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Capitulo 1

Introduccion

Desde el afio 2007, se esta llevando a cabo en el Instituto de Ingenieria
Eléctrica de la Facultad de Ingenieria (UdelaR) el proyecto Lai, que tiene
como principal objetivo poner en érbita el primer nanosatélite de fabricacién
nacional, el AntelSat[1].

Este es el primer proyecto Uruguayo en incursionar en el campo aero-
espacial, lo que conlleva una serie de dificultades extras, debido a la falta
de experiencia y conocimietno en esta materia en el pais. Ademas, al ser
concebido como un proyecto enteramente educacional, con el cometido de
fomentar el espiritu creativo e inquisitivo de los estudiantes de ingenieria, el
proyecto Laf estd integrado casi en su totalidad por estudiantes avanzados
de ingenierfa eléctrica, lo que lo convierte en un proyecto tinico en el pafs.

Debido a los relativos bajos costos y facilidad para construir nanosatéli-
tes, gran cantidad de Universidades y centros educativos, ademas de algunas
empresas privadas, alrededor del mundo desarrollan proyectos con caracte-
risticas similares, lo que convierte a estos satélites en un popular medio de
aprendizaje de tecnologia aeroespacial. Algunos ejemplos de dichos proyectos
son el SwissCube [2], desarrollado por la Ecole Polytechnique Federale De
Lausanne y el proyecto AtmoCube [3], desarrollado por la Universidad de
Trieste, entre muchos otros.

En estos cinco anos de realizacion del proyecto Lai, han ido trabajando
varios grupos de proyecto de fin de carrera de la facultad de Ingenieria, desa-
rrollando principalmente los denominados Globos Satelitales' ,cuyo principal
cometido es testear hardware en condiciones similares a las que esté expues-
to un satélite, y desarrollando también los primeros prototipos de médulos
para el futuro microsatélite.

! Plataformas auténomas suspendidas de un globo del tipo meteorolégico la cual permite
llevar a cabo ensayos a gran altura.
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1.1. Finalidad del proyecto

Nuestro proyecto de fin de carrera tiene como principal finalidad ser la
base para el desarrollo futuro de un moédulo de comunicaciéon para un nano-
satélite, CubeSat?. La idea es acumular la mayor cantidad de conocimiento
y experiencia posible de forma que otros grupos puedan desarrollar correcta-
mente el modulo final a utilizar en el satélite. Ademas, se busca colaborar en
la generacién de conocimiento en materia aeroespacial en el Uruguay, para
posibles futuros proyectos.

1.2. Objetivo del proyecto

El objetivo principal del proyecto es disenar e implementar un prototipo
de modulo de telemetria y telecomando para CubeSats, que dote a la nave
de una plataforma que le permita enviar y recibir datos y comandos desde y
hacia la Tierra.

El prototipo a disenar debe tener las siguientes caracteristicas:

= Poseer un receptor de FM en la banda comprendida entre los 144MHz
y los 148MHz de alta sensibilidad

= Transmitir senales FM en la banda comprendida entre los 435MHz y
los 440MHz con una potencia no menor a 30dBm (1W) y 5kHz de
desviacion de frecuencia

= Operar con 3.3V de alimentacién

= Las dimensiones del circuito impreso no pueden superar los 9.5cm de
lado

= El circuito impreso debe tener espacio libre para la parte digital del
modulo de comunicacion (microprocesador, modem, etc)

= Fl consumo de potencia en transmisiéon no debe superar los 3500mW

= El consumo de potencia en recepcién no debe superar los 1750mW

Ademas de disenar el prototipo hardware del médulo de comunicacion,
se debe realizar un primer célculo de enlace, para estimar el grado de éxito
de la comunicacién, y un andlisis y diseno primario de las antenas a utilizar
por el prototipo.

2Los cubeSats son un tipo de satélite en miniatura utilizados generalmente en investi-
gacion que tienen un volumen de un litro, son un cubo de 10cm de lado. Ver [4] por mas
detalles
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1.3. Descripcién de la documentaciéon

En los capitulos por venir, se hard una descripcién detallada de todas
las tareas realizadas en el marco del proyecto de fin de carrera SisComSat.
Se mostrara los principales aspectos de los procesos de disefio seguidos, y se
haré hincapié en los resultados obtenidos. También se presentard una breve
introduccién teoérica de los temas tratados, la cual puede ser profundizada
en los apéndices y/o en las referencias bibliograficas.

La documentacion esta dividida en 6 capitulos, segiin los diferentes as-
pectos tratados durante el proyecto. El primer capitulo contiene una breve
introduccién al contenido del proyecto, asf como también una descripcién de
los objetivos seguidos.

El segundo capitulo trata sobre la eleccién de las frecuencias y modo de
operaciéon del modulo disenado. Un breve andalisis introductorio sobre antenas
es desarrollado en el tercer capitulo. Su principal propésito es proporcionarle
una guia de trabajo a futuros grupos que traten el tema de las antenas
del satélite. El cuarto capitulo ofrece una guia introductoria al célculo de
enlace, presentando como ejemplo, un primer cilculo para la comunicacién
del cubeSat. Este capitulo contiene un fuerte contenido teérico, el cual puede
ser profundizado con la bibliografia sugerida.

En el quinto capitulo, sin dudas el mas importante de toda la documen-
tacion, se presentan todos los detalles y resultados del hardware disenado
durante el transcurso del proyecto. Ademés de presentarse los procesos de
diseno, el capitulo estd complementado con un importante contenido tedri-
co, que busca introducir al lector, en los amplios temas tratados durante el
desarrollo de los circuitos.

Para finalizar la documentacion, se introducen las conclusiones y refle-
xiones finales del proyecto.



Capitulo 2

Eleccion de bandas y modo de
operacion

A la hora de disenar cualquier sistema de comunicacion, es fundamen-
tal realizar una correcta elecciéon de las bandas de frecuencias a utilizar, de
forma de cumplir con los requerimientos del sistema y optimizar, al mismo
tiempo, los recursos empleados por el mismo. Realizando un anélisis de pro-
yectos similares’ y de leyes internacionales de regulacién del espectro radio
eléctrico, se llegd a la conclusién de que la mayorfa de los sistemas de tele-
metria empleados en los cubeSats operan en las bandas amateur de 144MHz
a 148MHz, VHF, y en la banda de 435MHz a 440MHz, UHF. Esto se debe,
en general, al relativo facil acceso y diseno de equipos en estas frecuencias, lo
que facilita, por otra parte, el acceso a la comunidad de radioaficionados a los
datos provenientes de los nanosatélites, lo cual es muy conveniente cuando se
desea recabar gran cantidad de informacién. De forma de mantener la linea
de disefio y poder reutilizar el conocimiento adquirido por otros disenadores
de cubeSats, se decidié emplear las bandas de VHF y UHF anteriores para
realizar la comunicacién entre la estacién en tierra y el satélite. En lo si-
guiente, ahondaremos en el proceso de eleccion de las frecuencias de subida,
uplink, y de bajada, downlink.?

'En el apéndice I se presenta una lista de cubeSats con sus correspondientes frecuencias
de bajada y modulaciones empleadas.

2El uplink es el enlace estacién terrena - satélite, mientras que el downlink es el enlace
satélite - estaciéon terrena.
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2.1. Frecuencia de bajada

Debido a la escasa energia disponible en un CubeSat, uno de los factores
criticos a tener en cuenta a la hora de disenar el transmisor es la potencia con
la que éste debe transmitir, que determina en gran medida la energia consu-
mida por el médulo. Esta potencia depende principalmente de la distancia
entre el receptor y emisor, de las pérdidas que experimenta la senal a lo largo
de su recorrido y de la interferencia existente a la frecuencia de trabajo. Las
pérdidas sufridas por las senales en su recorrido estan dadas principalmente
por los fen6menos atmosféricos y por la denominada pérdida de espacio li-
bre, o free space path loss en inglés, cuyo valor es la principal componente de
las pérdidas. Las primeras son muy similares a ambas frecuencias, mientras
que la perdida de espacio libre presenta diferencias significativas entre ambas
bandas de frecuencia. Esta pérdida esta dada por:

fo= (%)2 (2.1)
siendo r la distancia entre el emisor y el receptor y A la longitud de onda
de la sefial®>. Como podemos ver, esta pérdida aumenta con la frecuencia
de la senal, por lo que se podria concluir que serfa més conveniente disenar
el transmisor para trabajar en la banda de 145MHz. Sin embargo, por otro
lado, la banda VHF [5] es de las mas utilizadas para las comunicaciones en
tierra, la radio difusién, el sistema de la policia, gran parte de los aficionados,
etc, operan en esta banda, por lo que hay una gran presencia de interferencia
a estas frecuencias. Esta interferencia obliga a emplear grandes potencias de
transmision, por lo que, en general, se decide utilizar la banda de 437TMHz
para la comunicacién satélite-tierra, de forma de reducir la interferencia y
por ende la potencia de transmisién. Por lo anterior, se decidié disefiar el
transmisor para operar en la banda de UHF. Ademas, una frecuencia més
alta permite tasas de transferencia de datos mayores, posibilitando el envio
de més informacién por el satélite a la base en tierra.

2.2. Frecuencia de subida y modo de operaciéon

Una vez fijada la frecuencia de bajada, la eleccién de la frecuencia de
subida se limita a elegir el modo de operacién del sistema, esto es, si utilizar
un sistema de comunicaciéon simplex o full-duplex?.

3En el capitulo 4, Calculo de enlace, se realiza un analisis mas detallado sobre las
pérdidas por las senales electromagnéticas

4La comunicacién simplex es aquella en que la transmision de datos se puede realizar
en un sélo sentido a la vez, mientras que la comunicacién full-duplex es aquella en que los
datos se pueden transmitir en los dos sentidos al mismo tiempo, es decir se puede recibir
y transmitir simultdneamente
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Los sistemas simplex presentan una serie de ventajas, como puede ser
un menor tamafio y consumo con respecto a los sistemas full-duplex, la ne-
cesidad de utilizar una sola antena, poder disenar todo el sistema para una
dnica frecuencia, etc. Sin embargo, a pesar de las aparentes ventajas de uti-
lizar un sistema de comunicacién més sencillo en el nanosatélite, existen una
serie “costos” asociados a la utilizacion de estos sistemas. Estos costos es-
tan relacionados a temas de seguridad del satélite 9, al cumplimiento de las
normativas internacionales vigentes y problemas técnicos a la hora de im-
plementar dichos sistemas. Jan A. King de la AMSAT 6, ha realizado una
discusion detallada de estos problemas, que se puede encontrar en la referen-
cia [6]. Por estos motivos, se determiné disenar el sistema de comunicacion
para que trabaje en con dos frecuencias distintas, lo que implica implementar
el receptor para que trabaje en la banda de 145MHz.

Una vez elegidas las bandas de operacién del satélite, es necesario comen-
zar gestiones administrativas para que la UIT7 asigne las frecuencias finales
a las cuales debe operar el satélite.

Es mas facil “hackear” sistemas simplex por ejemplo
5The Radio Amateur Satellite Corporation
"Uni6n internacional de telecomunicaciones



Capitulo 3

Diseno de antenas

En el presente capitulo, se analizaran los tipos de antenas existentes
para las frecuencias elegidas que se adapten mejor a las necesidades de los
cubeSats. Ademas, se pretende dar los principales fundamentos a la hora de
seleccionar un tipo de antena asi como también, los pasos para disenar una
antena sencilla y realizar medidas elementales de ellas.

3.1. Eleccién del tipo de antena

Para realizar una correcta elecciéon del tipo de antena a utilizar en el
nanosatélite, hay que estudiar los diferentes tipos de antenas que existen, su
estructura, direccionalidad, ganancia, etc, asi como también determinar las
caracteristicas que deberfan poseer para cumplir con su cometido.

Haciendo un anélisis de proyectos similares al nuestro, se puede encon-
trar que la amplia mayoria de cubeSats, como puede ser el AUU cubeSat
[7], SwissCube [2], cubeSat XI-IV 8] entre otros, utilizaron monopolos y di-
polos a las frecuencias de trabajo. Esto se debe, en gran medida, a que el
reducido tamano del nanosatélite no permite emplear grandes sistemas de
despliegue de antenas. Ademas, el estdndar de cubesat exige que las antenas
deben estar dentro del contorno de la estructura al momento del despegue,
por lo que tampoco se le pueden anexar grandes antenas al cuerpo del sa-
télite. Por lo anterior, los monopolos y dipolos resultan ideales para nuestra
aplicacién, ya que se pueden implementar facilmente utilizando una cinta
especial enrrollable, parecida a una cinta métrica, y su respectivo sistema
de despliegue son muy sencillos y reducidos en tamafo. En general, éstos no
son mas que una tanza que mantiene la cinta enrrollada y es quemada por
un simple mecanismo eléctrico para liberarlas.

