del proveedor, dado que se realizaron pruebas con cuatro diferentes de diez que
se compraron y en todos los casos la falla persistio. Lo que se observo fue que al aplicar
tension continua hasta 5 Vee (lo indicado en la hoja de datos [19]) a la placa, la corrien-
te se incrementa rapidamente, superando el valor esperado de 90 mA, y alcanzando el
méaximo de operacion del MMIC de 120mA, lo que deberia ocurrir cuando la tension
de polarizacion del dispositivo supere el valor maximo de 5.5 Vee [19]. Se reviso la placa
construida y los componentes utilizados, pero no se encontro la causa de la falla.

Un detalle no menor es que, a pesar de ser productos de empresas reconocidas a
nivel mundial, los proveedores que venden estos productos a bajo precio no lo son, lo
que no garantiza que los componentes hayan sido conservados siguiendo las normas
que especifica el fabricante, es por esto que se debe proceder con cautela a la hora
de comprar productos de tan bajo precio. En algunos casos los mismos son considera-
dos de dudosa procedencia (truchos), denominados comtnmente " counterfeit electronic

components".

4.3.3. Medicion del LNA INA-02186 (HP)

El LNA utilizado para el front-end de RF fue la placa que contiene el MMIC INA-
02186, de la empresa HP. En la figura 4.10 se muestra una foto de la placa en cuestion.
Se realizaron mediciones para una tension de alimentacién de la placa de 12 Vee,
corroborando que el consumo de corriente fuera del orden de los 35 mA indicados en

la hoja de datos, y se obtuvo como resultado la medicién que se presenta en la figura
4.11
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Figura 4.10: Foto de la placa de evaluacion del MMIC INA-02186 (HP) adquirida.

#Atten 15dB

VEE 1.000MHz

Figura 4.11: Medicion de la ganancia del LNA INA-02186 (HP), para una alimentacion de
12V de alimentacion y 35 mA.

En la figura 4.11 se observa que la ganancia del LNA para el rango de frecuencias
de interés es mayor a 31 dB, mientras que el requisito para este parametro se fijo en
20dB. Por otro lado, no se pudo obtener una medicién de la figura de ruido de este
bloque por falta de instrumentacién adecuada, por lo que se adopté como referencia el

valor informado en la hoja de datos, 2 dB.
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4.4. Calculo del radioenlace satelital para valores me-
didos del front-end

Dado que se dispone de valores concretos para la respuesta del filtro y el am-
plificador que forman parte del front-end de RF, es posible calcular nuevamente las
caracteristicas del enlace, considerando los valores medidos en el filtro y el LNA. Dicho
calculo se realizara de igual manera que en la secciéon 3.5, modificando los valores por
los indicados en la tabla 4.8. El parametro afectado directamente por estos cambios,
es la temperatura de ruido equivalente del sistema, T'sys, que en este caso resulta ser

igual a 28.6dB K, mientras que anteriormente se obtuvo 28 dB K con los valores de

disetio.
Parametro medido Valor
Pérdida por insercién del filtro | 0.53 dB
Ganancia del LNA 31.4dB
Figura de ruido del LNA 2dB

Tabla 4.8: Valores medidos de los bloques filtro y LNA, que forman parte del front-end de RF
implementado.

El cambio en estos parametros se corresponde con una variacion en la temperatura
del sistema de recepcion Ty, del orden de 0.6 dB, comparado con la Ty, obtenida con
los valores de diseno del front-end de RF. Este aumento en la temperatura de ruido
del sistema esta intimamente relacionado con que, a pesar de que la ganancia del LNA
implementado y medido sea mayor a la especificada durante el diseno del front-end, la
figura de ruido del mismo es mayor al valor de 1dB utilizado en el célculo inicial.

La degradacion del sistema de recepcion sera, entonces, del orden del aumento de la
temperatura de ruido del sistema, es decir 0.6 dB. Esto disminuye el margen del enlace
considerado en primera instancia a 15.7dB. Un margen aceptable para un enlace de
estas caracteristicas podria ser del orden de 10dB, dada la variaciéon de alturas entre
satélites en 6rbitas LEQO y, en particular, por la posible pérdida por polarizacion cruzada
por la antena de recepcion utilizada, por lo que se considera que el margen obtenido

es admisible.
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Capitulo 5
Procesamiento SDR

“I do not fear computers. I fear the lack of them.”

— Isaac Asimov.

En este capitulo se analiza la etapa de procesamiento de los datos entregados por
el receptor USB a la computadora, suponiendo que la configuracion del mismo durante
la adquisicién de datos esta fija. Para esta etapa se considerara que se dispone de
una estimaciéon de la frecuencia con que llega la senal al receptor. En el capitulo 6
se explica como se obtiene este valor, asi como la adquisiciéon de los datos utilizando

distintos software.

5.1. Diseno

Los datos que entrega el receptor USB a la computadora son las salidas de las ramas
en fase (I) y en cuadratura (Q) de un demodulador en cuadratura digital centrado en
la frecuencia F, especificada al receptor durante la adquisicion de datos. La tasa de
muestreo F se configurd en el valor estandar 2.048 Mbps para las mediciones, permi-
tiendo adquirir senales que se encuentren en un ancho de banda de 2.048 MHz centrado
en F.

Las senales provenientes de satélites LEO son afectadas por efecto Doppler, como
se explico en el capitulo 3, que produce un corrimiento en frecuencia de hasta 10 kHz
hacia ambos lados de la frecuencia de la portadora transmitida por el satélite Fj;.

Las senales adquiridas no son procesadas a la tasa de muestreo del receptor USB,
dado que no es necesario una tasa tan elevada. Por lo tanto, luego de centrar la senal
recibida en banda base compleja, se procede a decimar los datos hasta obtener una
tasa de muestreo menor. Esta tasa es la utilizada durante la etapa de procesamiento
siguiente. La reduccion de la tasa se basa en la necesidad de reducir el tiempo de

procesamiento. Sin embargo, se tuvo en cuenta que la tasa de muestreo final debe
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cumplir el teorema fundamental de muestreo de Nyquist [20], en nuestro caso se realiza
muestreo complejo, por las caracteristicas de las senales, es decir que, se debe muestrear
a una tasa igual o mayor al ancho de banda de la senal de interés. En general, este
ancho de banda esta limitado a la tasa de datos R, por lo general, y los valores
considerados en este trabajo no superan los 20 kHz. Ademas, se debe tener en cuenta
que para la etapa de recuperacion de portadora es preferible que la relaciéon entre la
tasa de muestreo y la portadora que se desea recuperar sea lo més grande posible,
para poder recuperar fielmente la fase y la frecuencia de la misma. Es por esto que, en
este trabajo, se consider6 la utilizacion de una frecuencia de muestreo f; = 256 ksps
y una frecuencia central de funcionamiento de la etapa de recuperacion de portadora
fe = 25.6 kHz, resultando en una relacion de 10:1 entre ellas.

Para la recepcion 6ptima de datos transmitidos en una senal modulada en cuadratu-
ra (BPSK, QPSK, GMSK, etc.), tanto la portadora como el sincronismo de bits deben
estar disponibles en el receptor. A partir de senales moduladas digitalmente, atrave-
sando un canal AWGN, existen técnicas que permiten la extracciéon o regeneracion de
estas senales de sincronismo.

En la figura 5.1 se muestra un esquema de las etapas de procesamiento SDR reali-
zadas en la computdora, que seran descriptas en las secciones siguientes. La senal de
entrada es la proveniente del receptor USB, muestreada a 2.048 Msps, representada en
formato 1Q (senial compleja). En dicho esquema se contempla el caso de decimacion

por 8 para pasar de 2.048 Msps a 256 ksps.

Decimacidn

a 2.048 Mbps

o |- Q (B bits) _‘_%_’ l .

Sincronizacion de Datos
» Demodulacion |—™ o
simbolos binarios

Recuperacidn de
portadora

«

Filtro antialias D=8 Filtro pasa banda
complejo en Fo

Oscilador local Oscilador local
Fcen - Fsat Fdop + Fo

Figura 5.1: Diagrama en bloques de las etapas de procesamiento SDR.

En este caso, F.., — Fyu es la diferencia entre la frecuencia fijada en el receptor
USB durante la adquisiciéon de datos, F.,, v la frecuencia central del transmisor del
satélite, Fyq. Fl., €s seleccionada para que el ancho de banda recibido esté incluido
en el ancho de banda asignado a satélites amateur, de 435 a 438 MHz, en particular
se requiere que incluya el espectro de la senal del satélite que se esté recibiendo; por
defecto Fl., = 436.5 MHz.

La multiplicaciéon por el primer oscilador lleva la senal correspondiente al satélite
(con corrimiento por Doppler) al centro de la banda de recepcion del receptor USB.

Luego se realiza el filtrado y decimacion, quedandonos con una banda de 256 kHz,
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donde la senal del satélite se encuentra centrada y ocupa un rango menor a 40kHz

(20kHz de canal y 20 kHz por Doppler). Esto se ilustra en las figuras 5.2a y 5.2b.

< 2.048 MHz »

' -=—1
o ! !
© | )
s I |
5 ! ]
o | |
I |
! |
I |

L o >

435 Canal + Doppler < 40 kHz 438 Frecuencia

[MHz]
(a) Canal a la entrada de datos.
256
A
‘_kHz*

______________________ 1
I |
© | |
© | |
o | |
a | |
! |
! |
I |

L . - >

435 Canal + Doppler < 40 kHz 438 Frecuencia

[MHz]

(b) Canal luego de la decimacion.

Figura 5.2: Ubicacion del canal antes y después de decimar los datos, centrandolo en banda
base.

Luego, la multiplicacién en frecuencia por Fy,, + Fj, tiene la finalidad de corregir la
variacion por Doppler que sufre la portadora, a la vez de llevar la senal a la frecuencia
de operacion de la etapa de recuperacion de portadora Fy = 25.6 kHz. El valor de
Fyop equivale al corrimiento en frecuencia por efecto Doppler, respecto a la frecuencia
de portadora del transmisor del satélite, y para obtenerlo se utiliza un programa que
realiza una estimacion de la orbita del satélite y, a partir de ella y de la posicién
geogréfica de la estacion terrena, calcula dicho corrimiento.

El filtrado pasa banda se realiza en el espacio complejo, dado la naturaleza de las
senales. El disenio de dicho filtro pasa banda consiste en disenar un filtro pasa bajo
que cubra el ancho de banda deseado, y multiplicar su respuesta por una exponencial
compleja para llevar la banda de paso a la porcion del espectro de nuestro interés. En
este caso, se consider6 un ancho de banda del orden de la tasa de bits Ry, por ser
seniales complejas, que es lo que ocupa la senal una vez corregida en Doppler, y realiza
la multiplicacién por una exponencial compleja en la frecuencia a la que trabaja el
sistema de recuperacion de portadora, 25.6 kHz.

Asi, se obtiene una senal compleja, centrada en F, = 25.6kHz, muestreada a
256 kbps, aunque ain existe un error en frecuencia, dado que la estimacion del co-
rrimiento por Doppler puede ser inexacto, a la vez que existen errores atn no conside-

rados. Las fuentes que ocasionan un error en la correccién en corrimiento en frecuencia
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son diversas, por nombrar algunas se considera la inexactitud en la frecuencia central
de los osciladores, los errores de cuantizacion al tratarse de procesamiento digital, la
desactualizacion de los parametros utilizados para estimar la o6rbita del satélite. Sin
embargo, se considera que el error en frecuencia en este punto de la cadena de proce-
samiento estd acotado a valores menores que 1kHz. Esta senal es la que ingresa a las
etapas de demodulacién y recuperacion de portadora.

Existe un compromiso durante el disefio de un sistema de recuperacion de portadora,
dado que a mayor variacion en frecuencia de la portadora de la senal a recibir, mayor
serd el tiempo de establecimiento del estado estacionario. Es por esto que se reduce
este ancho de banda en gran medida, haciendo uso de la estimaciéon del corrimiento en

frecuencia por efecto Doppler.

5.1.1. Errores en la estimacion de la frecuencia de portadora

recibida

La estimacion del corrimiento en frecuencia por efecto Doppler es la principal he-
rramienta que ayuda a determinar la frecuencia de portadora que se recibe en tierra
durante una pasada del satélite. Sin embargo, este valor suele tener error debido a va-
rios factores. Por empezar, el transmisor tiene error en la frecuencia que genera debido
principalmente a los cambios en temperatura que sufre en orbita, este valor suele ex-
presarse en PPM (partes por millon). Asi también, los TLE no son exactos, dado que
los mismos son actualizados periddicamente y pueden sufrir variaciones entre actuali-
zaciones, cuanto mas antiguos sean, peor sera la estimacién. Ademés, se induce otro
error durante la etapa de adquisicion de datos, debido a que en la etapa de RF que
posee el receptor USB, se realizan mezclas en frecuencia con osciladores que también
tienen variaciones en la frecuencia de operacion, sin mencionar el error en la frecuencia
de muestreo, que también puede tener un error.

Para reducir estos factores, se incluye tanto en los satélites como en el receptor USB
un oscilador del tipo TCXO (Temperature Compensated Crystal Oscillator, que tiene
una mejora significativa en cuanto a la estabilidad frente a cambios en temperatura,
comparado con los XO (Crystal Oscillator) de bajo costo.

En este trabajo se consideraron errores en la estimacion de frecuencia de la portado-
ra recibida acotadas a 1kHz, lo que se comprob6 mediante simulaciones, descriptas en
el capitulo 6. Cabe destacar que el desarrollo del bloque de recuperaciéon de portadora

considera este valor para establecer sus parametros de lazo.
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5.2. Recuperaciéon de portadora

En busca de mejorar la eficiencia en potencia en el transmisor, la mayoria de los
esquemas de modulaciéon modernos suprimen la portadora en la senal transmitida.
Esto tiene el beneficio extra de que ahora toda la energia transmitida reside en las
bandas laterales, que contienen la informacion. Desafortunadamente, sin la presencia
de la portadora, no se pueden utilizar PLLs ordinarios para recuperar la misma [21].
Esto significa que se deben emplear técnicas complejas de recuperacion de portadora.
Hay muchos factores a tener en cuenta durante la seleccion y desarrollo de un siste-
ma de recuperacion de portadora. Aqui, sélo los principios béasicos de operacion de
estos sistemas son tratados. Por simplicidad, s6lo se considera modulacion BPSK para
describirlos, luego se introduce QPSK a la hora de implementar el esquema definitivo.

En la mayoria de las aplicaciones en telecomunicaciones se utiliza alguno de los
siguientes métodos de recuperacion de portadora: lazo multiplicativo (como el lazo
cuadratico para BPSK) y lazo de Costas. Otros tipos de esquemas para recuperacion
de portadora son extensiones o modificaciones de estas técnicas.

Las técnicas mencionadas se dividen en dos grandes tipos, técnicas de alimentacion
directa (feed-forward), como el lazo cuadrético, y lazos realimentados (feedback loop),
como el lazo de Costas. Las técnicas de recuperacion de portadora con feedback ofrecen
mayor rechazo al ruido pero sufren tiempos de establecimiento del lazo mayores, en
comparacion con las técnicas feed-forward.

Lazo multiplicativo

En el caso de BPSK, éste toma la forma de un lazo cuadratico, y la recuperacion de
la portadora se realiza utilizando un bloque que eleve al cuadrado la senal modulada en
BPSK, para asi obtener senal correspondiente al doble de la frecuencia de la portadora.
Esta técnica se basa en que los datos tienen valores +1 y -1, lo que produce que
al elevar la senal al cuadrado la senal que se obtiene no quedara modulada. Luego,
haciendo uso de un divisor de frecuencia se recupera la portadora deseada [22]. En la
figura 5.3 se muestra un diagrama de un lazo cuadrético para BPSK, donde se observa
que es necesario utilizar un divisor de frecuencia, en este caso un PLL, para obtener
la frecuencia de portadora, dado que, al elevar al cuadrado la senal de entrada, se
recupera la componente del doble de frecuencia.

Lazo de costas

El lazo de Costas es un lazo realimentado que alimenta directamente las senales
de banda base I(t) y Q(t) al detector de fase, donde se produce la senial de error que
controla el VCO (Voltage Controlled Oscillator). Como tal, no hay retardo de deteccion
en el ciclo. Ademas, el lazo de Costas puede recuperar la portadora y demodular la senal
recibida simultdneamente [22]. Esto hace que sea computacionalmente mas eficiente que

los demaés algoritmos.
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BPSK = (- )2 |—— BPF F(o)
vCO
y
+2
L—» Demodulador

Figura 5.3: Diagrama en bloques del lazo cuadratico para BPSK.

Las ventajas mencionadas son la razoén para seleccionar el lazo de Costas como la
técnica de recuperacion de portadora para el demodulador a implementar.

En la figura 5.4 se presenta el diagrama en bloques de un lazo de costas analogico.
Puede apreciarse la similitud de este lazo con el demodulador de QPSK de la figura

2.5, con el agregado de una realimentaciéon con un detector de fase y un filtro de lazo.

mizer I filtro de rama

/ , I
,:2'\\1 » Demodulador
- A

filtro de lazo

v 0 , . X detector
QPSK 90° @ f\g// de fase

filtro de rama

/’\XJ
/\\ Y,

mizer ()

Figura 5.4: Diagrama en bloques del lazo de Costas.

5.2.1. Algoritmo del lazo de Costas

El principio de funcionamiento del lazo de Costas consiste en la generacién de una
senal sinusoidal interna (con un VCO) que ajuste su fase y frecuencia baséandose en los
principios de coherencia y ortogonalidad de las sefiales de las ramas en fase y cuadratura
del demodulador, que estan moduladas digitalmente.

La senal de entrada x(t) que ingresa al lazo de Costas tiene la forma
x(t) = m(t) cos(2m f.t), (5.1)

50



5.2 Recuperacion de portadora 51

donde m(t) es la sefial modulada en banda base, en cuadratura, que contiene la infor-
macion deseada y que es responsable de modular la senal portadora, centrada en la
frecuencia de canal, f..

Al multiplicar la sefial z(t) por las senales generadas por el VCO, se obtiene lo
expresado en las ecuaciones (5.2) y (5.3), correspondientes a las salidas de los mizers

de las ramas en fase (I) y en cuadratura (Q).

m(t) cos(2m f.t) cos(2m fot + &) = %m(t) cos(¢) + %m(t) cos(4m f.t + @) (5.2)

m(t) cos(2m fot) sin(2m fot + @) = %m(t) sin(¢) + %m(t) sin(4n fot + @), (5.3)

donde ¢ es la diferencia entre la fase de la senal de entrada x(t) y la fase inicial de la
portadora local generada por el VCO.

Al pasar estas senales por un filtro pasa bajos, los términos correspondientes al
doble de la frecuencia de portadora f. son eliminados, dejando como resultado las

siguientes senales

I= %m(t) cos(¢) (5.4)
Q = gm(t)sin(0) (5.5)

Entonces, el error de fase entre el oscilador local y la senal recibida puede encontrarse

como sigue, en la ecuacion (5.7).

Q_ imysingg) _
T Im(t)cos(¢) tan() (5.6)
¢ = arctan (%) (5.7)

A partir del resultado obtenido en (5.7), se puede deducir que el error de fase se
puede minimizar cuando la correlaciéon de la rama en cuadratura es cero y la de la
rama en fase es maxima. El detector de fase més preciso es, entonces, el resultado de
una operacion trigonométrica inversa. Sin embargo, existen aproximaciones aplicables
que reducen el costo computacional de la implementacion.

Si se multiplican las seniales de las ramas en fase y cuadratura se obtiene

[+Q = im(t)Q sin(g) cos(6) = %m(t)Qsin(ng), (5.8)

una senal proporcional al sin(2¢). En este caso, la senal error puede aproximarse li-
nealmente en las cercanias de ¢ = 0°.
Sin embargo, una implementacién que se considera, también con un costo bajo

computacional, es la aproximacion del error de fase como el signo de la senal de la
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52 Procesamiento SDR

rama en fase, multiplicado por la sefial de la rama en cuadratura [23]. En este caso
la senial de error es proporcional al sin(¢), lo que permite aproximar linealmente (con
error relativo < 1%) para valores de ¢ < 14° [24].

El detector de fase implementado en este trabajo es el descripto por la siguiente

ecuacion

errorde fase = sign(I) x Q. (5.9)

En el caso de BPSK, m(t) toma los valores £1, y s6lo la rama en fase es la que nos
interesa en el demodulador, porque en la etapa de modulacién sélo se utiliza dicha rama.
Sin embargo, en QPSK, cada rama posee una modulacion en fase, es decir que, a la hora
de demodular, nos interesan ambas ramas. Esta diferencia conlleva a que el detector
de fase no pueda ser el mismo para BPSK y QPSK [25]. El esquema implementado en

este trabajo se muestra en la figura 5.5.

+1

O LPF v
X G(s) » |

F
rdn

Filiro de Y+
VCo |« Lazo <_/._(_?

Fls) QPSK 7

x(f)

h 4 F 3

80°

re(t)
+1
LPF
G(s) V 4 |

Figura 5.5: Diagrama en bloques del lazo de Costas implementado, que sirve tanto para BPSK
como QPSK.

A4

De modo similar a los filtros analogicos, los filtros digitales son implementados para
dejar pasar o suprimir una banda de frecuencias determinadas de una senal. Los filtros
digitales pueden separarse en dos tipos, IIR (Infinite Impulse Response) y FIR (Finite
Impulse Response). A continuacion se detallan los filtros diseniados para el lazo de

Costas implementado.

Filtros de rama

Los filtros de las ramas en fase y en cuadratura son filtros pasa bajo, destinados a

eliminar la componente de doble frecuencia generada por la multiplicacién precedente,
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5.2 Recuperacion de portadora 53

ambos filtros deben tener una respuesta completamente idéntica, G(s).

Si se realiza una integracion de la salida del multiplicador de cada rama, durante
un ciclo de la portadora, se consigue eliminar la componente en el doble de frecuencia,
esto es debido a la periodicidad de las senales sinusoidales. En tiempo discreto, un
integrador se implementa como un registro de desplazamiento de M muestras de la
senal, donde M es la cantidad de muestras por ciclo de la portadora. A su vez, la

respuesta al impulso (en tiempo discreto) de este tipo de filtro FIR es

1

donde M = fmuestreo/fportadora‘

Filtro de lazo

La salida del filtro de lazo, F'(s), es utilizada para ajustar la frecuencia y fase de la
portadora generada localmente por el VCO, que en el caso digital se denomina NCO
(Numerically controlled oscillator). Se debe estudiar el comportamiento del lazo de
Costas como un sistema realimentado, con teoria de control, para entender el rol que
cumple este filtro.

El lazo de Costas puede ser visto como un PLL (Phase Locked Loop) en términos
de las ganancias del detector de fase y del VCO, y la transferencia del filtro de lazo.

En la figura 5.6 se esquematiza el modelo lineal del PLL, utilizado en este analisis.

Detector de Fase

Filtro de Lazo

0,(s) 1% Oc(s) K, F(s)

VCoO
(‘) 2 ( 5 } _,I{"
E]

Figura 5.6: Modelo en bloques lineal del PLL.

La funcién de transferencia a lazo cerrado se calcula como

Os(s) KK F(s)

CO4(s) s+ K KF(s) >

donde ©4(s) y O2(s) son la fase de la senal x(t) y del oscilador local, respectivamente;
K,y K4 son las ganancias del VCO y el detector de fase, y F(s) es la transferencia del
filtro de lazo.
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El orden del filtro de lazo determinara el orden del sistema a lazo cerrado. Para
un filtro de orden n, el orden del PLL serd n + 1, debido a que el VCO contiene un
integrador. El error de fase en estado estacionario se calcula utilizando la funciéon de

transferencia del error

H.(s) = = (5.12)
y el teorema del valor final

0e(t) e = 1m 56, (s) = it 50, (5) L. (s). (5.13)
En este trabajo se considerd necesario que el error de fase en estado estacionario
sea nulo para saltos de frecuencia de la portadora de la senal recibida. A su vez, se tuvo
en cuenta que en el caso de variaciones lineales de frecuencia de la portadora, el error
de estado estacionario sea limitado por el error en fase que ocasione una degradacion
menor a 0.5dB para QPSK. Para cumplir el primer requisito, el orden del filtro debe
ser mayor o igual que 1, es decir que debe poseer uno o mas integradores. El filtro
tipo PI (Proporcional Integrador) cumple este requisito tiene la siguiente funcion de

transferencia
F(s) = 15T (5.14)

ST1

donde + es la ganancia del integrador y 2 la ganancia proporcional.
T1 T1

Con las ecuaciones (5.14) y (5.11) se puede calcular H(s) como sigue.

KoK412
s+ = 28wy s + wy?
H(s) = ! % : (5.15)
§2 + Kolam g 4 Kolla 52 4 28w s + wp?

donde w, es la frecuencia angular natural del sistema y & es el factor de amortigua-

miento, y quedan definidos como

KK,
wn = 1| ==L = o1« f, (5.16)
71

WnT2

=3

donde f, = 3= es la frecuencia natural del sistema, y el producto K,K; se denomina

ganancia del lazo.