Ademas de las ventajas estructurales de los monopolos y dipolos, dichas
antenas poseen patrones de radiacién relativamente uniformes, lo que per-
mite prescindir de un buen sistema de control de actitud en el satélite. En
caso de que sean muy directivas las antenas, un buen sistema de orientacién

7
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seria fundamental ya que si la antena no apunta en la direccién correcta, la
comunicacion fracasarfa casi que con seguridad.

Por todo lo discutido anteriormente, los monopolos y dipolos son los tipos
de antenas elegidos como opciones para el nanosatélite.

3.2. Comparaciéon entre la opcién de una o dos an-
tenas

En la seccion anterior se determind el tipo de antena a utilizar, ahora
resta seleccionar la cantidad de antenas que el sistema de telecomunicacién
debe poseer, es decir, una tnica antena para las dos frecuencias disponibles,
0 una antena para cada frecuencia.

Para poder seleccionar correctamente la antena (dipolo y/o monopolo)
y su respectiva frecuencia de trabajo, hay que realizar diversos tipos de si-
mulaciones en donde implica utilizar un apropiado software de simulacién
electromagnética, que nos permita representar la estructura metélica del na-
nosatélite con sus respectivas antenas. Ademaés, este software nos debe poder
permitir cambiar la ubicacion de la/las antenas asi como también su frecuen-
cia de trabajo.

Las simulaciones nombradas anteriormente corresponden al patrén de
radiacion de cada antena a su frecuencia de trabajo, la ganancia, las perdidas
de potencia por reflexion y el acople entre ellas (s6lo para el caso en que se
utilicen dos antenas).

Debido a los problemas de tiempos presentados durante el desarrollo del
proyecto, asi como también la imposibilidad de contar con un software apro-
piado para simular correctamente y obtener resultados constrastables con la
realidad, no ha sido posible realizar un correcto analisis sobre cual de las dos
antenas utilizar. Por este motivo, se decidié tomar como base un trabajo de
similares caracteristicas realizado para el cubeSat SwissCube[9], en donde se
realizan todas las diversas simulaciones cambiando de ubicacién las antenas,
as{ como también se analizan las diferentes alternativas de utilizar una o dos
de ellas.

En lo que sigue y en futuras secciones, se tomaran los resultados mas
relevantes para aplicarlos en el presente proyecto, quedando para el futuro,
si se consigue un software apropiado, repetir el trabajo realizado por el grupo
Suizo.
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Las siguientes imégenes muestran el diagrama de bloques del sistema de
comunicacién para las distintas opciones:

Transmisor

Switch

Y

Beacon

Duplexor

Receptor <

Figura 3.1: Diagrama de bloques para la opcién de una antena

Transmisor

Switch

Beacon

A

Receptor

Figura 3.2: Diagrama de bloques para la opcién de dos antenas

En las imagenes anteriores se puede apreciar el Beacon (radio faro). Este
sistema no es parte del actual proyecto pero es esencial para el nanosatélite,
pues es un sistema independiente del modulo Receptor/Transmisor que se
activa si el médulo de comunicaciéon central falla, por lo tanto hay que tenerlo
en cuenta en esta etapa del proyecto.

En lo que sigue, se enuncian las ventajas y desventajas de las distintas
opciones.

Ventajas para una sola antena (para las dos frecuencias):
= Sistema de despliegue més sencillo
= Poco espacio utilizado para la antena

= Cero senial en el eje de la antena
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Desventajas para una sola antena (para las dos frecuencias):

» Peso: se necesita un Duplexor UHF/VHF

= El sistema so6lo puede ser half duplex

= No se obtiene un patréon de radiacén uniforme para las dos frecuencias

= Como no se puede adaptar la antena para las dos frecuencias, se tiene
gran potencia reflejada en la antena

Ventajas de una antena para VHF y otra para UHF:
= Kl sistema puede ser full duplex
= Patron de radiacion uniformes tanto para UHF como para VHF

= Baja potencia reflejada en VHF y UHF

Desventajas de una antena para VHF y otra para UHF:

= La antena de VHF afecta a la antena de UHF: acople

= El sistema de despliegue debe ser mas complejo y ocupa mas lugar
= Mayor espacio ocupado por las dos antenas

= Cero senal en los ejes de las antenas

Como se dispone de una cara del nanosatélite sin paneles solares, que va
a estar destinada exclusivamente para el porte de las antenas! y las dos cé-
maras que llevara el satélite, no existe una importante restricciéon de espacio
en cuanto a limitante para la opcién de dos antenas. Tampoco el despliegue
es un problema porque se cuenta con el adecuado espacio para hacerlo. En
consecuencia, se elige la opcién de dos antenas, pues nos permite utilizar
el sistema en modo full duplex si se desea, también se posee baja potencia
reflejada y un patrén de radiacion uniforme para UHF y VHF.

En cuanto a las desventajas, para un trabajo futuro, hay que evaluar
el acople entre las antenas, es decir, el ruido que introduce el sistema de
transmisién en el sistema de recepcién y viceversa. También, hay que evaluar
una posible solucién para el problema causado por la no existencia de senal en
los ejes de las antenas?, por lo cual si el eje de la antena transmisora apunta
exactamente a la antena receptora, ésta no lograria captar adecuadamente

!También se va a utilizar, una antena Patch (parche) para la banda S, que no sera
discutido en la presente documentacion

2En las antenas monopolo y dipolo no hay energia electromagnética irradiada en la
direccion del eje de la antena
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la senal transmitida, haciendo que la comunicacién no tenga éxito. Por lo
tanto, como se tienen dos antenas con esta caracteristica, hay dos ejes que
presentan este problema, por lo que aumenta la probabilidad de que un eje
quede apuntando en la direcciéon de la antena receptora o transmisora de
tierra.

Resumiendo, se opto por utilizar dos antenas distintas, una para el re-
ceptor y otra para el transmisor.

3.3. Monopolo - dipolo

Como se posen dos frecuencias y dos tipos de antenas distintas, existen
4 posibles combinaciones diferentes. A esas combinaciones hay que sumarle
las distintas posibles ubicaciones en la cara del nanosatélite y su respectiva
orientacién que puede ser paralela a la cara o perpendicular a ella. Como
consecuencia, se tiene un ntmero importante de configuraciones disponibles
a evaluar para poder tomar una decisién correcta.

En el caso de este proyecto, como se mencioné en la seccién 3.2, no se
puede realizar este estudio adecuadamente por falta de recursos, por lo tanto,
no se estd en una posicién adecuada de tomar una decisién con respecto a si
se debe utilizar monopolos y/o dipolos.

A efectos de poder realizar el diseno y construcciéon del receptor/trans-
misor, que es el principal objetivo de este proyecto, como se necesitan sus
respectivas antenas, por simplicidad para este primer disefio, se optd por
utilizar un monopolo para VHF y otro monopolo para UHF.

3.4. Posicion de las antenas en el nanosatélite

Independientemente de la posicién de las antenas en la cara, la posicion
relativa entre los monopolos de VHF y UHF debe de ser perpendicular, para
reducir significativamente el acople entre las mismas. El satélite dispondra
de una cara de 10cm x 20cm de lado® para colocar las dos antenas y las
dos camaras que llevara el satélite, por lo que se debe posicionar las antenas
de forma que éstas no obstruyan el campo de vision de lag camaras, lo que
reduce los posibles lugares finales.

3Los cubeSat basicos de 10cm x 10cm x 10cm son generalmente llamados 1U, lo que
significa 1 unidad. Los cubeSats son escalables a lo largo de un eje, por incrementos de
1U. Es AntelSat es un cubeSat de 2U, o sea, un satélite de 20cm x 10cm x 10cm de lado.
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En la figura 3.3 se puede apreciar el lugar primario que se escogié para
ubicar las antenas.

Figura 3.3: Cubesat de 2U con sus correspondientes antenas

Este lugar no pretende ser el definitivo, pero es una idea aproximada de
como podrian quedar las antenas en una cara del cubeSat final. Un analisis
més detallado queda fuera del alcance del proyecto. En la seccion 3.6 se
analiza la impedancia de las antenas al ser colocadas segun la figura 3.3.

3.5. Construcciéon del chasis y antenas

Como la impedancia de las antenas es muy dependiente de su plano de
tierra y entorno, hay que recrear lo mas parecido posible la “situaciéon” en que
se van a encontrar en el cubeSat. Para esto, se decidi6 construir un chasis de
varillas de cobre con las dimensiones reales del nanosatélite y las dos antenas,
para luego medir sus respectivas impedancias en un lugar apartado.
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3.5.1. El chasis

EL chasis es un esqueleto de varillas de cobre que emulan la estructura
metalica del cubeSat con sus correspondientes caras. Para las longitudes de
ondas involucradas (2m y 70 cm), una grilla de metal simula una cara solida,
ya que la separacién entre sus varillas, que en el peor de los casos son Scm,
por como se realizé el reticulado, es mucho menor que la longitud de onda
de la senal.

En la siguiente imagen se puede ver el chasis implementado cuyas dimen-
siones son 10cm x 10cm x 20cm (cubeSat de 2U):

Figura 3.4: Modelo del nanosatélite

Este chasis metdlico actia como plano de tierra para las correspondientes
antenas, por eso es necesario disponer de él para hacer una correcta medida
de la impedancia

3.5.2. Las antenas

Como se menciono en las secciones anteriores, se utilizard un monopolo
de cuarto longitud de onda para VHF y otro para UHF.

Por medio de la siguiente formula, se calcula la longitud aproximada que
las antenas deben poseer para resonar a la frecuencia de interés:

=S (3.1)

De lo anterior resulta?:

1Para diseiiar las antenas se utilizaron los valores de frecuencias finales de operacién
del receptor y transmisor. Ver los capitulos 5 y 6 por més detalles sobre estas frecuencias.
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Frecuencia (MHz) | Longitud (m)
146.4 0,51
434 0,17

Las longitudes calculadas son resultados teéricos, en la practica van a
diferir un poco a causa del plano de tierra, el factor de velocidad del mate-
rial, entre otros. Por este motivo es recomendable dejar la antena un poco
més larga para después cortar el exceso y hacer que la antena resuene a la
frecuencia de interés.

El material que se utiliz6é fue acero rescatado de una vieja cinta métrica.
La estructura fisica de la cinta métrica se asemeja muy bien al material que
se utiliza para los cubeSat que son puestos en 6rbita, con la diferencia que
éstas ultimas utilizan un material no-magnético.

La siguiente imagen muestra las antenas implementadas que luego fueron
adosadas al chasis.

Figura 3.6: Antenas montadas en el chasis
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3.6. Mediciones realizadas

Para poder medir correctamente las caracteristicas de una antena, como
puede ser su ganancia, impedancia, patrén de radiaciéon, entre otros; es nece-
sario disponer de un lugar apropiado en donde las ondas electromagnéticas
emitidas por esta antena bajo prueba no sean reflejadas por paredes o por
objetos cercanos devuelta a ella, asi como también debe de estar protegida
contra posibles interferencias.

Estos lugares apropiados son las llamadas instalaciones de ensayos al aire
libre (OATS: Open Area Test Site). Estas instalaciones, aunque siendo su-
ceptibles a interferencias, son una referencia de precisién de las medidas para
un buen nimero de normas internacionales[10]. Otra opcién son las llamadas
cdmara anecoicas, que son lugares apropiados que simulan las condiciones de
espacio libre evitando las interferencias.

Las mediciones presentadas en las secciones siguientes, se realizaron al
aire libre en el predio de la Facultad de Ingenieria teniendo el especial cuidado
de estar lo mas lejos posible de estructuras y paredes. Ademas, se utilizaron
tripodes especiales para RF .

3.6.1. Medidas de impedancia

Antes de realizar la medida de impedancia, se debe ajustar la longitud
de la antena a la frecuencia de trabajo, es decir, hacer que la antena resuene
a la frecuencia de interés.

Para ello, se coloct el chasis con las dos antenas adosadas, y luego uti-
lizando el analizador vectorial de redes, se midi6 el parametro Si;. Este
parametro se caracteriza por ser la medida del coeficiente de reflexién a la
entrada, por lo que si el modulo de este parametro (|S11]) es muy pequeiio,
significa que hay poca reflexién de potencia, que es lo mismo decir que “casi
toda” la potencia que le entra a la antena se estd transmitiendo. Esto es lo
que sucede cuando una antena resuena a una frecuencia determinada, gran
parte de la potencia eléctrica que incide sobre ella es irradiada en forma de
ondas electromagnéticas.