= T fnTo, (5.17)

En la mayoria de los sistemas practicos se busca que la funciéon de transferencia
del lazo en funcion de la frecuencia sea plana dentro de un determinado rango. Para el
valor & = 0.707, la funciéon de transferencia tiene una respuesta que alcanza el estado
estacionario con rapidez a la vez de con una transicién sin oscilaciones, por lo tanto es

el valor que se adopto en este trabajo.
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5.2 Recuperacion de portadora 55

De igual manera, utilizando la ecuacion (5.12), con F(s) definido en (5.14), se

obtiene

82

52 4+ 28w, s + wy?’

H.(s) =

La forma de implementar un filtro digital, partiendo de la funcién de transferen-

(5.18)

cia en el espacio de Laplace, es utilizando la transformacion Bilineal, que aproxima la
correspondencia entre s (Laplace) y z (tiempo discreto). La misma se detalla a conti-

nuacion, en la ecuacion (5.19).
22—-1

SNZTS2+17

(5.19)

donde Ty = 1/fs se refiere al tiempo entra muestras. Se debe tener en cuenta que
esta aproximacion es valida cuando la relaciéon entre la frecuencia de muestreo y la
frecuencia natural del filtro es grande, para garantizar la linealidad en frecuencia de la
transformacion.

Utilizando las ecuaciones (5.14) y (5.19) se obtiene

. bo + blz_l

Fz)=—=— = (5.20)

con T,/2 Ty/2
_L2Am T2 (5.21)
T1 T1

bo

Para obtener los valores de los coeficientes 7 y 7o, es necesario establecer el criterio
de diseno del filtro. Para eso se utiliza el requerimiento de que el error de fase en
estado estacionario esté limitado por la degradacion que provoca en el esquema QPSK
dicho desfasaje entre portadora y oscilador local. Utilizando el criterio de méxima
verosimilitud para calcular la BER del sistema [22] se obtiene que la reduccion en la
distancia entre un punto de la constelaciéon y la frontera de decision, debido a una

rotacion de 6.,,°, ocasiona una degradacion (QPSK) de
degradacionopsi (¢) = 101og(2(1 — sin(fess + 45°)%)), (5.22)

donde 8. es el error de fase en estado estacionario.

Si esta degradacion se limita a un valor maximo de 0.5dB, entonces el error de fase
en estado estacionario no puede superar los 3.1°.

Para una senal cuya portadora varia en frecuencia linealmente, con pendiente ma-
xima A f, se obtiene que la transformada de Laplace de la fase de dicha portadora

es .
2rAf

g3

O1(s) = . (5.23)

Si se consideran las ecuaciones (5.13), (5.23) y (5.18), se obtiene que el error de
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estado estacionario se puede calcular como sigue

oA 2 oA
Bu(D)ly e = lim 52727 i _mAf

s=0 83 82 4 28w, s + wy? Wp 2

(5.24)

Finalmente, se obtiene que la cota para que el sistema de recepcion QPSK se degrade

menos que 0.5dB es

2rA
o = 272 < 300 0,054 xad. (5.25)
Wn

Solo falta definir una cota para la tasa de variacion de frecuencia (lineal) a consi-
derar. La correccion del efecto Doppler no se realiza de manera continua, por lo que
se produce un corrimiento en frecuencia entre cada actualizacion. La tasa de variacion
méxima del corrimiento en frecuencia por efecto Doppler, para el peor caso, es me-

nor a 50 Hzs™!

(ver figura 3.3). Se considera, entonces, una tasa de variacion maxima
Af = 100Hzs™!, para ser conservadores.
Con estos valores, utilizando la ecuacion (5.25), se obtiene una cota inferior para la

frecuencia natural del lazo

oA
wp? > g L 1i613m2 (5.26)
Finalmente, se obtiene
f, > 17.2Hz. (5.27)

Por otro lado, una cota superior para la frecuencia natural del lazo se planted
respecto a la tasa de transmision de bits Ry, que para la mayoria de los satélites amateur
suele ser de 4.8 kbps o 9.6 kbps. Para mejorar el desempeno del lazo, es preferible que
los saltos de fase ocasionados por la modulacién no se vean reflejados en la senal de
error que alimenta al VCO, para que este no trate de seguir estos cambios también. Es
por ello que se limita la frecuencia natural del lazo a un valor mucho menor que Ry.

Asi, el rango de variacion de f,, queda definido como
Ry
1720z < f, < 70 < 480Hz. (5.28)

En primera instancia se fija el valor en f,, = 250 Hz. Ademés, considerando el valor
de £ = 0.707 definido anteriormente, se pueden obtener los valores para los coeficientes

del filtro 71 y 79, utilizando las ecuaciones (5.16) y (5.17), tal que

K, K, K, Ky

— = 5.29
T Qnf)? T 247105 (5:29)
Ty = % =9%10"% (5.30)
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5.3 Demodulacion 57

Con estos valores se disené el algoritmo del lazo de Costas, utilizando el lenguaje
MatLab. Fijando el valor del parametro K; = 10, se dejo libre el parametro K, para
poder realizar una correccién fina del comportamiento del lazo, particularmente este
parametro define la precision en el cambio de fase que ocurre en el NCO, un valor de
K, pequeno indica una mejor precision en la fase también implica un mayor tiempo
de establecimiento del lazo, lo que conlleva a una relacién de compromiso a la hora del
disefio. El valor inicial fue fijado en K, = 1073, aunque queda como pardmetro a variar

durante la implementacion con senales capturadas.

5.3. Demodulacion

Como se menciond en el capitulo 2, la implementacién de un demodulador en cua-
dratura es la mas conveniente para cubrir una gran cantidad de modulaciones, en
especial las usualmente utilizadas en comunicaciones satelitales amateur. Esta etapa
queda en gran parte incluida en el lazo de Costas, razon por la que se eligi6 este método
para recuperacion de la portadora de la senal recibida.

Las senales que entregan las ramas [ y Q del lazo de Costas son una estimacion
de las senales en banda base que ingresan al modulador en cuadratura del transmisor.
Sin embargo, la obtencién de los simbolos que representan los datos transmitidos es
distinto para cada esquema de modulacién. En el caso de BPSK, la senal de la rama I
tendré la forma de los pulsos NRZ correspondientes a los bits transmitidos. En QPSK,
las senales I y Q tienen la forma de los pulsos NRZ y, en conjunto, representan el
simbolo transmitido. Se puede apreciar que las modulaciones mencionadas no presentan
grandes dificultades a la hora de obtener los pulsos NRZ correspondientes a los datos
transmitidos. Sin embargo, existe un sistema de modulacién ampliamente utilizado en
comunicaciones satelitales llamado GMSK, que es una modulacién similar a QPSK
pero con el detalle de que las senales que ingresan al modulador en cuadratura no son
senales NRZ, sino que son el resultado de un proceso méas complejo [26], que se describe
a continuacion.

Demodulaciéon de GMSK

En el modulador GMSK] la senal que representa los bits en formato NRZ atraviesa
un filtro Gaussiano con el fin de suavizar las transiciones entre bits, provocando una
disminuciéon en el ancho de banda de la senal que representa los pulsos. Ademés, la
senal transmitida no posee cambios de fase entre transiciones de simbolos como en
QPSK, debido a que dichas transiciones ocurren en multiplos de un cuarto de onda de
la senal portadora, es decir que es una modulacion del tipo CPM (Continuous Phase
Modulation).

En la etapa de recepcion, las senales de las ramas [ y Q se pueden expresar, segiin
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58 Procesamiento SDR

[26], de la siguiente forma

I(t) o< cos(p(t)) (5.31)
Q(t) o sin(p(t)), (5.32)

donde ¢ es la modulacion en fase, que lleva la informacién, resultado de integrar los
datos en formato NRZ.
Entonces, utilizando la funciéon tangente inversa se puede recuperar la sefial modu-

ladora en fase ¢(t), como lo expresa la ecuacion siguiente

t
¢(t) o arctan (%) (5.33)

A partir de la senal ¢(t) es posible recuperar los datos en formato NRZ recibidos,
dado que la pendiente de la fase indica el signo de la senal NRZ del transmisor. Para
obtener la pendiente se realiza la derivada de ¢(t). Entonces, los datos en formato NRZ

se expresan de la siguiente manera

d

R'TNRZ :Sign _Qb . (534)
dt

El dltimo paso es la toma de decision en el instante 6ptimo. De esto se encarga

la etapa de sincronismo de simbolo. Sin embargo, para poder realizar esta tarea, es

necesario antes pasar las seniales por un filtro adaptado.

5.3.1. Filtro adaptado

Un filtro adaptado se encarga de comparar dos senales de modo tal de obtener a
su salida una funcién que indica cuan similares son dichas senales. En este caso, La
senal Rxygrz es comparada con una onda cuadrada con una duracién igual a la de un
simbolo.

En la figura 5.7 se ilustra el uso de un filtro adaptado [27] para poder obtener la
senal que entrard a la etapa de sincronismo de simbolos. Se puede ver, en la figura
5.7a, como el ruido, producido durante el paso de la senal por un canal AWGN, en
la senal NRZ antes del filtro hace imposible la tarea de definir un instante donde la
decision sea 6ptima, debido a las fluctuaciones de la senal por el ruido, mientras que
en la figura 5.7b la senal alcanza un maximo en cada simbolo, lo que permite definir
como instantes de decision 6ptimos los instantes cuando ocurren dichos maximos de la

senal.
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— Datos NRZ + ruido
— Datos NRZ

Amplitud

Tiempo [s]

(a) Senial NRZ con ruido, a la salida del demodulador, comparada con la sefial
NRZ transmitida.

15 ; ; ; ; ! g ; ; !

Salida del filtro adaptado

[

0% S N S N N N S DO
0
Tiempo |[s|

(b) Senal a la salida del filtro adaptado.

Figura 5.7: Senales a la entrada y salida del filtro adaptado.

5.4. Sincronismo de simbolos

En todo sistema de recepcion, llegado el momento de recuperar los datos a la salida
del demodulador, es necesario tomar la decision de cada simbolo recibido, a la tasa
de datos transmitida, que se supone conocida, pero con cierto error. Para maximizar
el desempeno en términos de BER, el receptor debe ser capaz de muestrear la senal

de datos en el instante en que se corresponde con un simbolo, a pesar de que existan
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60 Procesamiento SDR

retardos entre la generacion de los mismos y el instante de decision.
Para este proposito, existe distintos algoritmos que permiten estimar este retraso,
convergiendo a la decision en el instante 6ptimo. El tiempo de muestreo para el simbolo

n-ésimo se puede representar como
tn =nT + T, (5.35)

donde T' es la duracién de un simbolo transmitido, considerado constante a lo largo del
mensaje. T representa el tiempo de propagacion a estimar por el bloque de sincronismo.

El sincronismo de los datos es una de las funciones més importantes que realiza el
receptor en un sistema de comunicacion digital, y puede influenciar en gran medida el
desempeno final del receptor [28|. Al igual que en el caso de recuperacion de portadora,
el sincronismo de simbolos puede ser alcanzado usando diferentes métodos. La forma
més simple seria utilizar el mismo reloj de datos tanto en el transmisor como el receptor,
lo que obviamente es imposible en el caso de comunicaciones satelitales. Otra opciéon
serfa que el transmisor incluya, en la senal que envia, el reloj utilizado para que el
receptor pueda recuperarlo utilizando un filtro pasa banda, por ejemplo; sin embargo,
esta implementacion se suele descartar,de modo que tanto la potencia transmitida como
el ancho de banda ocupado sean pura y exclusivamente correspondientes a los datos,
resultado de eliminar el reloj de simbolos de la sefial transmitida. Sin embargo, existen
varios métodos que permiten recuperar el sincronismo de simbolos directamente de las
senales en banda base en el receptor.

Entre los métodos para recuperar el sincronismo en la etapa de decisién se en-
cuentran dos grandes tipos, diferenciados por la implementaciéon de un lazo abierto o
cerrado. La principal diferencia de los métodos de lazo abierto es que existe inevitable-
mente un error distinto de cero [22]. Por esto es que los métodos de lazo cerrado son
preferidos antes que los de lazo abierto.

La sincronizacion de simbolos a lazo cerrado realiza comparaciones entre muestras
de la senal en distintos instantes para ayudar a alcanzar el minimo error en la toma de
decision de cada dato. Entre los métodos de sincronismo a lazo cerrado mas populares
[23] [22]| [29] se encuentran el FEarly-Late, el Mueller-Muller y el Gardner, algunas
diferencias entre ellos son la cantidad de muestras por simbolo que necesitan para
funcionar y si necesita o no la muestra en el instante de decision en el simbolo anterior.
La eleccion del algoritmo a utilizar depende de las limitaciones que tenga la aplicacion.
En este trabajo se estudi6 e implement6 el algoritmo Farly-Late basdndonos en su

desempeno y en que no existen limitaciones o requerimientos que impidan su aplicacion.
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5.4 Sincronismo de simbolos 61

5.4.1. Algoritmo FEarly-Late

Esta técnica de recuperacion de sincronismo en la etapa de decision de datos es una
de las mas simples y es ampliamente utilizada en sistemas de comunicaciones digitales.
Consiste en tomar 3 muestras, a la salida del filtro adaptado, pertenecientes al mismo
periodo de simbolo, normalmente espaciadas un tiempo de muestreo T, lo que implica
que la frecuencia de muestreo f; debe ser mayor o igual a la tasa de simbolos, que en
QPSK es igual a la mitad de la tasa de bits R;,. Si la muestra central coincide con el
instante 6ptimo de muestreo de la senial, entonces las muestras adelantada (early) y
atrasada (late) coinciden entre ellas. Si hay un error en el instante de muestreo entonces
la diferencia entre las muestras early y late permite calcularlo, para asi poder adelantar
o retrasar la decision siguiente hasta que el error sea minimo, idealmente cero.

El error en el tiempo de muestreo se calcula como indica la ecuacion (5.36) y se

ejemplifica en la figura 5.8.
e ={znT +T,| — x[nT — T;]}z[nT], (5.36)

donde T es el tiempo duracién de un simbolo.
Si e > 0, se retrasa una muestra el instante de decision, si e < 0, se adelanta una
muestra. Este algoritmo resulta impractico cuando la tasa de datos es alta, dado que

requiere 3 muestras por simbolo.

e=(05-05)*1=0 e=(1-0)*05=05 e=(0-1)*05=-05

(a) Decision correcta. (b) Early. (c) Late.

Figura 5.8: Sincronismo de simbolos con algoritmo FEarly-Late.

Los algoritmos de sincronismo de simbolos tienen limitada su capacidad de corregir
errores en el instante de decision cuando se reciben simbolos iguales consecutivos,
debido a que no existen las transiciones que permiten adaptar la tasa de muestreo
correctamente. Es por esto que, en general, se incluye una trama de sincronismo inicial
en los mensajes enviados en canales donde se pueden producir cambios significativos
en frecuencia, como ser en el caso de comunicaciones satelitales. Ademaés, dado que el
efecto Doppler afecta el enlace satelital en gran medida durante toda la pasada del
satélite, es necesario utilizar el algoritmo de sincronismo de simbolos constantemente,

dado que se puede ver afectada la tasa de simbolos en todo momento.
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Capitulo 6
Ensayos y resultados

“Houston, Tranquillity Base here. The Fagle has landed.”
— Neil Armstrong.

En este capitulo se describen los ensayos considerados para corroborar el funcio-
namiento del sistema de recepciéon implementado. En primer lugar, se detallan las
simulaciones realizadas para recrear un ambiente similar al caso real de recepcion de
senales de satélites, generando senales con corrimiento en frecuencia de portadora por
Doppler, anadiendo ruido AWGN, considerando errores en la estimacion de dicho co-
rrimiento e introduciendo dichas senales al sistema de recuperaciéon de portadora para
poder establecer limites para el funcionamiento esperado. Luego, se procede a la adqui-
sicion de senales de satélites con el sistema de recepciéon completo para ser procesadas

de manera offline, utilizando el sistema de demodulaciéon implementado en SDR.

6.1. Simulaciones

Utilizando como herramienta el lenguaje MatLab se realiz6 la implementacion en
software del sistema disenado. Para realizar una completa caracterizaciéon del mismo
se generaron senales que intentaron reproducir el escenario en el que debe funcionar
el sistema, considerando distintos tipos de errores, por ejemplo en la estimacion del
corrimiento en frecuencia por efecto Doppler.

La tasa de muestreo para el procesamiento es de 256 ksps y la frecuencia central
de trabajo del sistema de recuperaciéon de portadora es 25.6 kHz, como se menciond
en el capitulo 5. A pesar de que los datos pueden ser adquiridos a una tasa mayor y
no estar centrados en banda base, siempre pasaran por una etapa de mezcla, filtrado
y decimaciéon que resulte en una senal muestreada a la tasa mencionada de 256 ksps
y centrada en la frecuencia de trabajo de la etapa de recuperacion de portadora de

25.6 kHz. Por esto es que en esta etapa de simulaciones se considera que ya se supero
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dicha etapa de decimacion, mezcla y filtrado. La razén principal por la que se realizo
la simulaciéon de esta forma es porque el procesamiento previo se deberia realizar a una
tasa de 2.048 Msps, lo que se traduce en un tiempo de ejecuciéon mucho mayor. Por otro
lado, el proceso de decimaciéon reduce el ancho de banda de ruido y el filtrado complejo
disminuye las senales fuera de el ancho de banda de la senal de interés, ambos procesos
mejoran la relacion de potencias entre la senal y el ruido.

En la figura 6.1, se presenta el diagrama en bloque correspondiente a las simulacio-
nes del sistema realizado en esta seccion. En este caso, la IF de trabajo fue la misma

que la frecuencia central del lazo de Costas, 25.6 kHz.

Generacion de senales

I i
I I
I

| 5 Modulacién Canal AWGN Estimacion y i
1| Datos Tx Nal;:%ﬁ en cuadratura T correccion Doppler| !
! en I Efecto Doppler |
I I
I I

Demodulacién en
Lazo de Costas cuadratura Early-Late Datos Rx
en Banda Base

Figura 6.1: Diagrama en bloques de las simulaciones realizadas.

6.1.1. Generacion de senales

Como primera medida se decidié generar senales pertenecientes a un modulador en
cuadratura, en este caso QSPK, partiendo de una trama conocida aleatoria de datos en
formato NRZ. La utilizacion del receptor no esta limitada a este tipo de modulacion,
dado la versatilidad del mismo puede ser utilizado también para BPSK y otros esquemas
en cuadratura como ser offset-QPSK, MSK o GMSK.

La senal modulada es transmitida por un canal AWGN, en el que se considera una
variacion continua en frecuencia para simular el efecto Doppler, ademéas de un error en
fase y /o frecuencia para simular el error en la estimacion de dicho corrimiento. Luego, se
mezcla la senal con una exponencial compleja que centre la senal en 25.6 kHz, habiendo
corregido el efecto Doppler, pero atin no el error de la estimacién. Dicho error se debe
a las inexactitudes de la correcciéon, y también a los cambios que pueden ocurrir cada
vez que se actualice el valor de correccion por Doppler.

Finalmente, se obtiene una senal equivalente a la que ingresara a la etapa de recu-
peraciéon de portadora cuando se procesen senales reales de satélites. Dicha senal esta
centrada en 25.6 kHz, muestreada a 256 ksps y corregida en corrimiento de frecuencia
por Doppler, pero con un error en la fase variable en funcion del tiempo. Tal error es el

producto de todas las incertezas que tiene la estimacion del corrimiento por Doppler,
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6.1 Simulaciones 65

asi como la posible imprecision en los osciladores presentes en el sistema.

En la figura 6.2 se observan los bits generados a una tasa de 9.6 kbps en el trans-
misor, en la figura 6.3 se presentan las senales I y (Q en banda base correspondientes,
en la figura 6.4 las senales en las ramas I y QQ a la salida de los mezcladores en la fre-
cuencia intermedia (IF) de 25.6 kHz, y finalmente, en la figura 6.5 se presenta la senal
modulada en QPSK, muestreada a 2.048 Msps, y centrada en 25.6 kHz, recreando las
caracteristicas de la senal que se obtendria a la salida del receptor USB. Se considero

esta frecuencia intermedia en el modulador para que sea igual a la de trabajo del bloque

de recuperacion de portadora.

T T T T T
Datos NRZ
1 —
0.5+ 4
=
=1
h=1
E‘ 0 .
<
-0.5 - 4
a1k 4
_15 Il Il Il Il Il Il Il Il Il
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Tiempo (ms)

Figura 6.2: Datos en formato NRZ generados en la simulacion.

T T T T T T T T T T T T
———1I banda base Q banda base

1 4 1+

Amplitud
.
Amplitud

15 . | | . L

. . . . . . . . . . . . .
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tiempo (ms)

Tiempo (ms)

(a) Rama I en banda base. (b) Rama Q en banda base.

Figura 6.3: Senales I y Q en banda base para el esquema de modulacion QPSK.

En la figura 6.3 se puede notar que los datos en NRZ impares van para la rama I,
mientras que los pares van para Q. Luego de la mezcla con la IF, en la figura 6.4 se
pueden reconocer los saltos de fase, que se producen en las transiciones de la senal en

banda base, en la senal resultante para cada rama. Estos saltos de fase se ven reflejados

65



66 Ensayos y resultados
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(a) Rama I en IF. (b) Rama Q en IF.
Figura 6.4: Senales I y Q en IF para el esquema de modulacion QPSK.
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Figura 6.5: Senal QPSK en IF de 25.6 kHz.

en la senal resultante en la figura 6.5. Cabe recordar que en el esquema QPSK, la senal
a transmitir puede tener saltos de fase de £90° y 180°.

Para simular la transmisién de la senial por un canal AWGN, se suma ruido a la
senal QPSK considerando una FEj/N, de 10 dB, un valor que se espera obtener durante
la recepcién de satélites de orbita LEO, a partir del calculo realizado en el capitulo 3.
En la figura 6.6 se muestra el efecto de agregar ruido a la senal.

Se puede observar en la figura 6.6b que la senal en tiempo presenta variaciones
significativas en amplitud debido al ruido, respecto a la senal mostrada en 6.6a. En
este caso la SNR considerada es de 10dB, pero podria ser peor y ocasionar una mayor
distorsion de la senal.

En el caso de una comunicacion satelital, la senal recibida en la estacion terrena
poseera un corrimiento en frecuencia, ademas del ruido AWGN. Durante una pasada
del satélite con LOS con la ET, este corrimiento varia desde 10kHz hasta —10kHz,
aproximadamente, para sefiales en la banda UHF y satélites en 6rbita LEO.

A modo de ejemplo, en 6.7 se ilustra el caso del espectro que se recibiria para un
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Figura 6.6: Efecto de agregar ruido AWGN a la senial QPSK, para una E,/N, de 10dB.

corrimiento de 5kHz por efecto Doppler en la senal con ruido, cuando el satélite esté
acercandose a la estacion terrena, comparado con el espectro que se recibiria si el efecto
Doppler no estuviera presente. Cabe notar que la senal en si ocupa un ancho de banda
de 9.6 kHz para la tasa de bits de 9.6 kbps considerada, por lo que este corrimiento por
Doppler ocasionaria una mala demodulaciéon de los datos si no fuera corregido. Aunque
el corrimiento fuera menor, atin asi la demodulacién de la senal seria inexacta debido

al desconocimiento de la fase y frecuencia de la portadora en el receptor.

6.1.2. Recuperacion de portadora

Los datos modulados en QPSK, generados sintéticamente, sirvieron para realizar
distintas pruebas sobre el sistema de recuperacion de portadora, implementado como un
lazo de Costas, como se mencioné en el capitulo 5. Principalmente, para establecer las
condiciones en las cuales el sistema de recuperacion de portadora opera con normalidad.
Introduciendo errores en la fase o frecuencia de la senial que ingresa al receptor, se pudo

comprobar que el sistema se comporta segin el diseno del mismo.
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Figura 6.7: Espectro de la senial al agregar un corrimiento en frecuencia por Doppler de 5 kHz.

Respuesta a un salto de fase

Se introduce un salto en la fase inicial en la portadora de la sefial en modulacion
QPSK. Este caso ocurriré en toda recepcion de senales, debido al desconocimiento de
la fase con la que llega la senal del satélite al receptor. El sistema de recuperacion de
portadora debe cumplir que el error de estado estacionario sea nulo para saltos de fase,
para ello el orden del mismo debe ser al menos 1 [21], que se cumple por la existencia
de un integrador en el VCO [23].

Eligiendo como frecuencia de portadora la misma que la frecuencia de trabajo del
lazo de Costas, e introduciendo un salto de fase en algiin punto de la simulacién como
se observa en la figura 6.8a, se pudo obtener la respuesta del lazo para este caso. En la
figura 6.8b se muestra el resultado, observandose que la fase de la portadora generada
por el VCO se mantiene enganchada a la fase de la sefial que ingresa atn cuando ocurre
el salto de fase a un valor de 45°.