Previo a realizar cualquier medida de impedancia, hay que calibrar el
analizador de redes para que se “elimine” internamente los cables coaxiales
utilizados. Esto quiere decir que, cuando se calibra, las medidas de impe-
dancia realizadas corresponden exactamente a la impedancia de lo que se
quiere medir, v no dicha impedancia transformada a través de la linea de
transmision (cable coaxial) que a su vez, si el cable es largo, se suman las
pérdidas de potencia que pueden ser apreciables.
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El procedimiento que se sigui6é para ajustar la antena es el siguiente:

1. Calibrar el equipo
2. Medir el S11 en un entorno de la frecuencia de interés

3. Si el S§11 presenta un minimo en una frecuencia mas baja que la fre-
cuencia de interés, significa que la longitud de la antena es mayor a la
que necesita, por lo que se corta un trozo de ella y se regresa al punto
(2) y se repite el procedimiento hasta que se presente un minimo del
S11 en la frecuencia deseada

Luego de ajustada la antena, mediante la siguiente formula se puede
calcular la impedancia:

i_l—&-Sn
Zo 1-—5n

Donde Zj es la impedancia caracteristica y Z es la impedancia en cues-
tion.

(3.2)

Otra alternativa es visualizar en el mismo analizador la carta de Smith,
en la cual el equipo nos muestra el valor de la impedancia a la frecuencia
seleccionada.

3.6.1.1. Antena UHF (434MHz)
La siguiente imagen muestra el valor de la magnitud de S1; en decibeles.

Tred dBMag 5dB/ Ref-14dB  Cal
&1 M1 43400000 MHz -1 867 dB

Ch1  Start 120 MHz Pwr 0 dBm Stop 500 MHz

Figura 3.7: Magnitud del pardmetro S1; en decibeles
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Se puede ver claramente el minimo que presenta a 434MHz, alcanzando
una magnitud de -18,9 dB. Este valor es deseable que sea muy pequetio pues
representa las pérdidas de retorno a la entrada, cuanto més chico, menor
pérdida de retorno que se traduce en una mejor transferencia de potencia.

En la imagen 3.8 se aprecia la impedancia de la antena de UHF repre-
sentada en la carta de Smith.

Tre Smith Ref11U  Cal

P E

1 Treebd 1 43400000 MHZ 40477 0

- j24514 0
e 898497 pH

Ch1  Start 120 MHz Pwr 0dBm Stop 500 MHz

Figura 3.8: Impedancia de la antena

El siguiente cuadro resume las medidas tomadas para la antena de UHF.

S1] -18,9 dB
Impedancia 40,5 + 2,4j
Longitud antena 15,5 cm
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3.6.1.2. Antena VHF (146,4MHz)

En la figura 3.9 se presenta la carta de Smith obtenida del analizador
de redes.

Tre Smith Ref11U  Cal

T2 14640000 MHz  56.950 Q

- / 38693 O

280,96 pF

Y

Ch1  Start 120 MHz Pwr 0dBm Stop 500 MHz

Figura 3.9: Impedancia de la antena

En el siguiente cuadro se resumen los datos obtenidos:

|S11] -23,3 dB
Impedancia 57,0 - 3,9 Q
Longitud antena 96,8 cm

3.7. A futuro

Dependiendo del tipo de antena a implementar en el satélite, de su fre-
cuencia de trabajo y su posicion (por ejemplo, paralela o perpendicular a un
lado del satélite), el patron de radiacion de estas antenas sufre modificaciones
que pueden desfavorecer o no la comunicacién con la base en Tierra.

Para poder determinar la posicién de la antena en el satélite, asi como el
tipo de antena para cada frecuencia de trabajo, se deben realizar simulaciones
para distintas configuraciones. Dichas simulaciones se deberén realizar més
adelante para completar el trabajo.

Los resultados obtenidos son aceptables en esta primera etapa del pro-
yecto, se tratdé de recrear el lugar al cual van a estar adosadas las antenas
para que la medida de las impedancias sean mas precisas. En un futuro, se
deberan realizar las mencionadas medidas de impedancia con el chasis defi-
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nitivo, para luego, con estos valores de impedancia disenar correctamente el
transmisor y receptor.

Debido a la magnitud total del proyecto, se decidié dejar fuera del al-
cance del mismo el diseno de las adaptaciones de impedancia de las antenas
utilizadas.



Capitulo 4

Calculo de Enlace

Un anélisis de enlace consiste en la contabilizacién de todas las ganan-
cias y pérdidas que sufre una senal desde que sale del emisor hasta que
alcanza el receptor. Este calculo es fundamental en el disefio de un sistema
de comunicacién, ya que permite identificar gran cantidad de los factores
que contribuyen a las pérdidas, lo que mejora la toma de decisiones sobre
el diseno, y posibilita ademés, determinar el eventual éxito o fracaso de la
comunicacion. Para poder realizar un correcto calculo de enlace, es necesario
conocer varios parametros caracteristicos de los equipos a utilizar en Tierra
y en el satélite, asi como también tener cierto conocimiento de los efectos
atmosféricos sobre las ondas de radio. Debido a la etapa actual de desarro-
llo del proyecto Lai, varios de dichos parametros son desconocidos hasta el
momento, por lo que en las siguientes secciones haremos una descripcién de
todos los pardmetros y pasos necesarios a seguir para obtener un adecuado
andlisis de enlace, y se realizarén los calculos con valores tipicos. De esta for-
ma, pretendemos realizar una pequena guia para futuros calculos definitivos
y mostrar resultados primarios.

La informacién que se presentard a continuacién es un resumen de una
herramienta desarrolla en el programa Excel por Jan A. King para realizar
célculos de enlace [11]. Se recomienda al lector interesado realizar una lectura
de dicho documento para obtener un mayor entendimiento del tema. Dicha
herramienta se puede encontrar en el CD entregado.

20
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4.1. Parametros Orbitales

Lo primero necesario para realizar el cilculo de enlace es definir la érbita
que seguird el nanosatélite alrededor de la Tierra. En general, este tipo de
misiones se sitta en la érbita LEO (Low Earth Orbit), la cual se encuentra
entre los 160km a 2000km de altura sobre la superficie de la Tierra. Como
todavia no se conoce la 6rbita que tendra el satélite, supondremos una altura
de perigeo de 600km y apogeo de 650km, valores normales en los cubeSats.
Los otros parametros de la érbita necesarios para realizar el calculo de enlace
son:

Angulo de Inclinacién: Es el angulo entre el plano orbital y el plano
Ecuatorial

Argumento del Perigeo: Es el dngulo desde el nodo ascendente al peri-
geo, medido en el plano orbital

Right Ascension of the Ascending Node (RAAN): Es el angulo me-
dido hacia el Este, en el plano ecuatorial, desde la linea del primer
punto de Aries hasta el nodo ascendente.

Una vez determinados los pardmetros anteriores se debe definir el &ngulo
de elevacioén, que es el minimo angulo sobre el plano horizontal que se tomara
como aceptable para ver el satélite.

Con todos los pardmetros anteriores se determina la méxima distancia
efectiva entre el satélite y la estacion en Tierra, que representa el peor caso
para el calculo de enlace y se utilizara de aqui en mas. Esta distancia esta

dada por:
2
S:R[\/(Rm—cos?d—sené (4.1)

RQ

Donde R es el radio de la tierra, h la altura media del satélite y § es el
angulo de elevacion.

Determinada la distancia anterior y elegida la frecuencia de comunica-
cién, se puede determinar la pérdida de espacio libre, que representa la pér-
dida de la senal ocasionada por su propagacién en el espacio libre. Este valor
es basico en el andlisis de enlace y representa una de las mayores fuentes de
pérdidas de la senal. Su calculo es el siguiente:

lys = 20loglo(ﬁ) (4.2)

A
Siendo A la longitud de onda de la senal. En la hoja Orbit & Frequency de
la herramienta Excel, se pueden ver los datos ingresados de la 6rbita, con los
célculos de distancia méxima y pérdida en espacio libre.
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4.2. Analisis de los transmisores

En esta seccién evaluaremos las pérdidas asociadas con los sistemas de
transmisién tanto de la estacion en tierra como del satélite, de forma de
determinar la potencia de la senal a la salida de la antena.

Las fuentes tipicas de pérdida en los sistemas de transmisién son:
= Las pérdidas de las lineas de transmision

= Las pérdidas en los conectores

= Las pérdidas en los filtros

» Pérdidas por desapareo entre la impedancia del transmisor y de la
antena

Las primeras tres fuentes de pérdidas son comunes a cualquier sistema,
electrénico y son de comin conocimiento, por lo que se omitird su andlisis
aqui.

Cuando existe desapareo entre la impedancia de la antena y del trans-
misor, la antena refleja parte de la energia entregada por el transmisor, pro-
vocando una pérdida en la energia efectivamente trasmitida. FEsta pérdida
es cominmente expresada en término del la Relacién de onda estacionaria,
VSWR por sus siglas en inglés, que mide la magnitud relativa de las reflexio-
nes en la antena. En el apéndice A.1.1 se presentan las medidas y calculos
realizados para determinar este pardmetro en el transmisor disenado. Como
todavia no se cuenta con los sistemas de transmisién en tierra, se utilizaron
los valores que vienen por defecto en la herramienta de célculo. Supondremos
una potencia de trasmisiéon de 150W para la estacion de Tierra.

En el apéndice A.1 presentamos los resultados de este analisis para el
transmisor del nanosatélite.
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4.3. AnaAlisis de receptores

Una vez evaluados los transmisores, es necesario evaluar el rendimiento
general de los receptores. Esto incluye determinar las pérdidas y temperatu-
ras de ruido en los diferentes bloques que forman el receptor. Las componen-
tes de perdidas en los receptores son muy similares a la de los transmisores,
por eso no entraremos en detalle en este punto.

Es fundamental, en esta etapa, realizar un correcto anélisis del ruido
generado e introducido a los sistemas receptores, el cual es representado por
una temperatura de ruido, que multiplicada por la constante de Boltzman y
por el ancho de banda del sistema nos da la potencia del ruido (n = ktsb,
siendo t4 la temperatura del ruido en K y b, el ancho de banda en Hz).

El ruido generado por el propio receptor se suele modelar como la suma
del ruido generado por cada etapa del mismo ponderada por las ganancias
de las etapas anteriores. Las temperaturas de ruido de cada etapa deben ser
medidas con equipos apropiados o deben obtenerse de las hojas de datos.
En nuestro caso, como no se tienen los instrumentados adecuados ni hoja
de datos, se ha decidido utilizar valores tipicos en los calculos. Al final de
la seccién, se presenta un ejemplo sencillo tipico que ilustra el calculo de la
temperatura de ruido total de un receptor genérico.

La otra componente del ruido que se debe determinar es el ruido en la
antena del receptor generado por fuentes externas. Para el caso de la antena
del satélite, este ruido esta formado por el ruido galactico, proveniente de los
cuerpos celestes, y el ruido proveniente de la Tierra, que es en parte generado
por el hombre. Una forma de obtener un valor aproximado de este ruido es
determinar primero qué fraccién del patrén de radiacién de la antena esta
dirigido hacia la Tierra y, una vez obtenido dicho valor, multiplicarlo por
290K, que es la temperatura promedio que se utiliza de la Tierra, y al valor
obtenido sumarle la faccion restante por 2.7K, que es la temperatura que se
toma del espacio. En caso que la frecuencia de trabajo sea menor a 2GHz, se
debe considerar una temperatura del espacio un poco mayor a 2.7K, debido
a la presencia de mayor ruido a bajas frecuencias. El ruido en la antena del
receptor en Tierra también tiene dos fuentes, una es el ruido proveniente
del espacio y la otra es el ruido generado por el hombre. Para determinar la
primera, la herramienta de calculo aplica un modelo empirico que determina
dicho ruido a partir de la frecuencia utilizada. Sin embargo, para poder
determinar el ruido terrestre es necesario realizar mediciones de ruido en
la ubicacién de la antena, ya que éste depende mucho de la localizacién
de la misma. La herramienta incluye recomendaciones para realizar dichas
mediciones.
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4.4. Ejemplo de calculo de temperatura de ruido
total

La siguiente figura muestra un diagrama genérico de un receptor

Mixer

: | () AP —
) LNA HL|mloss| S Amplifier

LA t=290(L-1) "

Figura 4.1: Diagrama de un receptor genérico.

Para el ejemplo de la figura, tenemos:

200K (1—1) -t 1t
( )_|_ M+ IF

grA grLA gMm - gLA

Ruido del sistema (ts) =ta+tra+ (4.3)
Siendo t; la temperatura de ruido de cada bloque, g; la ganancia de cada
bloque y [ las pérdidas de la linea.

En el apéndice A.2 se presentan los calculos detallados para nuestro caso.

4.5. FEvaluacion de las Antenas

En esta seccion estudiaremos como influyen las caracteristicas de las an-
tenas elegidas en el desempeno general del sistema de comunicacién, méas
especificamente, como dichas caracteristicas influyen en el calculo de enlace.