Es importante conocer el tiempo que le lleva al sistema alcanzar el estado esta-
cionario, ya que en ese intervalo pueden ocurrir pérdidas de datos. En este caso se
comprueba que este tiempo de establecimiento, medido como el tiempo que transcurre
entre el inicio del salto y la estabilizacion de la fase en el valor de estado estacionario,
es alrededor de 2ms, tiempo que equivale a una recepcion de 19 bits, para una tasa de

bits de 9.6 kbps. El problema de minimizar el tiempo de establecimiento es que con-
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Figura 6.8: Respuesta del lazo de Costas a un salto de fase en la portadora de la senal de
entrada.

lleva al aumento del ancho de banda del sistema de sincronismo, lo que ocasiona que
las mismas transiciones en fase que posee la senal recibida, debido a la modulacién,
produzcan saltos en fase también en la senal de sincronismo generada, contribuyendo a
la pérdida de datos. El salto de fase considerado de 45° es un caso extremo para QPSK,
normalmente se espera que, si ocurren saltos de fase, sean de una magnitud menor, lo

que se traduce en un tiempo de establecimiento menor.

Respuesta a un salto de frecuencia

Una variaciéon de primer orden o lineal en la fase de la portadora de la senal de
entrada se condice con un salto en la frecuencia de la misma. Para simular este com-
portamiento, se introduce un salto en la frecuencia de la portadora de la senal en
modulacion QPSK utilizada para ensayar el lazo de Costas. El sistema de recuperacion
de portadora es de orden 2, por lo que se espera que se enganche en fase con la senal que
ingresa sin error en estado estacionario en caso de que existiera un salto en frecuencia
respecto a la frecuencia central del lazo de Costas. Eligiendo como frecuencia inicial de
la portadora la misma que la frecuencia de trabajo del lazo de Costas, e introduciendo
un salto en frecuencia en algiin punto de la simulacién como se observa en la figura
6.9a, se pudo obtener la respuesta del lazo para este caso. En la figura 6.9b se muestra
el resultado, observandose que la frecuencia de la portadora generada por el VCO se
mantiene enganchada a la frecuencia de la senal que ingresa atin cuando ocurre el salto
de 1kHz en la frecuencia.

En este caso el tiempo de establecimiento es alrededor de 5 ms, lo que equivale a 48
bits posiblemente erréneos en la recepcion, para una tasa de 9.6 kbps. Nuevamente, un
salto en frecuencia de 1kHz es el peor caso a considerar en este trabajo, y esta definido
por los errores inducidos durante la estimaciéon de frecuencia de la senal recibida.

Durante el procesamiento de datos reales, en la correccion del corrimiento en fre-
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(a) Salto de frecuencia en la sefial de entrada. (b) Salto de frecuencia en la portadora generada.

Figura 6.9: Respuesta del lazo de Costas a un salto de frecuencia en la portadora de la senal
de entrada.

cuencia ocasionado por efecto Doppler, ocurren saltos de frecuencia cada vez que se

actualiza el valor estimado para dicha variacion.

Respuesta a una variacion lineal de frecuencia

La frecuencia de la senal recibida es estimada con la ayuda de una aplicacién que
hace uso de los TLE del satélite para predecir su 6rbita y, finalmente, el corrimiento por
efecto Doppler. Ya fue mencionado, en el capitulo 3, el hecho de que esta estimacion
tendra cierto error. Un factor a considerar es que la aplicacion utilizada actualiza el
valor de corrimiento por Doppler cada cierto intervalo de tiempo, lo que significa que
durante ese intervalo la frecuencia de la senal recibida tendrd una variaciéon, que se
aproxima lineal, por la tasa de variacion por Doppler durante la pasada del satélite.
En el capitulo 3 se obtuvo que la maxima variaciéon en frecuencia, para el caso de un
satélite orbitando por encima de la estacién terrena, es menor a 50 Hzs™ .

Considerando lo mencionado en el parrafo anterior, se simulé una variaciéon lineal
de la frecuencia de portadora de la senal que ingresa al sistema de recuperacion de
portadora, con una pendiente de 50 Hzs~!, durante un lapso de 1s. Ademas, se incluyo
un salto en frecuencia de 100 Hz respecto a la frecuencia central del VCO, al comienzo
de la variaciéon lineal descripta. Esta variacion trata de simular lo que ocurre cada
vez que se actualiza el valor de la frecuencia utilizando una aplicaciéon de prediccion
de orbita. En base al diseno implementado del lazo de Costas, se espera que el VCO
se enganche réapidamente al salto en frecuencia inicial y que siga la variacion lineal
de frecuencia con algin error en la fase en estado estacionario, siendo este error lo
suficientemente pequeno para mitigar la degradaciéon que ocasiona en QPSK, como se
mencion6 en el capitulo 5.

En la figura 6.10a, se muestra la variacion en la frecuencia de la portadora de la senal

de entrada. Mientras que la frecuencia del VCO para este caso se presenta en la figura
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6.10b, observandose que la frecuencia de la portadora generada se mantiene enganchada
a la frecuencia de la senal que ingresa atn cuando ocurre el salto de 100 Hz seguido
por la variacién lineal en frecuencia. Para este caso, el tiempo de establecimiento se

mantiene menor a 10 ms, como para los casos anteriormente descriptos.
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(a) Frecuencia en la senal de entrada. (b) Frecuencia en la portadora generada.

Figura 6.10: Respuesta del lazo de Costas a una rampa de frecuencia en la portadora de la
senal de entrada.

6.1.3. Sincronismo de simbolos

Las senales en las ramas [ y QQ del lazo de Costas se corresponden con las senales
I y Q en banda base de QPSK . En la figura 6.11 se presentan la senal en banda base
de la rama I del modulador QPSK, y la senal correspondiente a la rama I del lazo
de Costas del receptor, se aprecia que los datos pueden ser correctamente obtenidos
a partir de esta senal. Sin embargo, el ruido presente en la senal recibida ocasiona
perturbaciones en la senal que dificultan la eleccion del instante 6éptimo de decision.
El uso de un filtro adaptado a la forma de onda de un simbolo en banda base tiene
como resultado una senal con menor variaciéon por ruido y con una forma triangular
que permita implementar un sistema de sincronismo de simbolos.

El esquema utilizado para sincronismo es el early-late, descripto en el capitulo 5,
que consiste en tomar 3 muestras alrededor del instante de decision para, usando el
algoritmo correspondiente, poder adelantar o retrasar la tasa de simbolos, hasta con-
verger a la tasa que permite tomar la muestra en el instante de méximo valor de la
senal de salida del filtro adaptado. El proceso de convergencia del algoritmo early-late
se presenta en la figura 6.12, donde se muestra la senal de salida del filtro adaptado y
se marca la muestra elegida por el algoritmo para cada simbolo.

Se observa que el instante de decisién varia entre simbolos, dependiendo del instante
donde ocurra el méximo de la senal. En este caso se considera que la correccion entre

simbolo y simbolo sea de una muestra, dada la linealidad de la senal a la salida del
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Figura 6.11: Salida de una de las ramas del lazo de Costas, comparada con la sefial en banda
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Figura 6.12: Salida del filtro adaptado de una de las ramas del lazo de Costas, indicando el

instante de decisiéon del early-late.

filtro adaptado y la cantidad de muestras por simbolo (54 para QPSK a 9.6 kbps, con
una tasa de muestreo de 256 ksps). El instante de decision 6ptimo es alcanzado luego
de variar la cantidad de muestras por simbolo que considera el sistema de sincronismo,

dependiendo de la senal de error generada a partir de las 3 muestras que toma el
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algoritmo. Para ilustrar el proceso, se presenta, en la figura 6.13, las 3 muestras por
simbolo que toma el algoritmo para adaptar el proximo instante de decision, hasta

converger en el 6ptimo.
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Figura 6.13: Senal de salida del filtro adaptado, indicando las tres muestras que toma el
algoritmo early-late para sincronizar la toma de decisiéon de simbolos.

6.1.4. BER del sistema de recepciéon

Se simul6 la transmision de datos sobre un canal AWGN, utilizando los datos modu-
lados en QPSK con una portadora de 25.6 kHz, generados a una tasa de 9.6 kbps. En el
receptor, la senal recibida es muestreada a 256 ksps e ingresada al receptor implemen-
tado. Variando la relacion entre la energia por bit y la varianza del ruido, en definitiva
el valor de E}/N,, y comparando los datos recibidos con los transmitidos, se obtiene
la cantidad de errores que hubo en la transmision. Finalmente, se obtiene la curva de
BER en funciéon de E,/N, para el sistema de recepcion y se puede comprobar el valor
necesario para garantizar una tasa de error menor a la especificada en los objetivos del
trabajo, de 107%. En primer lugar, se realiz6 una simulacion de una transmisién sobre
un canal AWGN de 2 x 107 bits, modulados en QPSK, variando la la relacion F,/N,
entre 0 y 11dB, cada 1dB, obteniéndose la curva presentada en la figura 6.14, donde
se compara con la curva tedrica para QPSK mostrada anteriormente, en el capitulo 2.

Se puede apreciar que para obtener una BER < 107 se debe cumplir que E,/N, >
11 dB, mientras que para el caso teorico esta condicion se cumple para E, /N, > 10.5dB.
Ademas, se observa que para que el lazo de Costas funcione correctamente existe una

relacion E,/N, minima del orden de 4dB, esto esta directamente relacionado con el
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Figura 6.14: Curva de BER en funcién de Ej/N, para el receptor implementado y para el
caso ideal de QPSK, para E;/N, entre 0y 11dB.

hecho de que el ruido presente en la senal recibida impide la correcta estimacion de la
frecuencia de la portadora, particularmente por la alteraciéon de los cruces por cero de
la misma.

Para poder obtener mayor precisiéon en la zona de interés, se realizé una simulacion
del mismo sistema, pero esta vez variando el valor de E,/N, entre 9.5 y 11.5dB, cada
0.5 dB, obteniéndose la curva mostrada en la figura 6.15. En dicha figura se presenta
también la curva de BER correspondiente a QPSK para esos valores de Ej/N,. Se
comprueba la necesidad de una E,/N, > 11dB para obtener una BER < 1076,
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Figura 6.15: Curva de BER en funcion de Ej/N, para el receptor implementado y para el
caso ideal de QPSK, para E,/N, entre 9.5 y 11.5dB.

6.2. Adquisicion de datos de satélites

En esta seccion se describe el proceso de toma de datos de satélites, desde su predic-
cion de orbita hasta su adquisicion para ser procesados. La importancia de estimar la
orbita de un satélite correctamente radica en que se debe apuntar la antena en direccién
al mismo durante su pasada con linea de vista a la estaciéon terrena. En este trabajo
se utilizan dos aplicaciones distintos para este propoésito, el Gpradict y el Orbitron,
ambos de licencia abierta. En cuanto se conoce el horario en el cual es posible recibir
senales de un satélite de interés, se posiciona la antena Yagi-Uda, con el front-end de
RF incorporado y conectada al receptor USB, apuntando en la direccién que mayor
tiempo de recepcion permita, tanto en acimut como en elevaciéon, debido a que no se
cuenta con rotor para su seguimiento. Luego se dispone la computadora con la apli-
cacion SDR# y el GNU radio companion para almacenar los datos tanto del satélite
como del corrimiento por Doppler.

El satélite elegido para la prueba del sistema implementado es el llamado Bugsat-1
o "Tita" de la empresa Satellogic, con nimero de identificacion 40014 segtn el catalogo
de NORAD |[30], el mismo envia beacons en modulacion GMSK; a una tasa de 9.6 kbps
y utiliza el protocolo AX.25, centrados en una frecuencia de 437.445 MHz [31], segtin
lo informado por la IARU (International Amateur Radio Union) [32].

El procesamiento de datos en modulacion GMSK puede ser realizado con el receptor

desarrollado dado que es un esquema de modulacion en cuadratura, al igual que QPSK.

75



76 Ensayos y resultados

Sin embargo, se debe tener en consideracion que este esquema tiene un desempeno de
BER en funcion de E,/N, distinto a QPSK y que depende del parametro BT que
define la relacion entre el ancho de banda y la duracién temporal del filtro gaussiano
que utiliza el modulador. En comunicaciones satelitales es comiin el uso de BT = 0,5,
dado que es el valor que produce un menor ancho de banda sin producir IST [33]. En
este caso se requiere una FEj/N, > 11.5dB para obtener una BER < 1075, por lo
que existe una degradacion del orden de 1dB respecto a QPSK. Esta degradacion esta

contemplada dentro de los 10dB de margen del radioenlace calculado.

6.2.1. Estimaciéon de o6rbita y corrimiento en frecuencia por

efecto Doppler

NORAD informa, utilizando el estandar TLE, los parametros de orbita de los sa-
télites, a partir de un seguimiento periddico, estos datos estan disponibles online y
son la base que utilizan las aplicaciones de prediccion de érbita, como el Gpredict y
el Orbitron. Por lo general, estas aplicaciones no sélo permiten estimar la 6rbita de
un satélite en particular, a partir de sus TLE, sino también establecer una ubicacion
geografica de la estacion terrena para calcular o predecir la direcciéon de apuntamiento
que debe tener la antena durante la pasada del satélite, el corrimiento en frecuencia
por efecto Doppler respecto a la frecuencia de portadora del satélite, la duracion de la

linea de vista para determinado angulo minimo de elevacion, entre otras cosas.

Orbitron

Esta aplicacion es utilizada para la prediccion de pasadas de satélites con linea
de vista a la estacion terrena, dado que posee una funciéon de simulacién temporal de
avance de la pisada del satélite, permitiendo al usuario saber cuando y a qué elevacion
y acimut tendra linea de vista con el satélite desde una localizacion especifica. Una
captura de la pantalla principal de esta aplicacion siendo utilizada en el modo simula-
cion, es presentada en la figura 6.16, donde se observa que la manera de presentar la
informacion es con el uso de un mapa donde se indica tanto la zona donde el satélite

tendra cobertura como una linea que indica la trayectoria que sigue el mismo.

Gpredict

La aplicacion Gpredict no permite la simulacion de 6rbitas para un satélite, como la
aplicacion Orbitron, sino que simplemente informa el horario de las proximas pasadas.
Pero una ventaja que si tiene esta aplicacion es que permite enviar el dato de frecuencia
corregida por efecto Doppler a un puerto virtual de la computadora, para luego ser

leido utilizando un bloque de GNU radio companion y permitiendo almacenar el valor
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Figura 6.16: Captura de pantalla de la aplicacion Orbitron en modo prediccion de oérbita.

en un archivo. En la figura 6.17 se presenta una captura de la pantalla principal de

esta aplicacion durante una pasada del satélite Bugsat-1, se observa que la manera de

presentar la informacion es similar a la que utiliza el Orbitron.
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Figura 6.17: Captura de la pantalla principal de la aplicacion Gpredict.
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Gpredict y GNU radio companion

En el aplicacion Gpredict se utiliza la funcion Radio Control que permite, configu-
rando la frecuencia de la portadora del transmisor del satélite a seguir, enviar el dato,
correspondiente al valor de frecuencia corregido por corrimiento por Doppler, a través
de un puerto local de la computadora a un bloque del GNU radio companion.

El GNU radio companion [34] es un entorno de programacion utilizando bloques,
interconectados y configurables, que hace uso de las librerias de coédigo abierto de
GNU radio, que genera y ejecuta un script en lenguaje Python, permitiendo el diseno
de sistemas complejos reutilizando bloques ya existentes, o creados por el usuario.
En la figura 6.18a se presenta el bloque Radio Control en funcionamiento, habiendo
configurado el puerto local 4532 para la comunicacion con el GNU radio companion,
mientras se sigue al satélite Bugsat-1, con portadora en 437.445 MHz. A su vez, en la
figura 6.18b, se muestra el diagrama en bloques de GNU radio companion utilizado
para la lectura y almacenamiento de datos utilizando el bloque que se conecta con el
Radio Control.

El archivo almacenado es abierto en MatLab y sera utilizado para la correccion del
corrimiento en frecuencia por efecto Doppler durante el procesamiento de datos. En
la figura 6.19 se observa el valor de frecuencia, obtenido durante la pasada del 27 de
Noviembre de 2017, del satélite Bugsat-1 a una elevacion de aproximadamente 50°.
Se comprueba que el corrimiento méximo es de 10kHz alrededor de la frecuencia de
portadora, de 437.445 MHz, y que el tiempo de visibilidad del satélite es del orden de
10 min.

En la figura 6.19 se observa como el valor de frecuencia que envia el Gpredict es
actualizado cada un cierto tiempo, en este caso cada 100 ms. También se observd, en
la secciéon 6.1.2, que estos saltos en frecuencia ocasionan que el lazo de Costas deba
alcanzar nuevamente el estado estacionario. Es por esto que, habiendo disenado el lazo
para seguir variaciones lineales en frecuencia del orden de 1kHz, considerando que
en un periodo acotado de tiempo (algunos segundos) el corrimiento en frecuencia por
efecto Doppler es aproximadamente lineal y, que la variaciéon méaxima en frecuencia
recibida es del orden de 50 Hzs™!, se procedio a utilizar el valor de frecuencia corregido
por Doppler manteniendo el valor del mismo un tiempo de 5s entre actualizaciones,
dado que en ese intervalo la variacion por Doppler seré del orden de 250 Hz, lo que
garantiza tiempos de establecimientos del orden de 5ms. Esta medida disminuye la
cantidad de desenganches que se producen en la etapa de recuperacion de portadora,
que se producen cada vez que se actualiza el valor de correccion, mejorando asi las
posibilidades de recibir un paquete largo de datos, si fuera el caso hasta de 5s sin
problemas.

Dependiendo el caso, si la senal recibida posee una duracién mayor a los 5s consi-
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(a) Funcion Radio Control del Gpredict en funcionamiento.
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(b) Diagrama en bloques implementado en GNU radio companion para leer
el dato de frecuencia proveniente del Radio Control.

Figura 6.18: Envio de dato de frecuencia corregido por Doppler entre Gpredict y GNU radio
companion.

derados entre actualizaciones del valor de correcciéon en frecuencia, se puede evaluar la
conveniencia de actualizar el valor del Doppler cada un intervalo mayor de tiempo, en
todo caso el lazo de Costas se mantendria enganchado durante una variacion del orden

de 1kHz, dependiendo de la pendiente y linealidad de la variacion.

6.2.2. Adquisicién de senales

En este trabajo, se recibieron senales provenientes del satélite Bugsat-1 (Tita),
correspondientes a los llamados beacon de un satélite. Un beacon es un mensaje que
envia un satélite informando distintos parametros del funcionamiento del mismo, esta

senal puede ser de onda continua en formato OOK (On-Off Keying), por lo general
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Figura 6.19: Curva de frecuencia corregida por efecto Doppler durante una pasada del satélite
Bugsat-1 a una elevaciéon de 50°.

en codigo Morse, o bien, estar moduladas, como es el caso del Bugsat-1 que envia
senales moduladas en GMSK, a una tasa de 9.6 kbps y utilizando una portadora de
437.445 MHz. La cantidad de bits de informacién que suelen contener estos paquetes es
poca, del orden de los miles, pero suficiente para conocer el estado de varios pardmetros
de funcionamiento del satélite, como ser temperatura y voltaje en distintos subsistemas.
A una tasa de 9.6 kbps, es comiin que estos beacon duren menos de 1s.

Disponiendo de la antena Yagi-Uda conectada al front-end de RF y al receptor
USB, conectado a la computadora, se utiliza una aplicacién que permite configurar
y adquirir datos en formato IQ desde dicho receptor. Existen diversas aplicaciones de

licencia abierta que permiten realizar esta tarea, entre ellos el SDR# (también llamado
SDR Sharp).

6.2.3. Uso del SDR#

Esta aplicacién permite configurar un receptor USB, cambiando la frecuencia cen-
tral, la tasa de muestreo y las ganancias del mismo. Ademaés, permite almacenar los
datos en banda base en formato I1Q (complejo) en un archivo de audio que puede ser
posteriormente cargado en MatLab para su procesamiento. La aplicaciéon muestra en su
pantalla un grafico en tiempo real del espectro en frecuencia capturado por el receptor,
asf también un diagrama tipo cascada o waterfall.

Configurando el receptor para una frecuencia fija de 437.445 MHz, la del transmisor
del satélite Bugsat-1, y una tasa de muestreo de 2.048 Msps, se procedié a capturar
datos del satélite durante una pasada con linea de vista con el laboratorio. Luego, se

cargan los datos almacenados en MatLab para su procesamiento, instancia en la cual
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se encontraron limitaciones computacionales para trabajar con archivos de una pasada
completa del satélite, llegando a la conclusiéon de que es conveniente reducir la tasa
de muestreo a 1.024 Msps, obteniendo archivos de menor tamano para la pasada del
satélite. Esta reduccion en la tasa de muestreo no afecta el procesamiento de los datos
en gran medida, dado que dicho proceso se realiza a una tasa de 256 ksps. El motivo
por el cual la tasa de muestreo configurada al receptor USB se considera mayor a la
tasa de procesamiento de los datos, es pura y exclusivamente por el deseo de establecer
un valor fijo de configuraciéon que permita recibir senales de satélites en la banda UHF
de 435 a 438 MHz, siendo ideal el caso de frecuencia central en 436.5 MHz y tasa de
muestreo del orden de 3 Msps. Esto permitiria, ademas, la recepciéon de mas de un
satélite a la vez si fuese necesario.

Los datos obtenidos son reproducidos utilizando el SDR# y se recorta la porciéon
donde se encuentran las senales para su procesamiento. En la figura 6.20 se muestra
una captura de la reproducciéon de la senal recibida, donde se observan varios beacon
y el corrimiento por Doppler entre ellos. El instante en el que se reproduce la senal
correspondiente a un beacon del satélite Bugsat-1, es mostrado en la figura 6.21, donde
se observa que entre el pico de la senal y el piso de ruido existen alrededor de 30dB de
diferencia, indicando una alta SNR. En dicha figura, se puede apreciar que el ancho de
banda de 3dB es cercano a los 9.6 kHz que en teoria tiene la senal para una tasa de datos
de 9.6 kbps, también se observa que la frecuencia en la cual esté centrada la senal no es
437.445 MHz, sino alrededor de 437.4415 MHz, esto pone en evidencia un corrimiento
por efecto Doppler de —3.5kHz, que debe ser corregido durante el procesamiento de

los datos.

81



82 Ensayos y resultados

437.441.500 o —

= P WJ\JW W AWMW Ayl

437,430 M

Bandwidth: 9,6 kHz

Figura 6.20: Reproduccion de los datos adquiridos del satélite Bugsat-1, el dia 27 de noviembre
de 2017, utilizando el SDR#.
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Figura 6.21: Reproduccion de un beacon correspondiente a los datos adquiridos del satélite
Bugsat-1, el dia 27 de noviembre de 2017, utilizando el SDR#.
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6.3. Procesamiento de datos del satélite

En esta seccion se describe el procesamiento de los datos capturados utilizando
el SDR# y la correccion del corrimiento por Doppler con los datos provistos por el
Gpredict. El esquema utilizado para el procesamiento de los datos es el descripto en el

capitulo 5 e ilustrado en la figura 5.1, que resume en bloques en la figura 6.22.

Correccion

Decimacion Doppler y Filtrado
senal a Fo _ | pasabanda

Senal a BB

Senal

recibida

|

|

I Recuperacion de _ | Sincronizacion de
: portadora o simbolas |
|

Figura 6.22: diagrama en bloques del procesamiento de datos de satélites realizado.

Considerando como entrada al sistema datos complejos muestreados a una tasa
de 2.048 Msps o 1.024 Msps, centrados en una frecuencia fija, que puede o no ser la
frecuencia de portadora del transmisor del satélite; y se realiza el procesamiento en
dos etapas, en la primera se realiza decimacion hasta obtener 256 ksps, correccién en
frecuencia por Doppler y filtrado de senal, mientras que en otra etapa se realiza la

recuperacion de portadora, demodulacion y decision de simbolos.

6.3.1. Decimacion

La senal que entrega el receptor USB a la computadora es de tipo compleja (I y
Q), en banda base, correspondiente a la porcion del espectro centrado en la frecuencia
con la que se configura el receptor, con un ancho de banda igual a la tasa de muestreo
del mismo.

Se debe garantizar que, luego de la decimacion, la senal del satélite siga presente en
la senal resultante, esto se logra realizando un corrimiento en frecuencia (multiplicando
por una senal exponencial compleja, por ser datos complejos), de manera que la senal
quede centrada en banda base. A continuacion se realiza un filtrado y decimacion
de la senal para que resulte en una tasa de muestreo final de 256 kHz. En la figura
6.23a se muestran los espectros correspondientes a la senal recibida por el receptor
USB a una tasa de 1.024 Msps, mientras que en la figura 6.23b se muestra el espectro
resultante del filtrado y decimacion por 4. Se pueden observar picos en ambas figuras,

correspondientes a senales de procedencia desconocida, presentes en el ambiente que,
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para este trabajo, fueron consideradas como ruido.
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(b) Espectro de la sefial recibida, muestreada a 256 ksps.

Figura 6.23: Espectro de la senal recibida, antes y después de la etapa de decimacion.

En este caso, se puede observar que la senal del satélite no se encuentra centrada en
banda base, evidenciando un corrimiento en frecuencia de alrededor de —6.15kHz, que
se debe tanto al efecto Doppler como a los errores en osciladores y tasas en el sistema

de comunicaciones.