4.5.1. Ganancia de las Antenas

Una forma de mejorar el rendimiento del sistema es eligiendo las antenas
de forma que presenten ganancia, con respecto a una antena isotropica, en
determinada direccién y a la frecuencia de trabajo, lo que incrementa la
potencia de la sefial recibida o transmitida en dicha direccién. Por lo tanto,
en el calculo de enlace, es necesario considerar la ganancia de las antenas
para contabilizar correctamente la potencia recibida o transmitida.
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Como valor de las ganancias de las antenas del satélite se tomé 2.15dBi,
que es el valor tipico de ganancia de los monopolos. Se utilizé el valor real
de ganancia de las antenas que tendra la estacién en Tierra.

4.5.2. Pérdida de las Antenas

Ademaés de ganancia, las antenas presentan pérdidas asociadas que deben
ser tenidas en cuenta para realizar un correcto anélisis de enlace. En las
siguientes secciones abordaremos dichas pédidas.

4.5.2.1. Pérdidas de apuntamiento (Pointing losses)

Como vimos en el apartado anterior, seccién 4.5.1, una forma de mejorar
el rendimiento del sistema es utilizar antenas que presenten ganancia con
respecto a una antena isotrépica en una direccién dada. El problema con
utilizar dichas antenas es que la ganancia méxima de las mismas se da en
una direcciéon dada, por lo que si nos movemos de esa direccién la ganancia
de la antena se puede ver disminuida en gran medida, llegando incluso, a ser
menor que 1dBi. Por este motivo se suele incluir en el anéalisis de enlace una
componente de pérdida que incluya este fenémeno.

La herramienta tiene una seccién entera dedicada al calculo de esta pér-
dida, que es analizada con més detalle en el apéndice A.3.1.

4.5.2.2. Pérdidas de polarizaciéon

Otra pérdida de las antenas es la denominada pérdida de polarizacion.
Estas pérdidas se producen cuando las antenas utilizadas irradian senales
con polarizacién eliptica. De esta forma, segun el dngulo relativo entre los
elementos de cada antena, la potencia de la senal que llega al receptor, tenién-
dose un maximo y un minimo de potencia recibida. En el documento excel
se puede encontrar una seccién dedicada a calcular las pérdidas provocadas
por este fenémeno.

El apéndice A.3.2 tiene una pequefia seccién dedicada a este punto.

4.6. Efectos atmosféricos

Las sefiales electromagnéticas al propagarse por la atmosfera terreste,
sufren diversas distorsiones y pérdidas de potencia. En esta secciéon anali-
zaremos los efectos atmosféricos mas relevantes sobre las sefiales de radio
involucradas en la comunicacién del satélite.
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4.6.1. Absorcién de los gases atmosféricos

Para frecuencias menores a los 2GHz, las pérdidas por los gases atmosfé-
ricos son en gran medida independientes de la temperatura, de la densidad
promedio y de la humedad relativa de la atmosfera. Por esto, se puede con-
siderar que estas pérdidas dependen tnicamente de la cantidad de moléculas
de gas que debe atravesar la senal en su viaje desde el satélite hasta la esta-
cién en tierra. La cantidad de moléculas estd dada por el &ngulo de elevacién
tomado por la antena en Tierra, por lo que se puede determinar las pérdidas
en funciéon de dicho angulo. A efectos del calculo de enlace, se debe determi-
nar las pérdidas para el menor dngulo de elevacién elegido, que representa el
peor caso. En la figura 4.2, obtenida de la herramienta, se muestra una tabla
con el valor calculado de la absorcién atmosférica para varios angulos de
elevacion'. En nuestro caso, tomamos el valor correspondiente a un angulo
de elevacién de 5°.

Loss due to Atmospheric Gases:
Uplink and Downlink:
Elevation Angle: Loss: Umi:
0° 102 dB
25° 46 dB
5 21 dB
10 ° 1.1 dB
30° 04 dB
45 ¢ 03 dB
90 * 0.0 dB
Min. Elev. Angle: [ 5 deg
Loss Determined: [ 27 ]dB

Figura 4.2: Absorciéon atmosférica en funciéon del angulo de elevacion.

4.6.2. Pérdidas provocadas por la ionésfera

La ionosfera es una region de la atmosfera formada por gas ionizado que
se extiende desde los 15km hasta los 400km - 2000km de altura sobre la
superficie de la tierra. Las dos principales caracteristicas de esta capa que
contribuyen a la degradacién de las ondas de radio son:

» Lairregularidad en la concentracion de electrones a lo largo de la capa.

= Su ionizacién de fondo, que es cuantificada por el contenido de electro-
nes libres (TEC por sus siglas en inglés)

'Dichos valores fueron obtenidos por el autor de la herramienta de la referencia [12]
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El principal efecto que produce la irregularidad en la densidad de elec-
trones es el denominado scintillation, en inglés (se puede traducir como titi-
lacion), que consiste en en la rapida fluctuacion de la amplitud y fase de las
senales electromagnéticas. Por otro lado, la ionizacion de la ionosfera pro-
voca también la rotacién de Faraday, el retraso de grupo, la dispersion, la
absorcion, el corrimiento de frecuencia Doppler (Doppler frequency shift), y
la variacion de la direccion de llegada [13].

Para contemplar estos efectos en el calculo de enlace, se determinaron los
valores medios de las pérdidas provocadas por todos los fenémenos anteriores
para diferentes valores de frecuencia. En la siguiente tabla, obtenida de la
herramienta, presentamos dichos valores:

Frequency:  Unit: Loss: Unit:
146 MHz 0,7 d8
438 MHz 04 dB
2410 MHz 0,1d8
146.4 NMHz 0,7d8

Figura 4.3: Perdidas provocadas por la ionésfera en funciéon de la frecuencia.

4.7. Modulaciéon Empleada

Debido a su sencillez de implementacion, se decidié utilizar el estandar
Bell 202 [14] junto con el protocolo AX.25 [15] para transmitir la informacion
desde y hacia el satélite. De esta forma, los datos seran enviados utilizando la
modulacion AFSK (Audio-FSK). Para realizar el calculo de enlace, se decidio
suponer un BER (Bit Error Rate) de 1074, que implica una relacion sefial a
ruido de unos 21dB segun la bibliografia [11].
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4.8. Andalisis Final

En la siguiente imagen presentamos el resultado final del calculo de enlace

para la comunicacién de subida y de bajada:

AntelSat
Uplink Command Budget:
Parameter: Value: Units:
Ground Station:
Ground Station Transmitter Power Output: 160,0 watts
In dBW: 21.8 dBW
In dBm- 51,8 dBm
Ground Stn. Total Transmission Line Losses: 2.9dB
Antenna Gain: 16,3 dBi
Ground Station EIRP: [ 32|dBW
Uplink Path:
Ground Station Antenna Pointing Loss: 0.1dB
Gnd-to-S/C Antenna Polarization Losses: 4.1dB
Path Loss: 143.3 dB
Atmospheric Losses: 2.1dB
lonospheric Losses: 0,7 dB
Rain Losses: 0.0 dB
Isotropic Signal Level at Spacecraft: [ -Ti52dBW
Spacecraft (Eb/No Method):
=eemee ElNo Metho d ===
Spacecraft Antenna Pointing Loss: 5.9 dB
Spacecraft Antenna Gain: 2.2 dBi
Spacecraft Total Transmission Line Losses: 0.2 dB
Spacecraft Effective Noise Temperature: 204 K
Spacecraft Figure of Merrit (G/T): -21,2 dB/K
S/C Signal-to-Noise Power Density (S/MNa): dBHz
System Desired Data Rate: [ 12000 |bps
In dBHz: 30.8 dBHz
Command System Eb/Mo: [ 568 ]dB
Demaodulation Method Seleted: AFSKIFM
Forward Error Correction Coding Used: [Nane
System Allowed or Specified Bit-Error-Rate-
Demadulator Implementation Loss: 05 dB
Telemetry System Required Eb/No: 21 dB
Eb/Mo Threshold: 21.5 dB
System Link Margin: 34,1 dB

Spacecraft Alternative Signal Analysis Method (SNR Computation):

SNR Method

Spacecraft Antenna Pointing Loss: 5.9 dB
Spacecraft Antenna Gain: 2.2 dBi
Spacecraft Total Transmission Line Losses: 0.2 dB
Spacecraft Effective Noise Temperature: 204 K
Spacecraft Figure of Merrit (G/T): -21,2 dB/K
Signal Power at Spacecraft LNA Input: -119.1 dBW
Spacecraft Receiver Bandwidth: 15.000 Hz
Spacecraft Receiver Noise Power (Pn = kTB) -163,7 dBW
Signal-to-Moise Power Ratio at G.S. Rewr: [ M6  ]dB
Analog or Digital System Required S/N: 15,8 dB
System Link Margin 28,8 dB

AntelSat
Downlink Telemetry Budget:
Paramefer: Value: Units
Spacecraft:
Spacecraft Transmitter Power Output: 1,2 watts

in dBW:[ 05 [dBW
In dBrm: [ 306 —dBm

Spacecraft Total Transmission Line Losses: 0.7 dB
Spacecraft Antenna Gain: 2.2 dBi
Spacecraft EIRP: [ 21 |dBW
Downlink Path:
Spacecraft Antenna Pointing Loss: 5.9 dB
S/C-to-Ground Antenna Polarization Loss: 4.1 dB
Path Loss: 162,58 dB
Atmospheric Loss: 2.1dB
lonospheric Loss: 0.4 dB
Rain Loss: 0.0 dB
Isotropic Signal Level at Ground Station: [ 1832 ]dBW
Ground Station (EbNo Method):
weeeeee Eh/No Method —e—--

Ground Station Antenna Pointing Loss: 0.1 dB
Ground Station Antenna Gain: 17.5 dBi
Ground Station Total Transmission Line Losses: 2.0 dB
Ground Station Effective Moise Temperature: 510 K
Ground Station Figure of Merrit (G/T): -11.6 dB/K
G.S. Signal-to-Noise Power Density (S/Na): [ 557  ]dBHz
System Desired Data Rate: | 1200 |bps

In dBHz: 30.8 dBHz
Telemetry System Eb/No for the Downlink: [ 225 B
Demaodulation Method Seleted: AFSKIFM
Forward Error Correction Coding Used: [None
System Allowed or Specified Bit-Error-Rate:
Demaodulator Implementation Loss: 0.5 dB
Telemetry System Required Eb/Mo: 21 dB
Eb/Mo Threshold: 215 dB
System Link Margin: [ 7a  ]dB

Ground Station Alternative Signal Analysis Method (SNR Computation):

SNR Method

Ground Station Antenna Pointing Loss: 0.1dB
Ground Station Antenna Gain: 17,5 dBi
Ground Station Total Transmission Line Losses: 2.0 dB
Ground Station Effective Moise Temperature: 510 K
Ground Station Figure of Merrit (G/T): -11,6 dB/K
Signal Power at Ground Station LNA Input: -147.8 dBW
Ground Station Receiver Bandwidth (B): 15.000 Hz
G.S. Receiver Noise Power (Pn = kTB) -159.8 dBW
Signal-to-Moise Power Ratio at G.S. Rewr: [ 113  ]dB
Analog or Digital System Required S/M: [ 158  ]dB
System Link Margin [ 35 ]dB

Figura 4.4: Resultado final del calculo de enlace.
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Como criterio de éxito del calculo de enlace se toma en general que el
margen del cdlculo se mayor a 10dB. En la figura, podemos ver que el margen
para la comunicacién de subida es de 28.8dB, cerca de 20dB por encima del
margen minimo, por lo que se puede considerar exitosa la comunicacién
Tierra-satélite. Sin embargo, el margen para la comunicaciéon de bajada es
de -3.9dB, cerca de 14dB por debajo del margen minimo necesario.

Los valores anteriores simplemente muestran resultados primarios, por lo
que un anélisis final con los valores definitivos de los receptores y transmisores
en tierra y el satélite debe ser realizado. De igual forma, el resultado negativo
del enlace de bajada revela posibles problemas de diseno del médulo, por lo
que habria que considerar cambiar algunos parametros de la comunicacion,
como puede ser la modulacién empleada o la potencia de transmision.



Diseno de moédulos de RF

Una de las tareas mas dificiles e importantes en el desarrollo de un sistema
de comunicacién es el disefio e implementacién de los moédulos de radiofre-
cuencia del mismo.

A las relativamente altas frecuencias de trabajo, las componentes para-
sitas de las distintas partes dificultan notoriamente el proceso de diseno e
implementacion de los circuitos, siendo la experiencia en este campo crucial
para el éxito del diseno. Debido a nuestra escasa experiencia en el campo
de la radiofrecuencia se decidié seguir, como modelo de disenio, el trabajo
realizado por el Institut de Mecrotechnique (IMT) de Suiza [2], en el cual
se disena e implementa un sistema de comunicacién para un cubeSat de si-
milares caracteristicas al requerido por nuestro proyecto. De esta forma, se
buscé acelerar la curva de aprendizaje en el campo de la radio frecuencia y,
en cierto modo, tratar de garantizar el éxito del proyecto.

Previo a la decisién de tomar el trabajo suizo como punto de partida, se
consideré utilizar médulos de RF comerciales que implementaran las distin-
tas partes del sistema, pero, debido a la dificultad para encontrar modulos
que se adaptaran a nuestras necesidades, cuya busqueda habia tomado bue-
na parte del tiempo disponible para realizar el proyecto, se decidié tratar de
desarrollar por nuestros propios medios la mayor parte del sistema, siguiendo
como gufa el trabajo llevado a cabo por los suizos.

En los capitulos que siguen, se presenta todo el proceso de disefio seguido
para desarrollar los moédulos de RF, asi como también, todas las pruebas
realizadas para determinar el grado de éxito de los circuitos implementados.



Capitulo 5

Diseno Receptor

Debido al reducido tamano de los CubeSat, al modo de operacién con-
tinua, las grandes distancias y a los niveles de interferencia a los que debe
operar el receptor, éste estd sometido a estrictas restricciones en consumo,
sensibilidad y tamafio, lo que implica que su disefio y correcta implementa-
ci6én resulta ser la parte més critica y dificil del proyecto. Por este motivo, se
decidié comenzar por el disefio del receptor, para tener mas tiempo en caso
de ser necesario.

La figura 5.1 presenta el esquema general del receptor implementado:

[
145MHz .
Mixer
IF1=21.4MHz SAGOG
X ’ AFSK
Amplificador |——

Pasa banda (22 Mixer y
Oscilador
(123.6MHz)

Demodulador
Figura 5.1: Esquema receptor.

Para realizar el disenio del receptor se decidi6 fijar, en una primer instan-
cia, la frecuencia del mismo en 145MHz, que queda dentro de la la banda
de frecuencias establecida en 1.2. Por motivos que se explicaran en el apar-
tado 5.3.1.2, la frecuencia final de funcionamiento del receptor se cambi6 a
146.4MHz, dentro de la banda establecida.

El diseno del receptor anterior esta basado en una arquitectura de doble
conversion de frecuencia, en la cual se baja la frecuencia de la serial dos veces
antes de demodular el mensaje.

En la imagen del receptor, vemos como la portadora de 145MHz ingresa
al sistema a través del amplificador, luego pasa por el filtro pasa banda para
ingresar al primer mixer, en donde la frecuencia de la sefial es llevada de

31
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145MHz a 21.4MHz. Por ultimo, la senal ingresa al demodulador SA606,
que convierte la frecuencia de la portadora a 455kHz y extrae el mensaje
de la senal FM utilizando un demodulador en cuadratura. Dicho mensaje es
una senal de audio AFSK.

En los capitulos venideros, se hara una descripcion detallada del proceso
de disefio de las distintas partes que conforman el receptor.

5.1. Amplificador de entrada

El amplificador de entrada cumple la funcién de amplificar las débiles
sefiales captadas por la antena receptora para luego en etapas siguientes,
procesarla y asi obtener el mensaje transmitido.

Este amplificador debe poseer caracteristicas especiales para que el pro-
ceso de amplificacion no agregue ruido significativo a la sefial de entrada.
Este tipo de amplificadores son los llamados Low Noise Amplifiers o LNA.
Como su nombre lo dice, éstos son de bajo ruido, es decir, la caracteristica
fundamental es la de amplificar senales agarrando un minimo ruido en el
proceso.

En todo sistema receptor, los amplificadores de bajo ruido juegan un
papel fundamental, ya que la figura de ruido del sistema de recepcién tiene
una componente predominante que es el ruido introducido por éste, que por
su definicién es minimo.

Para disenar correctamente un LNA, hace falta seleccionar un transistor
especial para este estilo de aplicaciones. Este debe poser la particularidad de
presentar una pequena figura de ruido (NF: Noise Figure) en las condiciones
de trabajo! ademas, el fabricante nos debe proporcionar cémo varia la figura
de ruido con la frecuencia y corriente de colector para una impedancia de
fuente 6ptima?.

Se buscaron diversos transistores de bajo ruido para disefiar correcta-
mente un LNA pero no se pudo encontrar uno en donde el fabricante nos
proporcionara los datos necesarios de impedancia éptima para la frecuencia
de trabajo de 145MHz. Tampoco se dispone de una fuente de ruido para
medir los datos faltantes.

El camino que se tiene a seguir es el de disefiar un amplificador para una
ganancia alta y perder el control sobre la figura de ruido.

A estas frecuencias, la potencia del ruido introducido por el transistor
es inferior comparado con la potencia del ruido térmico que, por ejemplo,
introducen las resistencias de polarizacién del propio transistor?, por lo que
se podra efectuar el disefio sin inconvenientes® ya que predomina el ruido

!Estas son: frecuencia, corriente y voltaje de colector.

?Esta es la impedancia a la cual el transistor posee un minimo en su figura de ruido.
3Esto es en base a la experiencia del Ing. Juan Martony en esta area

“Por mas informacién sobre el disefio de amplificadores de bajo ruido referirse a [16]
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térmico.

5.1.1. Especificacién del amplificador

El objetivo es disefiar un amplificador® para la frecuencia de 145MHz
con una ganancia lo mas grande que se pueda obtener utilizando el transis-
tor bipolar BFP420 (transistor de bajo ruido). Esta ganancia no puede ser
cualquiera, ya que una ganancia demasiado grande puede provocar que el
amplificador oscile. Este tema se tratard en las secciones siguientes.

5.1.2. Determinaciéon del punto de polarizaciéon

El punto de polarizacién del transistor es fundamental, pues éste debe ser
de baja corriente de colector debido a que se desea consumir poca energia
para satisfacer los requerimientos de consumo. Ademads, se quiere que el
transistor presente un NF lo mas bajo posible aunque no estemos disefiando
para minimo ruido.

De las graficas que brinda el fabricante, se sacaron los siguientes datos:

Zg | 6ptimo
Ic SmA
Ve 2V
NF | 0,9dB
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Figura 5.2: Curvas proporcionadas por el fabricante para Vop =2V y Zg =
ZSopt

®Por més informacién sobre como disefiar un amplificador para una especifica ganancia,
referirse a [16]
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Observando detenidamente los graficos® anteriores, se concluye que para
una frecuencia dada, a menor corriente de colector, menor figura de ruido
para una impedancia de fuente éptima, por lo que el punto de polarizacién
seleccionado es el siguiente:

Vee | 2V
Ic | 3mA

Vale aclarar que no se estd diseiando para minimo ruido, pues para
el punto de polarizacién seleccionado, el amplificador no va a presentar un
minimo en su figura de ruido, pero como se trata de un primer disenio, parece
razonable seleccionar este punto y no cualquier otro al azar, ya que presenta
baja corriente de colector, por consiguiente, poca potencia consumida en
reposo ademads de su baja figura de ruido.

5.1.2.1. Diseno de la red de polarizacién

El esquema de conexién utilizado es el siguiente:

Vee

il =1

$xe

| Ve

Rf

Vb

Figura 5.3: Red de polarizacién.

Aplicando teoria de circuitos, se llega a las siguientes ecuaciones:

R = Yea¥e — 4290
© Io(2H)

Ry = (Vo — Vi) 1> = 3TkQ

5Por mas informacion, referirse a la hoja de datos del fabricante.
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donde se utilizaron los siguientes datos’:

Ic 3mA
Ver 2V
Vee | 0,83V

I} 95
Vee | 3,3V

Los valores de resistencia mas cercanos a los valores hallados que se pu-
dieron conseguir son:

Re = 3900
Ry = 39k%)

5.1.3. Estabilidad

En esta seccién y en las siguientes, se utilizan los parametros S del tran-
sistor que fueron medidos en el laboratorio con el analizador de redes. Ver el
apéndice B.6 por més detalles de la medicion. Para determinar si el transistor
es incondicionalmente o potencialmente estable (ver B.3), se debe calcular
primero el factor de estabilidad de Rolett con la siguiente férmula:

K — 14| A[*—[S11|%—| S22
2[S21°[S12|?

donde A = 511592 — S12591

Evaluando se tiene que: K = 0,055 < 1, de lo que el transistor es po-
tencialmente inestable y oscila para ciertas combinaciones de impedancia de
fuente y carga, Zg y Zp respectivamente. Esto complica un poco el dise-
no porque hay que tener cuidado en la elecciéon de la impedancia Zg para
obtener la ganancia deseada.

Como aclaracion adicional, se puede hablar de impedancia de fuente (car-
ga) o coeficiente de reflexion de fuente (carga), pues estan relacionados por
la siguiente ecuacion:

_ Zs—Zg _ Zr—Zo
FS - Z5+ZO FL - Z1+Zy
Por lo anterior, se puede decir que el transistor oscila para ciertas com-
binaciones de coeficientes de reflexiéon de fuente y carga I's y I'p, respectiva-
mente.

"Los datos de 8 y Var se obtuvieron mediante simulaciones
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En la siguiente figura, se muestran mas claramente el coeficiente de re-
flexion de entrada y salida y las impedancias de fuente y carga.

Gt
1

= I'nZ;

Z4

o

|1
N
W

Figura 5.4: Esquema general del amplificador

5.1.3.1. Circulos de estabilidad

En la imagen 5.5 se muestran los circulos de estabilidad de entrada y
salida:

Figura 5.5: Circulos de estabilidad.

La curva (1) corresponde al circulo de estabilidad de entrada mientras
que la curva (2) corresponde al circulo de estabilidad de salida, ver el apén-
dice B.3.1 por més detalles sobre los circulos de estabilidad. Luego de que
los circulos son trazados en la carta de Smith, hay que determinar cual lado
del circulo (dentro o fuera) representa la region estable. Como |S11| < 1y
|Sa2| < 1, el centro de la carta de Smith pertenece a la region estable. Como
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ningun circulo encierra a dicho centro, la region estable para ambos circulos
se encuentra fuera de ellos.

5.1.4. Obtencién del valor de ganancia

El objetivo es obtener un valor de ganancia lo mas grande posible sin
entrar en la inestabilidad.

El proceso de seleccién de la ganancia es el siguiente:

1. Graficar el circulo de ganancia constante® en un valor arbitrario pe-
quefio, por ejemplo 5dB.

2. Seleccionar un valor de I';, perteneciente al circulo de ganancia cons-
tante.

3. Mediante la siguiente formula encontrar el valor de I'g:

*

S125211°,,

g = 2ot L
s 1—T759

S+ (5.1)

4. Verificar que el valor hallado de I's no caiga dentro de la zona de
inestabilidad. Si esto no se cumple, volver al punto (1) disminuyendo
el valor de ganancia.

5. Si I'g no cay6 dentro de la zona de inestabilidad, volver al punto (1)
graficando el circulo de ganancia constante para un valor mayor del
que se tenia.

El anterior proceso resulta engorroso y poco preciso si lo hacemos manual-
mente. Por ello, se implemento en Matlab (ver B.5) una rutina que realiza
este trabajo por nosotros. La rutina aplica la férmula 5.1 a todo el circulo
de ganancia constante, obteniendo asf otro circulo que corresponde a todos
los posibles valores de I'g. Cuando elegimos un I';, perteneciente al circulo
de ganancia constante, el valor de su I's correspondiente (que se hallo con la
ecuacion 5.1), debe de estar fuera de la zona de inestabilidad de entrada. Se
repite el procedimiento las veces necesarias aumentando la ganancia, hasta
que el lugar geométrico de I'g esté fuera de la zona de inestabilidad para el
maximo valor posible de ganancia.

8La circunferencia de este circulo representa el lugar geométrico de las impedancias
de carga que fuerzan a la ganancia del amplificador presentar un valor especifico. Estos
circulos se grafican en la Carta Smith para poder visualizar las impedancias de carga que
proveen la ganancia deseada.
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La gréfica 5.6 se obtuvo mediante la rutina implementada en Matlab, en
donde el valor de ganancia resultante fue de 17dB, ver B.4.

1"'"" """""" T T L e N T TTTTyTTRTTTTTTTTTeI Tt

/ — circ. est. entrada
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Figura 5.6: Circulos de estabilidad.

El siguiente cuadro resume los valores obtenidos:

G 17dB
Ts | 0,77/52,09°
T, | 0,52710,45°

5.1.5. Redes de adaptaciéon

Luego de calculados los coeficientes de reflexion, sblo resta disenar las
redes de adaptacién de impedancias para proporcionarle al transistor la im-
pedancia que necesita en su correspondiente entrada y salida.

5.1.5.1. Red de adaptaciéon de entrada

El objetivo es que en su entrada, el transistor presente un coeficiente de
reflexion I's = 0, 77/52,09°
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Figura 5.7: Adaptacion de impedancias a la entrada.

En la figura anterior se muestra la adaptacién realizado sobre la carta
Smith.