6.3.2. Correcciéon en frecuencia y filtrado pasa banda

Utilizando el valor de frecuencia obtenido del Gpredict, se calcula el corrimiento
en frecuencia por efecto Doppler en cada instante de tiempo, teniendo en cuenta una
actualizacion del valor cada 5s, como se mencion6 anteriormente. Dado que el sistema
de recuperacion de portadora trabaja a una frecuencia central de 25.6 kHz, se aprovecha

esta instancia de correccion de frecuencia para fijar la frecuencia central final de la senal
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en ese valor, es decir que, se multiplica la senal por una exponencial compleja centrada
en fqop+1Fy, donde fy,, es la estimacion del corrimiento en frecuencia por efecto Doppler,
respecto a la portadora del transmisor del satélite; y F), es la frecuencia de trabajo del
lazo de Costas, en este caso 25.6 kHz.

Luego, se filtra la sefial en un ancho de banda (filtro pasabanda complejo) igual a
2R, donde Ry es la tasa de bits del transmisor, igual a 9.6 kbps para el satélite Bugsat-
1. Esta etapa tiene la finalidad de reducir la potencia de ruido fuera de la banda de
interés, para finalmente aumentar la relacion senal a ruido. El criterio utilizado para
la eleccion del ancho de banda de filtrado se basa en que la respuesta en frecuencia de
la senal tiene un ancho de banda de 3dB del orden de Ry, asi que considerando 2R, se
garantiza que la senal esté incluida.

Para disenar el filtro pasabanda complejo [35], se parte de un filtro pasabajos, con
un ancho de banda (en banda base) Ry, y se multiplican los coeficientes del numerador
del mismo por una senal exponencial centrada en la frecuencia a la que se requiere
trasladar el filtro; la importancia de que el filtro pasabanda sea complejo radica en
que la senal en banda base es compleja, es decir que se posee diferentes senales a
ambos lados del cero en frecuencia, a diferencia de las senales reales, que son pares en
frecuencia.

En la figura 6.24 se presenta la respuesta en magnitud y en fase del filtro pasabanda
complejo disenado, donde se puede corroborar la atenuaciéon mayor a 30 dB fuera de la

banda de interés, y la linealidad en fase dentro dicha banda.

Magnitude Response (dB) and Phase Response
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Figura 6.24: Respuesta en magnitud y fase del filtro pasabanda complejo diseniado.

En la figura 6.25 se presenta el resultado de corregir el corrimiento por Doppler,

trasladar el espectro a 25.6 kHz y realizar un filtrado pasabanda complejo en un ancho
de banda de 19.2kHz.

El resultado del filtrado se refleja también en la senial en funcién del tiempo. En
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Figura 6.25: Espectro de la sefial recibida, muestreada a 256 ksps, centrada en 25.6kHz y
filtrada en un ancho de banda de 2R,.

las figuras 6.26a y 6.26b se presentan la senal antes y después del filtro pasabanda

complejo, donde se aprecia un aumento de la relaciéon senal a ruido.

6.3.3. Estimacion de E,/N,

La senal resultante a la salida del filtro pasabanda, es la que ingresara al sistema de
recuperacion de portadora, por ende es necesario comprobar si la relacion Ej, /N, en este
punto de la cadena de procesamiento se mantiene por encima del valor que garantiza
una BER de 1079, como fue requerido en los objetivos del trabajo. En la seccién 6.1, se
obtuvo que el sistema implementado en SDR necesita una Ej/N, > 11 dB para cumplir
el objetivo de BER propuesto.

La varianza de ruido, para el caso AWGN, esta relacionada al término N,. Cuando
el ruido es una tratado como una senal compleja, la varianza tanto de la parte real
como imaginaria es igual a N,/2, resultando la varianza de ruido total igual a N,. La
senal que ingresa al lazo de Costas puede separarse en dos partes, una donde s6lo existe
ruido y otra donde existe tanto senal del satélite como ruido. Extrayendo la porcion
donde existe senal del satélite, se obtiene una senal que representa al ruido AWGN. Se
procedio a calcular la varianza de esta senal, multiplicada por la cantidad de muestras
en un bit (Fg/Ry), obteniendo N, ~ 0.06.

A continuacién, se considera una cota para la energia de bit promedio, aproximan-
dola como la energia promedio en un tiempo de bit de la senal con ruido incluido. Se
procedi6 a calcular la energia de senal més ruido, en la porcion de senal donde existe
la senal del satélite, y se promedi6 por la cantidad de muestras en un tiempo de bit,
obteniendo Ej =~ 3.17.

Finalmente, se obtiene una relacion Ej/N, ~ 17.2dB. Este valor esta 6.2dB por
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(b) Sefial en funcién del tiempo, muestreada a 256 ksps y filtrada.

Figura 6.26: Senal en funcion del tiempo, muestreada a 256 ksps, antes y después del filtrado
pasabanda.

encima del valor minimo requerido.

6.3.4. Obtencion de senales en banda base

La senal filtrada es ingresada al lazo de Costas, con el fin de mitigar el error en
frecuencia remanente de la correccion por efecto Doppler y otras fuentes de error, y a
realizar el sincronismo de fase con la portadora de la senal recibida. La senal resultante
en las ramas I y Q del lazo son las correspondientes, en este caso, a las senales en banda
base de la modulacion GMSK. En la figura 6.27a y 6.27b se presentan las senales
correspondientes a las ramas I y Q del lazo de Costas, respectivamente. Se puede
observar que ambas seniales presentan una componente sinusoidal a una frecuencia del
orden de los 40 kHz, esto sucede porque en GMSK las senales en banda base I y Q
tienen la forma de una sinusoide a una frecuencia igual a cuatro veces la tasa de bits
[26], que en este caso (Bugsat-1) es 9.6 kbps.

A partir de estas seniales se obtiene el grafico de la figura 6.28, que representa la

potencia P de senal en funcion del tiempo, relativa al maximo P,,4,. Se observa que se
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Figura 6.27: Sefiales de las rama I y Q del lazo de Costas, durante el procesamiento de datos

recibidos del satélite Bugsat-1.

puede establecer un umbral alrededor de un décimo de la potencia méxima de la senal,
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que indique la existencia de senal del satélite.

6.3.5.

La modulacion GMSK puede interpretarse como una modulaciéon en fase, es por
ello que para demodular las senales se debe obtener el dangulo entre las senales de las
ramas [ y Q del demodulador en cuadratura (lazo de Costas), el signo de la pendiente
de dicho dngulo, en funciéon del tiempo, indica si el simbolo NRZ transmitido es un +1 o
—1. En la 6.29, se presenta un diagrama en bloques de este esquema de demodulacion.
Utilizando la funciéon atan2(Q, I) de MatLab se obtiene la fase de la senal @)/I, dicha

curva se presenta en la figura 6.30, donde se observa que la funcién tiene una respuesta

entre +m.

Calculando la derivada de la senal obtenida, limitando el resultado con la funcion

signo, para reducir los saltos de fase que produce atan2, y pasando la senal por un

Demodulacion GMSK

38

1.64



6.3 Procesamiento de datos del satélite 89

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Tiempo |s]

Figura 6.28: Potencia de la senal recibida, relativa al maximo, en funcion del tiempo.
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Figura 6.29: Diagrama en bloques de la demodulacion de GMSK.
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Figura 6.30: Fase obtenida utilizando la funcion atan2(Q,I), donde @ e I son las senales en
las respectivas ramas del lazo de Costas.

filtro adaptado de duracion de un tiempo de bit (integrador con [F's/Rb]| taps, donde
F, = 256ksps y R, = 9.6kHz); se obtiene la senal que ingresara al algoritmo de

sincronismo de simbolo early-late, para finalmente obtener la senal en formato NRZ
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correspondiente a los datos recibidos. En la figura 6.31 se presenta el resultado de este

proceso, es decir, la senal a la salida del filtro adaptado.
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Figura 6.31: Senal de salida del filtro adaptado a un tiempo de bit, para la sefnial recibida del
satélite Bugsat-1.

6.3.6. Decision de simbolos

La senal de salida del filtro adaptado al tiempo de bit es introducida al algoritmo
early-late con el fin de obtener los datos en formato NRZ correspondientes a la trama
enviada por el satélite. El instante de decision del algoritmo early-late es representado
en la figura 6.32. El resultado final se presenta en la figura 6.33 y corresponde a la
trama en formato NRZ bipolar, donde un +1 se corresponde con un 1, y un —1 con un

0, enviados por el satélite.

Salida del filtro adaptado

| | |
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014
Tiempo |s]

Figura 6.32: Sefial de salida del filtro adaptado a un tiempo de bit, para la sefial recibida del
satélite Bugsat-1.
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Figura 6.33: Seial de salida del filtro adaptado a un tiempo de bit, para la sefial recibida del
satélite Bugsat-1.

6.3.7. Protocolo AX.25

El beacon que envia el satélite Bugsat-1 utiliza el protocolo AX.25. Este protocolo

tiene el formato mostrado en la figura 6.34 para sus tramas [36].

Flag Address Control Info FCS Flag
01111110 | 112/224 Bits | 8/16 Bits N*8 Bits 16 Bits 01111110

Figura 6.34: Formato del paquete utilizando el protocolo 4X.25.

Al momento de realizar el procesamiento de los datos recibidos, lamentablemente, no
se cuenta con informacion suficiente para lograr decodificar el mensaje completamente.
Sin embargo, se logré encontrar el byte correspondiente al flag de inicio y final de la
trama con el protocolo AX.25, como se indica en la figura 6.35.

Para poder visualizar la localizacion de los flags en la trama completa, se presenta
la figura 6.36, que representa la senal de la rama en fase del lazo de Costas y se indican
las localizaciones de ambos flags.

Segiin el protocolo AX.25, debe existir un ntiimero de bits miltiplo de 8 entre flags.
Existe una incoherencia en los datos demodulados, dado que la cantidad de bits entre
flags no es multiplo de 8, como se espera. Por falta de tiempo, no se pudo encontrar
la falla en el procesamiento o verificar con otros métodos la validez de la trama AX.25
en las senales recibidas. Por otro lado, existe la posibilidad de que los datos enviados
por el satélite en esa pasada hayan estado corrompidos o simplemente estén en otro

formato, por decision de la empresa duena del mismo, lo que es dificil de corroborar.
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Figura 6.35: Se muestran las flags de inicio y fin de trama, encontradas al comienzo y final
de los bits recibidos.
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Figura 6.36: Grafico que ubica los flags del protocolo AX.25 en la trama de datos demodulados.
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Capitulo 7
Conclusiones

“It always seems 1mpossible until it’s done.”
— Nelson Mandela.

El estudio, diseno e implementacion de un sistema de recepciéon de senales prove-
nientes de satélites en orbitas LEO fue realizado en este trabajo. El concepto de SDR
fue utilizado para la realizacion del receptor, siguiendo la tendencia actual de imple-
mentacion de estaciones terrenas basadas en SDR para ampliar la red de receptores
satelitales distribuidos en el mundo.

La banda de frecuencia en la que operan los satélites considerados se encuentra
entre 435 y 438 MHz (UHF AMSAT).

Un estudio y calculo del radioenlace entre satélite y receptor fue realizado, teniendo
en cuenta los requerimientos del sistema de comunicaciones, obteniendo como resultado
los mérgenes teodricos disponibles en el radioenlace. Dicho céalculo fue realizado para un
satélite en particular, considerando que las caracteristicas del mismo son tipicas para
satélites LEO amateur o educacionales.

El receptor implementado esta formado por dos etapas, una correspondiente al
acondicionamiento de la senal en RF y otra al procesamiento digital. El estudio de
las posibilidades de diseno del receptor, concluy6 en el diseno, construcciéon y carac-
terizacion de un front-end de RF que incluye un filtro pasa altos y un LNA. Para
la digitalizacion y llevada a banda base de senales se opt6é por el uso de un receptor
USB convencional de bajo costo, mientras que el resto de la cadena de recepcion fue
realizada en una computadora, utilizando técnicas de procesamiento SDR.

Para la implementacion del filtro se considero uno del tipo pasa altos eliptico. Para
el diseno del mismo se empleo el programa A DS, realizando distintas implementaciones
que en un principio no fueron fructiferas, hasta finalmente utilizar el método de Monte
Carlo para la optimizaciéon y consideracion de las variaciones en componentes reales,
teniendo en cuenta las tolerancias de los mismos, obteniendo los resultados espera-

dos. La construccion del filtro fue realizada en el laboratorio, utilizando componentes
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comerciales de bajo costo ya disponibles, obteniendo resultados de mediciones que se
corresponden con las simulaciones del circuito, habiendo implementado dos versiones
del mismo filtro, cambiando el area correspondiente a tierra entre las mismas, y obser-
vando leves diferencias entre ellos.