Hay que tener en cuenta que el punto de partida, punto A, se encuentra
en el centro de la carta, pues se parte de una impedancia de valor Z; = 502
que a su ves es la impedancia de salida del puerto 1 del analizador de redes
que luego se utilizard para medir el parametro So; del amplificador una vez
implementado. A todo esto, como la carta esta normalizada, el punto central
representa los 50§2 puramente resistivos.

El recorrido en la carta de Smith 5.7, comienza por el punto A, luego B,
etc. Cada arco de circunferencia representa un inductor o un capacitor, en
serie o paralelo, dependiendo del sentido que sigan los trazos en la carta. Por
ejemplo, el arco AB representa un inductor en serie, el arco BC representa
un inductor en paralelo, etc. La longitud de esos arcos representa el valor de
capacidad o inductancia de dichos capacitores o inductores.

A continuacion se detalla lo enunciado anteriormente:

Arco AB= serie L=200nH
Arco BC=paralelo L=200nH
Arco CD=serie C=36pF
Arco DE=paralelo C=TpF

5.1.5.2. Red de adaptacion de salida

Como se quiere disenar para un Zs = 5082, se parte del centro de la carta
de Smith como se hizo para la red de adaptacion de entrada. El objetivo
es forzar a que la salida del transistor presente un coeficiente de reflexién
I'r =0,52 < 10,45°.
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En la siguiente imagen se presenta el esquema de adaptaciéon realizado
en la carta de Smith.

Figura 5.8: Adaptacion de impedancias a la salida.

En lo que sigue, se detalla el recorrido por la carta de Smith:
Arco AB= gerie L=91nH

Arco BC=paralelo C=7pF

Arco CD=serie C=36pF

5.1.6. Esquematico del amplificador

En la siguiente figura se presenta el esquemético del amplificador con sus
respectivas redes de adaptacion.

+
R=390Q j

L=200nH C=36pF L=91nH
YL | £ . )
| RN
R=504 4 L=200nH

Figura 5.9: Esquematico del amplificador
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5.1.7. Simulaciones

Mediante simulaciones con el programa Advanced Design System (ADS),
se obtuvieron los siguientes resultados:

20 m

dB(S5(B,5))

L L L L
40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260

freq, MHz

Figura 5.10: Simulacién del pardmetro So;

En el grafico 5.10, se observa que para la frecuencia de interés, 145MHz,
la ganancia obtenida fue de 16,8dB, valor esperado ya que se diseno para
que presente una ganancia de 17dB.

5.1.8. Esquemético final del amplificador

En la figura 5.11 se presenta el esquematico final del amplificador:
[
=1k <
f
N i/ F: BFP420 T f
T -
= t

Figura 5.11: Esquemético modificado del amplificador

L

Se reemplazaron los condensadores en paralelo de 7TpF, ver esqueméti-
co 5.9, por trimmers de 10pF. Esto se debe a que se desea poder ajustar
el amplificador cuando no se disponga de una carga de 502 a la salida o
entrada. Ademaés, se desea poder compensar posibles diferencias entre lo si-
mulado y la “realidad”. También se coloco en el lugar del inductor de 91nH
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dos inductores en paralelo de 180nH porque no se consigui6é en el mercado
dicho valor.

5.1.9. Resultados obtenidos

La imagen 5.12 muestra la medida del parametro So; del amplificador
medido por el analizador de redes.

Trc3 EPl dBMag 2dB/ Ref 16dB  Cal

521 b1 145.00000 MHz 23870 dB

| b2 15930000 MHz 1%.755 dB
24 i) T3 3230000 MHZ 1§ 980 06 |
L / L\

M3 Wi

20 h A 3
-1
-1

‘/
=
=1
10
Ch1  Start 95 MHz Pwr -20 dBm Stop 195 MHz

Figura 5.12: Medidas del parametro Se; del amplificador implementado

M1 | 145MHz | 22,9dB
M2 | 153,3MHz | 19,9dB
M3 | 132,4AMHz | 19,9dB

Se puede apreciar que, para la frecuencia de 145MHz, se obtiene un valor
de 22,9dB, valor superior a los 17dB esperados. Esta diferencia favorable se
puede deber a errores cometidos cuando se midieron los pardmetros S del
transistor, pues esta medida se realizé en etapas tempranas del proyecto en
donde no se contaba con experiencia sobre este tipo de medidas a demas de
la falta de préctica en el armado de circuitos impresos.

Del cuadro anterior se puede obtener el ancho de banda a 3dB, que para
este amplificador es de 21MHz. Este valor es mas que suficiente para el ancho
de banda de la senal recibida que ronda los 15kHz (ver 5.2.1).

En un futuro, se deberan medir nuevamente los pardmetros S del tran-
sistor BFP420, pues las diferencias entre las medidas y lo esperado mediante
el diseno son considerables. También se deberdn reemplazar los trimmers
utilizados por capacitores de valor apropiado a determinar.
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5.2. Filtro pasa banda

Como fue presentado en la seccion 5, luego del LNA| el receptor cuenta
con un mixer discreto para convertir la frecuencia de la portadora a la fre-
cuencia intermedia de 21.4MHz. Uno de los problemas que presenta el uso de
mixers, es la existencia de la denominada frecuencia imagen, que combina-
da con la senal del oscilador local, produce una componente a la frecuencia
intermedia del mixer, interfiriendo con la sefial que se desea obtener.

Siendo frr la frecuencia de la sefial que se quiere trasladar y frp la
frecuencia intermedia que se quiere lograr, la frecuencia imagen queda de la

forma: fiar = frr — 2f1F

Para tratar de disminuir la distorsion provocada por la frecuencia imagen
a la salida del mixer, se emplea en general un filtro pasa banda a la entrada
del mismo que atentie dicha frecuencia, de forma que la componente de la
sefial de salida debido a dicha frecuencia sea despreciable en comparacién
con la senal que se desea obtener.

5.2.1. Requerimientos del filtro

La sefial de trabajo es una onda FM de banda angosta de 145MHz"
que transporta una sefial AFSK. Realizando estudios estadisticos con varias
senales AFSK tipo, se determind que el ancho de banda de la misma es de
aproximadamente 2.5kHz, por lo que, segtn la regla de Carson',el ancho
de banda de la senial de FM esta en el orden de los 15kHz, suponiendo una
desviacién de frecuencia de 5kHz

De lo anterior se deducen los siguientes requerimientos del filtro:
= La frecuencia central del filtro debe ser de 145MHz
= Debe tener un ancho de banda de por lo menos 15kHz

= Debe atenuar la frecuencia imagen en por lo menos 10dB, que es el
valor utilizado por el grupo suizo.

En nuestro caso la frecuencia imagen es:

frar = 145MHz — 2 - 21,AMHz = 102,2MHz (5.2)

9A la hora de disefiar el filtro pasa banda se tom6 como frecuencia central 145MHz,
por problemas con el oscilador local, que se detallardn en la seccién 5.3.1.2, se cambio
la frecuencia de funcionamiento del receptor a 146.4MHz. Como la diferencia entre las
frecuencias no es significativa, se mantiene el disefio.

10 Segtin la regla de Carlson, el ancho de banda de la sefial es 2 - (fa + W), siendo fa
la desviacion de frecuencia de la sefial FM y W el ancho de banda de la sefial AFSK
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5.2.2. Diseno del pasa banda

Para implementar el filtro pasa banda se decidié comenzar el disefio desa-
rrollando un filtro Butterworth, por su respuesta plana en la banda pasante,
de forma de distorsionar lo menos posible la senal a demodular.

Al filtro se le asigné un ancho de banda de 30MHz, que abarca de forma
holgada los requerimientos y produce un filtro con valores de sus compo-
nentes cercanos a valores comerciales. A la frecuencia de trabajo, tratar de
disenar un filtro Butterworth con un ancho de banda del orden del kHz arro-
jaria valores de capacitores e inductores imposibles de conseguir. Dada la
atenuacion necesaria en 102.2MHz, se decidi6 disefiar un filtro de orden tres.

Como el LNA estd diseniado para trabajar con una impedancia de carga
de 5012 y el mixer utilizado tiene una impedancia de entrada de 50€2, se tom6
una impedancia de carga y fuente para el pasa banda de 5052 resistivos puros

[17].

El proceso de diseno consiste en disefiar primero un filtro pasa bajos nor-
malizado equivalente al filtro que se desea disefiar, y luego transformarlo en
el filtro pasa banda deseado. En el apéndice C se encuentra el procedimiento
detallado de disefio del filtro.

El filtro final que se obtuvo es el de la figura 5.13.

L=530.5 nH
R=50 Ohm C=2.27pl
AV |
R=50 Ohm
L=11.35nH L=11.35nH
C=106 pF C=106 pF

Figura 5.13: Filtro pasa banda obtenido.

Como se presenta en el apéndice C, el filtro implementado no se comporté
segiin lo esperado, la frecuencia central se traslado de los 145MHz a los
113.6MHz aproximadamente, el ancho de banda se vio reducido a 14.6MHz,
lo que en principio no afectaria el funcionamiento del sistema, ya que el ancho
de banda sigue siendo mayor al de la senal FM, pero igual representa una
diferencia significativa con respecto a la respuesta esperada.

El filtro anterior fue disenado en tempranas etapas de desarrollo del pro-
yecto, en las cuales se tenfa muy poca experiencia y conocimiento en el
disefio y fabricacién de circuitos para RF, por lo que se cree que los princi-
pales motivos por los que el filtro no se comporté segin lo esperado fue que
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se utilizaron componentes through-hole comprados en el mercado local para
su construccion, la calidad de las soldaduras y del PCB en general era muy
mala, asi como también las conexiones con los cables coaxiales empleados
con la placa. Al momento de armar el filtro no se tuvieron en cuenta los pro-
blemas anteriores, por tal motivo se descarté el filtro disenado y se decidi6
utilizar el mismo pasa banda empleado por el equipo suizo en el disenio de
su receptor. Hay que tener en cuenta ademds, que el filtro anterior fue uno
de varios intentos por implementar un pasa banda, por lo que se prefirid,
ademas, usar el disefio suizo para no seguir perdiendo tiempo del proyecto
con el pasa banda y garantizar un disefio funcional.

5.2.3. Pasa banda Suizo

El filtro utilizado por los suizos es el siguiente:

(043 FCZ i Ch
c 43 pF T C=10 pF L C=43 pF L C=43 pF
‘ y1 —’7 y1 —’7 )

J' I 71
L2 o L3
c 5.2 pF C=6.2pF

L1 _

L=47 nH : =47 nH $ =47 nH
=

Figura 5.14: Pasa bandas utilizado por los suizos.

Como se puede apreciar en la imagen, la topologia del filtro cambia con
respecto a nuestro diseno. Se buscé bibliografia sobre filtros para encontrar
la topologia utilizada por los suizos y poder estudiar su diseno, pero no
fue posible encontrar ninguna referencia sobre su disefio. Por tal motivo, se
decidi6 simular el filtro utilizando el ADS y corroborrar el funcionamiento
reportado en [18].

La siguiente imagen muestra el resultado de la simulacién realizada:
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Figura 5.15: Simulacién filtro pasa banda suizo.

De la imagen anterior podemos ver que la simulacién realizada no coin-
cide exactamente con la presentada por el equipo suizo. Estos reportan una
pérdida de insersiéon de 1.37dB, cuando lo simulado arroja 6dB. Ademas, cla-
ramente la forma de la respuesta no coincide con la reportada. Sin embargo,
como el ancho de banda del filtro dio 14.1MHz, y la atenuacion en 102.2MHz
es de 29.3dB, ademés de estar centrado en 145MHz, el filtro cumple con los
requerimientos necesarios. Ademas de simular la respuesta del filtro, se de-
cidié construir el filtro y relevarlo utilizando el analizador de redes Rohde &

Schwarz.

5.2.4. Resultados obtenidos

En las siguientes imégenes se muestran los resultados del relevamiento
asi como una foto de la placa de prueba utilizada.

Figura 5.16: Foto del circuito impreso realizado para probar el filtro.
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CH1 Ach log MAG 18 dB/ REF -38 dB -6.152 db

SELECT
145 MHz LETTER

SPACE

DOME

STOR DEW
[DISK]

IF BW 38 _kHz PONER  © dbm SHE__74.37_meec CANCEL
STRRT 50 HHz STOP 258 HHz

Figura 5.17: Prueba del filtro pasa banda utilizado por los suizos.

De las medidas realizadas se obtuvieron los siguientes datos:

Frecuencia (MHZ) | Atenuacion (dB)
102.2 -29.7
136.5 -9.1
145 -6.15
185.5 -9.12

Como se puede ver en la imagen 5.17 y datos anteriores, la respuesta del
filtro relevada se asemeja a la respuesta simulada, presentando mayores dife-
rencias en las frecuencias mayores a 145MHz. A pesar de dichas diferencias,
la respuesta del filtro sigue siendo adecuada para nuestra aplicacién, por lo
que se decidi6 utilizarlo de todas formas.
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5.3. Mixer y Oscilador local

Como fue visto previamente, el receptor presenta una arquitectura de
doble conversién de frecuencia para demodular la senal FM. Para lograr la
primera conversion de 145MHz a 21.4MHz'', se implementaron un mixer
y un oscilador local que, trabajando en conjunto, bajen la frecuencia de la
portadora.

Bliner

IF

RF
LO

Figura 5.18: Diagrama general de un mixer.

En las siguientes secciones, abarcaremos todas las caracteristicas de am-
bos circuitos y todas las pruebas realizadas a los mismo.

5.3.1. Oscilador Local

El oscilador local es el circuito encargado de generar la sefial de referencia
que, mezclada con la portadora en el mixer, forme la senal de frecuencia
intermedia deseada. El rendimiento final del receptor depende fuertemente
de la estabilidad de la senal de frecuencia intermedia obtenida, por lo que
resulta fundamental lograr un oscilador local estable para mejorar la calidad
de la recepcién.

Siguiendo la linea del disenio del mixer Suizo, se decidid, en una primera
instancia, implementar el oscilador local utilizando un oscilador de Colpitts
con cristal, los cuales son estables y presentan bajo ruido de fase. El cristal
es utilizado para fijar la frecuencia de oscilacién del circuito, y para otorgarle
mayor estabilidad frente a variaciones de temperatura, tension de alimenta-
cién, etc, a las que estard sometido el oscilador en el espacio. En el caso de
los osciladores de Colpitts, una posibilidad es colocar el cristal en el lazo de
realimentacién y utilizarlo en su modo de resonancia serie. En este modo
de funcionamiento, el cristal presenta minima impedancia a la frecuencia de
oscilaciéon, permitiendo la realimentaciéon del circuito, y maxima impedancia

UPor motivos que se explicaran en la seccion 5.3.1.2, la frecuencia de funcionamiento
del receptor sera de 146.4MHz en vez de 145MHz, como fue estipulado en primer instancia.
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a otra frecuencia, cortando la realimentacién y evitando de este modo, que el
circuito oscile a una frecuencia no deseada. Por més detalles sobre el tema,
referirse a [19].

Los osciladores de Colpitts tienen la siguiente forma general:

T

Figura 5.19: Diagrama general de un oscilador de Colpitts.

Realizando un analisis al oscilador se llega a las siguientes relaciones:

. s o 1 1 . . B

= Frecuencia de oscilcion: wy = \/ me T mRLOG siendo R, la impedan
cia vista hacia el emisor y C' la capacidad serie de C7 y Cs. En general,
si el oscilador esta correctamente disefiado, la frecuencia de oscilacién

puede aproximarse por wg = ,/%

Socion. RLEN’Re
= Condicién de oscilacion: (NSO RpEL

ductancia del primer armonico.

= Gm, siendo Gm la transcon-

Siguiendo los procedimientos usuales para el disefio de osciladores se cons-
truyeron varios circuitos a distintas frecuencias, pero no se logré el funcio-
namiento deseado de los mismos. Por tal motivo, se procedié a estudiar el
oscilador desarrollado por los Suizos y posteriormente se traté de replicarlo.
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5.3.1.1. Oscilador Suizo
El oscilador utilizado por los Suizos es el siguiente!?:

R=4.7kOhm

L=100 nH Wide=33 W

—i=

R

R3
é R=ZZ kOhm
-

A/

C=33 pF & ResE kOhE C= 100 pF

<
> R=220 Ohm

I
_|_
I—ft———

Figura 5.20: Diagrama oscilador de Colpitts utilizado por los Suizos.

Realizando simulaciones en el ADS, se determind que el trimmer debe
valer aproximadamente 22.5pF para lograr una frecuencia de oscilacion de
123.6MHz. Si calculamos la frecuencia de oscilacién del circuito con dicho
valor de capacidad y utilizando la ecuacién vista anteriormente obtenemos:

wo = ,/m = 781,48 x 10% con lo que la frecuencia nos queda

fo = 124,38 M H z, valor que difiere en menos del 1% de los esperado.

Luego de realizadas las simulaciones, se decidié construir el oscilador.
Dicho circuito no oscilaba exactamente a la frecuencia deseada, pero reali-
zéndole pequenas variaciones, en particular, disminuyendo las capacidades
del circuito tanque, se logré que el circuito alcanzara la frecuencia deseada.

Para lograr un funcionamiento 6ptimo del oscilador y que éste resulte
adecuado para la aplicacién, debe ser construido utilizando un cristal hecho
a medida, el cual debe ser mandado a fabricar por encargo al exterior. Como
al momento de disefiar el oscilador el proyecto contaba con muy poca finan-
ciaciéon externa y los cristales eran relativamente caros'®, ademéas de que no
servirian para el médulo final del satélite debido a que no se conocia la fre-
cuencia exacta a la cual operaria la nave, se decidié buscar otra alternativa,
aunque sea temporal y no para el modulo final a utilizar en el satélite, al
oscilador de Colpitts.

12E] oscilador original utilizado por los Suizos tiene un cristal en la realimentacion al
emisor, ver [18] por mas detalles. Dicho cristal fue omitido en las simulaciones y en el
circuito que se construyo, ya que no se tenia a disposicién los cristales necesarios.

131,08 cristales salian mas de USD 130 las 10 unidades, menos no venden, ademas de
todos los costos de envio y demas.
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5.3.1.2. Oscilador utilizado

Debido a la gran cantidad de tiempo consumido por el oscilador de Col-
pitts, y al hecho de que cualquier oscilador estable que trataramos de disenar
necesitaria de cristales caros para su funcionamiento, se decidi6 buscar al-
ternativas comerciales al Colpitts.

Como primera opcién, se decidié probar con los osciladores digitales pro-
gramables CPPL de Cardinal Components, los cuales pueden ser programa-
dos por el distribuidor a la frecuencia deseada, en nuestro caso Digi-Key los
programaba a 123.6MHz.

Una vez adquiridos los osciladores, se decidi6é probar su rendimiento con
el resto del sistema. En las pruebas se noté la presencia de un fuerte ruido
aditivo al audio demodulado, el cual degradaba la sensibilidad general del
receptor a tan sélo -68dBm'*. Estudiando los diferentes factores que afec-
tan el rendimiento de los receptores, se encontré que una de las principales
fuentes de ruido en los sistemas de recepcion es el ruido de fase de los oscila-
dores utilizados. Este ruido, al superponerse a la oscilaciéon en elementos no
lineales, como nuestro mixer por ejemplo, provoca un fenémeno denominado
mezclado reciproco, el cual provoca la aparicién de componentes espurios en
la semial de frecuencia intermedia. En el caso de nuestro receptor, esto se tra-
duce en el ruido de fondo percibido en el audio demodulado, lo que degrada
la sensibilidad general del sistema. Segtn la cartilla del fabricante, el ruido
de fase de estos osciladores ronda los 65ps a 80ps.

A los efectos de mejorar la calidad del receptor, se decidié probar con los
osciladores de Fox Electronics, de la familia XpressO, cuya principal carac-
teristica es su bajo ruido de fase, su valor nominal es 0.75ps, dos 6rdenes de
magnitud menor a la de la otra alternativa. Estos osciladores son vendidos
a frecuencias estandar predefinidas, por lo que se tuvo que comprar uno que
se aproximara lo mejor posible a los 123.6MHz deseados. En nuestro caso
se decidi6 comprar los osciladores de 125MHz 19, los cuales mueven la fre-
cuencia de funcionamiento del receptor a 146.4MHz'%, que es una frecuencia
dentro de la banda deseada. Como el ancho de banda del amplificador y el
filtro pasa banda es muy superior a los 1.4MHz (146.4MHz-145MHz), el ren-
dimiento de éstos no se ve afectado por el cambio de frecuencia. Con estos
ultimos osciladores se logré una clara mejoria en el receptor, aumentando la

sensibilidad hasta -80dBm.

YEn la seccion 5.5.2.2 se detalla la forma en la que se estimé la sensibilidad del receptor.

15E] fabricante declara que los osciladores son programables dentro de cualquier fre-
cuencia en el rango de 0.75MHz a 250MHz. El distribuidor sé6lo lo proporcionaba en deter-
minadas frecuencias fijas, pero se cree que se puede tratar con el fabricante directamente
para conseguirlos a la frecuencia deseada.

Y6195 MHz +21,AMHz = 146,AM H »
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En las siguientes imigenes mostramos los espectros de cada uno de los
osciladores comerciales probados:

MKkr1 123.599 280 MHz
10 dB/div  Ref 15.00 dBm 8.468 dBm

enter 123.500250 MHz Span 15.00 kHz
Res BW 150 Hz VBW 150 Hz Sweep (FFT) ~14 ms (1001 pts)

Figura 5.21: Espectro del oscilador de Cardinal Components.

Mkr1 124.999 955 MHz
Ref 15.00 dBm 9.257 dBm

enter 124,999955 MHz Span 15.00 kHz
Res BW 150 Hz VBW 150 Hz Sweep (FFT) ~14 ms (1001 pts)

Figura 5.22: Espectro del oscilador de Fox Electronics.

Como se puede apreciar claramente en las imagenes anteriores, el oscila-
dor de Fox Electronics presenta una portadora mucho mas limpia que el otro
oscilador, confirmando de esta forma su menor ruido de fase.

Como beneficio adicional de utilizar los osciladores Xpress0, se pudo uni-
ficar la tensién de funcionamiento del receptor, ya que estos osciladores fun-
cionan con 3.3V de alimentacién, mientras que los de Cardinal Components
funcionan con 5V de alimentacién.
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5.3.2. Mixer

Los mixer consisten bésicamente en circuitos electrénicos no lineales uti-
lizados para generan nuevas frecuencias a partir de dos sefiales de entrada.
En la mayoria de las aplicaciones, dos senales de frecuencias f1 y fo son in-
gresadas al mixer y éste produce nuevas senales a las frecuencia suma, f1+ fa,
y diferencia, fi — fo, de la frecuencia original, ademas de otras componentes
parésitas debido a la no linealidad intrinseca del circuito, las cuales deben
ser tratadas adecuadamente para evitar interferencias.

Figura 5.23: Componentes de frecuencia a la salida de un mixer.

En nuestro caso particular, las sefiales que ingresan al mixer son la porta-
dora FM, a 146.4MHz, y la salida del oscilador local, a 125MHz, que juntas
producen una sefal FM a 21.4MHz (146.4MHz-125MHz).

Existen muchas topologias v tipos distintos de mixer, cada uno con sus
propias caracteristicas y usos. Debido a la poca experiencia en la materia y a
la importancia del mixer para el buen funcionamiento del receptor, se decidié
utilizar el disefio realizado por los Suizos, el cual emplea un MOSFET de
doble gate como componente no lineal para realizar la conversion.

5.3.2.1. Teoria mixers doble gate

Los MOSFET de doble gate son similares en estructura a los transistores
con un unico gate, con la diferencia que se incluye un segundo puerto de
gate entre el primero y el drain. El agregado de este segundo gate tiene
varios efectos sobre el funcionamiento del dispositivo. Su principal uso es
controlar la transconductancia de pequena senial del primer gate, y por lo
tanto, la ganancia en RF del dispositivo. Esta capacidad es particularmente
valiosa en el disenio de amplificadore de ganancia controlada, y convierte al
MOSFET de doble gate en un mixer ideal.

En los usos del transistor como mixer, el oscilador local es conectado al
gate mas cercano al drain (segundo gate), y la entrada de RF es conectada
al primer gate. Debido a la baja capacidad existente entre ambos gates del
mosfet, el mixer posee una buena aislacion LO/RF, caracteristica importante
para evitar que la senal del oscilador local, que suele tener una potencia
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Figura 5.24: Representacién general de la estructura de un FET de doble
gate.

bastante mayor a la senal RF, interfiera con el resto del circuito. De esta
forma, se evita el agregado de filtros de RF, lo que es relevante al tener en
cuenta las reducidas dimensiones que debe tener el receptor.

La figura 5.25 muestra un circuito simplificado de un mixer implemen-
tado con un MOSFET de doble gate. El transistor es modelado como dos
mosfet de un gate en serie. Las entradas de RF y LO estan conectadas a
través de circuitos de adaptacion, representados por Zs rr(w) v Zs,ro(w).