El uso de un MMIC correspondiente a un LNA fue considerado luego de descartar la
posibilidad de disenar un circuito propio de amplificacion, dada la amplia disponibili-
dad de LNA que existe en el mercado y que cumplen con las caracteristicas solicitadas.
Habiendo adquirido dos componentes distintos, se procedié a la construcciéon y medi-
cion de ambos. Lamentablemente, uno de los MMIC no pudo ser utilizado por fallas
encontradas durante las mediciones del mismo, que podrian indicar una ruptura del
dispositivo, de hecho se conectaron varios componentes en una placa de evaluacion
desarrollada en el laboratorio, sin obtener resultado. El segundo MMIC considerado
fue adquirido con su placa de evaluacion desarrollada por el fabricante, por lo que se
procedi6 a la caracterizacion del mismo, obteniendo valores indicados en su hoja de
datos.

El uso de un receptor USB, del tipo RTL-SDR, fue la base alrededor del cual se
desarrollo el receptor, definiendo el mismo la frontera entre el hardware de RF y el
procesamiento SDR. Estos receptores de bajo costo tienen la ventaja de cubrir un
amplio espectro, por lo que el desarrollo en software realizado podria migrar de forma
inmediata a otra banda de frecuencia, que es una de la motivaciones del concepto de
SDR.

La implementacion de un sistema de procesamiento SDR para recuperacion de
portadora, demodulacion senales en formato en cuadratura y sincronismo de simbolos
fue realizado y probado mediante simulaciones que recrearon el entorno de senales
en modulacion QPSK provenientes de satélites, teniendo en cuenta la desviacion en
frecuencia por efecto Doppler y los errores remanentes de la correcciéon de la misma.

Un estudio de los esquemas posibles resulté en que para el sistema de recuperacion
de portadora se implemente un lazo de Costas, haciendo posible la utilizaciéon del mismo
como demodulador en cuadratura. Asi también, para la sincronizacién de simbolos se
implement6 un esquema del tipo early-late.

Una caracterizacion del desempeinio del receptor, en términos de BER, fue realizada
utilizando datos sintéticos generados en MatLab, considerando la etapa de procesa-
miento SDR y comparando el resultado con la curva tedrica de BER en funcién de
Ey/N, para QPSK.

El montado del sistema de recepcion se realizé en el Laboratorio de Ingenieria del
Centro Atomico Bariloche. El proceso de adquisicion de senales y estimacion del corri-
miento en frecuencia por efecto Doppler fue realizado mediante el uso de aplicaciones
libres, haciendo posible la correcciéon en frecuencia y las pruebas del sistema de proce-

samiento SDR con senales reales de satélites LEO.

94



95

Las senales capturadas del satélite Bugsat-1 utilizan el esquema en demodulaciéon
GMSK. El receptor desarrollado fue ensayado con estas senales, y luego de pasar por el
lazo de Costas de recuperacion de portadora se implementé un bloque de demodulacién
GMSK correspondiente, para finalmente realizar la decision de simbolos utilizando el
algoritmo early-late. La informacion disponible del satélite indica que los beacons que
envia peridodicamente utilizan el formato AX.25 para sus tramas, sin embargo no se
pudo corroborar que los bits obtenidos utilicen en dicho formato.

La realizacion de este trabajo sirvidé para desarrollar en gran medida técnicas es-
tudiadas a lo largo de la carrera, a la vez de fortalecer los conceptos de diseno y
medicion de circuitos de RF, calculo de enlaces satelitales y técnicas digitales (SDR)
para implementar sistemas de demodulacion, recuperacion de portadora y sincronismo
de simbolos. Ademas del aprendizaje adquirido en cuanto a la realizacién de un proyec-
to integral de ingenieria, se encontraron dificultades al momento de implementar en la
practica los disenos simulados, lo que conllevé a la busqueda de soluciones y, finalmen-
te, al conocimiento de nuevas técnicas de diseno. Hacia la conclusion del proyecto fue
evidente que el cumplimiento de los plazos establecidos es muy importante a la hora
de llevar a cabo un proyecto de ingenieria.

Trabajo a futuro

Dado que el proyecto integrador tiene una duraciéon acotada, existen temas que se
desprenden del desarrollo del mismo y que podrian ser implementados en el futuro. A

continuacién se mencionan algunos de ellos:

= El procesamiento de datos en tiempo real no fue contemplado en este trabajo, por
ello se decidi6 utilizar una tasa de muestreo que fuera un compromiso en cuanto
a tiempo de procesamiento, pero no en cuanto a la tasa de datos que transmite el
satélite. La necesidad de disminuir la tasa de muestreo y redisenar el sistema de
recuperacion de portadora, surge si se desea implementar el sistema en tiempo

real.

» La implementacién realizada considera que la correcciéon en frecuencia por corri-
miento Doppler se realiza con la ayuda de una aplicacion que estime la érbita del
satélite. Esto logra reducir el rango de seguimiento del sistema de recuperacion de
portadora, permitiendo implementar un sistema que se establezca rapidamente.
Si no se utilizase una estimacion inicial del corrimiento por Doppler, el sistema
de recuperacion de portadora deberia seguir variaciones del orden de los 10 kHz
para satélites LEO en la banda UHF AMSAT, y como resultado se obtendria
un sistema que tarde demasiado en establecerse, lo que ocasionaria una pérdida
de los datos iniciales de la trama. Sin embargo, cuando es necesario transmitir
paquetes que contienen gran cantidad de informacion, es necesario que el siste-

ma de recepciéon se mantenga enganchado durante toda la pasada del satélite.
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Conclusiones

El trabajo propuesto consiste en la realizaciéon de un sistema de recuperacion de
portadora que funcione en dos etapas, primero un sistema lento que cubra todo
el rango de corrimiento por Doppler y luego un sistema réapido que garantice la

continuidad del enganche, que se active luego del establecimiento del primero.

Este trabajo se enfoco en el disefio de un receptor SDR para uso general, y en
particular fue empleado para la recepcion de satélites LEO. Sin embargo, no
se realiz6 un estudio exhaustivo de las senales que envian los satélites, ni se
evaluo la implementaciéon en otra banda de frecuencias. Por esto, es inmediato la
continuacion del trabajo hacia el desarrollo de un sistema de decodificacion para
determinadas misiones satelitales, y la adaptacion del sistema para otro rango de

frecuencias.

Al momento de llevar a cabo la implementacion del sistema de recepciéon no
se contdé con un sistema de rotacién para la base de la antena, por lo que la
orientacion de la misma durante la adquisiciéon de senales se mantuvo fija. A su
vez, la antena utilizada posee polarizacion lineal, lo que no permite garantizar
que durante la recepciéon no existan degradaciones debido a la diferencia entre
la orientacion del eje de polarizacion de la antena del satélite, que suelen ser
de polarizacion lineal, y el de la antena receptora. Esto deviene en la necesidad
del diseno y construccién de una antena con polarizaciéon circular, ademas de
la implementacion de un sistema rotacion y seguimiento que permita orientarla

durante la pasada del satélite.
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Apéndice A

Transmision de BPSK en canal
AWGN

En esta seccion se describe el efecto de adicion de ruido blanco Gaussiano, AWGN
(Additive White Gaussian Noise), en la senal transmitida. La representacion matemé-

tica de un canal AWGN es descripta por la siguiente ecuacion:
r(t) = s(t) + n(t) (A.1)

Donde s(t) es la senal transmitida, n(t) es el ruido y r(t) es la senal recibida. El
receptor capta la senal la senal r(t) y realiza la 6ptima decision respecto a qué simbolo
fue transmitido. Una decision 6ptima hace referencia una regla de decision que resulte
en la minima probabilidad de error.

Aunque el modelo de canal AWGN parece ser muy limitado, su estudio es beneficioso
desde dos puntos de vista. Primero, el ruido es el mayor tipo de corrupcién introducido
por muchos canales. Entonces, separarlo de otras deficiencias del canal y estudiar su
efecto en particular conlleva a un mejor entendimiento de su efecto en todos los sistemas
de comunicacion. Segundo, el canal AWGN es un buen modelo para estudiar canales
espaciales de comunicaciéon donde, a diferencia de la mayoria de los canales terrestres,
los efectos de multicamino, bloqueo de terreno e interferencia son despreciables.

El ruido en la ecuacion (A.1) posee la siguiente distribucion de probabilidad Gaus-

siana:
1 —(z—p)?

p(r) = —=e 207 A2
O Vo (42)

Donde la media p es cero y la densidad espectral de potencia del ruido esta dada
como o2 = Ny/2.

En el caso de modulacion BPSK, la senal recibida dada en las ecuaciones (A.3) y
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(A.4) corresponden a la transmision de un bit en 0 y en 1, respectivamente.
r=syt+n (A.3)

r=s+n (A.4)

La distribucion de probabilidad condicional (PDF) de r para ambos casos es

1 —(r+/EBp)?

p(r]so) = \/w_]\/oe No (A.5)
1 =B’

p(rlsy) = e N ’ ) (A.6)

AV 7TNO

Asumiendo que sg y s1 son igualmente probables (i.e. p(sg) = p(s1) = 1/2), el cero
forma el umbral limite de 6ptima decision. Si la senal recibida r es menor que o igual
a cero, el receptor asume que sg fue transmitida. Similarmente, si la senal recibida es
mayor a cero, se asume que fue s;.

Con cero como el limite de decision 6ptima, la probabilidad de error cuando sy o

s1 es transmitida puede ser calculada como

plelso) = \/W_NO/ R f/\f ez — 1erfc<\/%> (A7)

*(’"*\/7) 1 o0 2 1 Eb
dr = — Fdz == \ ~ A.
plels1) = \/7T_NO r NG ﬁe 2 267“f0< NO), (A.8)
0

donde er fc(z) f f e~ dt, es la funcion de error complementaria.

A partir de las ecuaciones (A.7) y (A.8) se puede obtener la probabilidad de error

de bit
Py = p(so)p(elso) + p(s1)plels1) = %erfc<\/%> (A.9)

La figura 2.6 ilustra la BER para modulacion BPSK/QPSK alcanzada por un re-
ceptor 6ptimo. Esta curva puede ser utilizada como guia para evaluar el desempeno de
receptores reales.

La potencia de ruido relativa, comparada con la potencia de la senal, en un canal

AWGN es tipicamente descripta por cantidades como:

» Relacion senal a ruido (SNR) por muestra.
» Relacion entre energia de bit y densidad espectral de potencia de ruido (E,/Noy)

» Relacion entre energia de simbolo y densidad espectral de potencia de ruido
(Es/No)
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La relacion entre Ey/Ny y Es/Ny, expresados en dB, es como sigue
E,/No(dB) = Ey/No(dB) + 10logy, (A.10)

E;/No(dB)|j=1 = Ey/No(dB) (A.11)

Donde k es el niimero de bits de informacién por simbolo. En el caso de BPSK,
k = 1 resulta en un colapso de la ecuacion (A.10) en la ecuacion (A.11), comprobando
que la energfa de bit es igual a la energia de simbolo para senales BPSK.

Similarmente, la relacion entre E;/Ny y SN R, expresados en dB, es como sigue
Es/No(dB) = 10log,o(Tsim/Ts) + SN R(dB), para senales complejas (A.12)

Es/No(dB) = 101og,(Tsim/2Ts) + SN R(dB), para senales reales (A.13)

Donde Ty, v Ts son el periodo de simbolo y de muestreo de la senal, respectiva-

mente.
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Anexo

Practica profesional supervisada
(PPS)

Las actividades de practica profesional supervisada (PPS) correspondientes al pre-
sente proyecto integrador, fueron llevadas a cabo en el Laboratorio de Ingenieria del
Centro Atémico Bariloche. El trabajo realizado consistio en el diseno e implementacion
de un receptor de satélites, basado en SDR; incluyendo la construccion y caracterizacion
de un front-end de RF, el desarrollo de la etapa de procesamiento SDR y la adquisicion

y demodulacién de senales provenientes de satélites en érbitas LEO.

Nicolas Catalano Cristian Roddick
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Anexo

Actividades de proyecto y diseno

En el presente Proyecto Integrador, las actividades de proyecto y diseno (P&D)
consistieron en el trabajo descripto en los capitulos 3, 4 y 5.

En el capitulo 3 se realiza el estudio y célculo de un radioenlace para satélites
en orbitas LEO utilizando valores de sistemas en funcionamiento y estableciendo los
parametros del receptor.

El capitulo 4 describe el diseno, construccion y medicion de un front-end de RF para
recibir senales provenientes de satélites de o6rbita LEO, con frecuencias de portadora
entre los 435 y 438 MHz.

La implementacion de un receptor de esquemas de modulaciéon en cuadratura, ba-
sado en técnicas de SDR, teniendo en cuenta tanto el sincronismo de portadora como
el de bits y la estimacion del corrimiento en frecuencia debido al efecto Doppler, se

desarrolla en el capitulo 5.

Nicolés Catalano Cristian Roddick
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