FET 1 FET 2
= Vg2 t d
2 - &1 n ’E)—‘
wob—— J_l_L
Voo 5 R
03 —?5 G2 ¥ Wy 2l
'n.'S'"} 1 r_“_rrr“ |.|l:ISF B —
= I'II l
1 I olee) =
Vigllh

Figura 5.25: Modelo del mixer con FET de doble gate. Imagen obtenida de
[20]

Los mixers de doble gate son mixers de transconductancia, por lo que
la mezcla se produce al variar la transconductancia entre Vs e I;. Dichas
variaciones se producen al modificar la tensiéon del drain del FET 1. En la
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figura 5.26 se presenta la caracteristica I/V del FET 1 en funcion de las
tensiones Vys1 y Vys2 manteniendo el voltaje entre drain y source constan-
te. Cuando dos MOSFET son conectadoS en serie, es imposible establecer
un punto de operacién estable si ambos operan en saturacioén, por lo que,
inevitablemente, uno debe operar en la zona de saturacién y el otro en modo
lineal.

Figura 5.26: Caracteristica 1/V del FET de doble gate. Se cumple Vys +
Vis2 = Vs Imagen obtenida de [20]

Variaciones significantes en la transconductancia ocurren inicamente cuan-

do las tensiones de gate se encuentran en la zona sombreada de la figura 5.26,
la cual corresponde al FET 1 operando en zona lineal y al FET 2 en satura-
cién. En este caso, las variaciones en la transconductancia Vs — Ig ocurren
principalmente porque el votaje del drain del FET 1 varia desde casi cero,
hasta practicamente el punto de saturaciéon. La mezcla de las frecuencias
ocurre principalmente en el FET 1, mientras que el FET 2 provee cierta
amplificacion de la salida del FET 117.

1710 anterior no pretende ser mas que una simple introduccién al funcionamiento del
mixer de doble gate. Por mayor informacion referirse a [20] [21] [22] [23] [24]
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5.3.2.2. Circuito implementado

Las siguientes figuras muestran el diagrama del mixer implementado y
una foto del circuito de prueba utilizado. Como fue dicho anteriormente, el
mixer es el disefiado por el equipo Suizo.

Vde=3.3V

R=27 kOhm

Freq=125 MHz

R=100 kOhm b —agun

Figura 5.27: Diagrama mixer implementado

Figura 5.28: Foto mixer implementado

Debido a las no linealidades del mixer, la salida del mismo esta formada
por la componente de 21.4MHz deseada, asi como también de componentes
parasitas. Para evitar que dichas componentes interfieran con otras partes
del circuito, se coloco a la salida del mixer un filtro de cristal centrado en
21.4MHz, como muestran la figura 5.27. De forma de evitar distorsiones
significativas en la senial FM, el ancho de banda del filtro se eligié de 15kHz.
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5.3.2.3. Caracteristicas generales del mixer

Ademsés de llevar a cabo un estudio tedrico sobre el funcionamiento gene-
ral de los mixer de doble gate, se decidi6 realizar una series de medidas para
determinar las caracteristicas principles del mixer a utilizar. Como dichas
medidas dependen fuertemente de las impedancias de carga vistas por cada
puerto del dispositivo, se decidié efectuar las medidas sobre el receptor final
construido, utilizando el analizador de seriales Agilent N9010A en conjunto
con la punta de prueba activa Agilent 41800A.

Medidas realizadas
= Polarizacion

Las medidas de polarizacién dieron los siguientes resultados:

o Vp =32V
o Vi1 =0,02V
o Vo =2,6V
o Ip="T7TmA

= Aislaciéon

Se realizaron varias mediciones para determinar la aislacion entre los
diferentes puertos del mixer, las cuales especificamos a continuacion:

Aislacion LO-RF Para determinar la aislacion LO-RF se decidi6 uti-
lizar el analizador de redes Rohde & Schwarz para medir el para-
metro S21 entre ambos gates del mosfet. Para ello se fabric6 un
mixer separado al receptor al cual se le realizaron las medidas.
De esta forma se logré tener ambos puertos accesibles, aunque la
medida es representativa para una carga de 50€) en cada puerto.
La siguiente imagen muestra el pardmetro S medido:
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Tre3 dBMag 05dB/ Ref-33dB  Cal 3 of 4 (Ma)
521 M1 {2500000 MHz -3% 809 dB
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Ch1  Start 115 MHz Pwr -20 dBm Stop 135 MHz

Figura 5.29: Medida parametro Sa;

Como se puede ver en la figura, el mixer presenta una aislacién
de aproximadamente -33dB entre la entrada de LO y la entrada
RF a la frecuencia de funcionamiento del receptor.

Aislaciéon LO-Salida Como fue explicado anteriormente, las medidas
del mixer fueron realizadas sobre el receptor final, por lo que la
potencia del oscilador local esta fija en aproximadamente 9dBm.
Por tal motivo, s6lo se pudo medir la aislacién a dicha potencia de
entrada. Utilizando la punta activa, se obtuvo el siguiente grafico
que muestra la potencia del LO a la salida del mixer, en funcién
de la potencia de la entrada RF.

2

Pout_LO (dBrmj

g 1 1 1
50 -40 -30 -20 -10 0 10
Pin_rF (dBm)

Figura 5.30: Medida aislacion LO-Salida

Como se puede apreciar en el grafico anterior, la potencia del LO
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a la salida se mantiene practicamente constante en 0.4dBm, lo
que implica -8.6dB de aislacion®, mientras la potencia de RF se
mantiene por debajo de los -8dBm. Para potencias superiores de
RF, la aislacion LO-Salida aumenta bruscamente, llegando a valer
-18.9dB. Como el receptor trabajard en condiciones de muy baja
potencia de entrada, se espera que la potencia del LO a la salida
del mixer se mantenga constante en aproximadamente 0.4dBm en
condiciones normales de funcionamiento del receptor.

Aislacion RF-Salida En la figura que presentamos a continuacién
mostramos la potencia de la senal RF, 146.4MHz, a la salida del
mixer en funcién de su potencia de entrada:

20

Medidas adquiridas
Aislacion promedio

Pout_RF (dBm)

200

30 F

| | |
-50 -40 -30 -20 -10 0 10
Pin_RF(dBm)

40 ' '

Figura 5.31: Medida aislacion RF-Salida

Como se puede apreciar en la grafica anterior, el mixer amplifica
la sefial de RF, con una ganancia que disminuye con la potencia
de entrada. La curva roja representa la aislacion (o ganancia por
ser positivo) promedio de los puntos medidos. En este caso, su
valor es de 3.84dB.

180.4dBm-9dBm—-8.6dB
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» Ganancia de conversiéon

La siguiente grafica muestra la potencia de la senial de frecuencia in-
termedia, 21.4MHz, en funcién de la potencia de RF a la entrada del
mixer.

20 T T T — T

— Medidas adquiridas
Ganancia promedio

Pout _IF{dBm)

201+

30

L
-50 40 -30 -20 -10 0 10
Pin_rF (dBm)

Figura 5.32: Medida ganancia de conversion

La curva rojo representa la ganancia media del mixer, que es aproxi-
madamente 7.04dBm. En la figura podemos ver que el mixer tiene una
ganancia de conversiéon aproximadamente constante hasta los 0dBm de
entrada, a partir de donde la ganancia comienza a disminuir. Como el
receptor trabajaréd en condiciones de baja potencia de entrada, se espe-
ra que el mixer presente una ganancia constante préxima a los 7.0dBm
en condiciones de funcionamiento normal.

= Punto de compresion

En la grafica 5.32 se muestra el punto de compresion de 1dB del mixer,
el cual se encuentra aproximadamente a los 2.7dBm de potencia de
entrada, punto negro de la figura. Dicho valor de compresion es para
una frecuencia de entrada de 146.5MHz.

De las medidas y el estudio tedrico realizado se determinaron las siguien-
tes caracteristicas generales del mixer:

= Es activo, lo que significa que necesita consumir energfa para realizar
la conversién. La principal ventaja frente a un mixer pasivo es que
se obtiene una ganancia entre la senal RF y la senal de frecuencia
intermedia (IF) obtendia.

= Fs un mixer desbalanceado, tanto la entrada de RF como la senial LO
estan presentes en a la salida.
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5.3.3. Resultados obtenidos del mixer y oscilador local

Las siguientes iméagenes muestran el espectro de la salida del mixer, uti-
lizando el oscilador XpressO como entrada de LO y con una portadora de
146.4MHz y -10dBm de potencia como entrada de RF al receptor'?. Para
probar el nivel de distorsién del mixer, a la portadora de 146.4MHz se le
aplicé una modulacién con un tono puro de 2.2kHz y se observé el espectro
resultante en el analizador de espectro. La modulacién fue realizada con un
factor de desviacion de SkHz, el mismo factor que seré utilizado en el satélite.

Mkr1 21.399 94 MHz
Ref -3.00 dBm -18.922 dBm

Center 21.39994 MHz i Span 30.00 kHz
Res BW 270 Hz VBW 270 Hz Sweep 1.57 s (1001 pts),

Figura 5.33: Espectro de la salida del mixer antes del filtro de 21.4MHz, sin
modulante

Mkr1 21.399 94 MHz

10 dBrdiv Ref -3.00 dBm 21.760 dBm

%umw\‘nb«mm\m:ggam
enter 21.39994 MHz Span 30.00 kHz
Res BIW 270 Hz VBW 270 Hz Sweep 1.57 s (1001 pts)

Figura 5.34: Espectro de la salida del mixer después del filtro de 21.4MHz,
sin modulante

9Por las mismas razones por las cuales se realizaron las medidas del mixer sobre el
receptor final construido, las mediciones del mixer y oscilador local fueron hechas también
sobre el receptor final, de esta forma se busca que las medidas obtenidas sean lo mas
realistas posible.
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Mkr1 21.400 04 MHZ]

Span 30.00 kHz}
[Res BW 270 Hz VBW 270 Hz Sweep 1.57 5 (1001 pts)

Figura 5.35: Espectro de la salida del mixer antes del filtro de 21.4MHz,
con modulante. El segundo marcador esta 4.4kHz corrida de la portadora de
21.4MHz

10 dE/div  Ref -3.00 dBm
og

" |
I \“ \\"
qu

} |
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enter 21.40005 MHz
Res BW 270 Hz VBW 270 Hz

fﬂ\

Figura 5.36: Espectro de la salida del mixer después del filtro de 21.4MHz,
con modulante El segundo marcador esta 4.4kHz corrida de la portadora de
21.4MHz

En las imagenes anteriores se puede ver claramente que se logré obtener
la salida a 21.4MHz deseada sin distorsion significativa. Ademas, se puede
observar como el filtro de 21.4MHz mejora el espectro de la sefial obtenida a
expensas de unos pocos dB de pérdida. Por lo tanto, a pesar de los problemas
que se tuvieron con el oscilador local, se logr6é implementar un mixer con un
oscilador local adecuados para el receptor.
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5.4. Segundo Mixer y demodulador FM

Como etapa final del receptor FM se decidi6 utilizar el integrado SA606
de NXP semiconductors, que consiste bésicamente en una etapa de con-
versiéon de frecuencia, formada por un mixer, que traslada la portadora a
455kHz, y en una etapa de demodulacién en cuadratura que extrae el men-
saje de la sefial FM. En lo que sigue mostraremos las diferentes partes del
integrado y su funcionamiento.

5.4.1. Segundo Mixer y Oscilador

En la siguiente figura se puede ver la seccion del SA606 encargada de
convertir la portadora de 21.4MHz a 455kHz. La seccién estad compuesta por
un mixer, que es el encargado de realizar la conversién, y por un oscilador
local que genera la senal auxiliar necesaria. Dicho oscilador corresponde a
un oscilador de Colpitts con un cristal de 20.945MHz de resonancia para
fijar la frecuencia de oscilacion. Los capacitores presentes en la figura son
elegidos de forma tal de asegurar el arranque de la oscilacion. En el apéndi-
ce D.1 se presentan los calculos realizados para determinar el valor de dichos
capacitores.

Filtro 455kHz

z0 18 18 W17 16 ald T“ T1U s 12 t1‘|

|
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e 5 -— AUDIO

— -

1 *2 3 a s "8 Yoot ‘9 “10
1
21.4MHz Cristal

T 20.945MHz
c2 T T.cC3
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Figura 5.37: Segundo mixer y oscilador

A la salida del mixer se coloca un filtro pasa banda centrado en 455kHz y
de 15kHz de ancho de banda a 6dB, utilizado para eliminar las componentes
no deseadas de frecuencias generadas por el mixer.
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5.4.2. Etapa demoduladora

Como se mencioné anteriormente, el integrado utiliza un demodulador en
cuadratura para extraer el mensaje de la sefial FM. A continuacion, haremos
una breve descripcion del principio de funcionamiento de dichos demodula-
dores.

5.4.2.1. Demodulacién de cuadratura

La modulacién FM consiste basicamente en la desviaciéon de la portadora
de su frecuencia nominal. En los demoduladores en cuadratura, la senal FM
es introducida en un circuito tanque LC el cual desfasa la senal 90° a la
frecuencia central. Dicho desfasaje es mayor o menor a 90° dependiendo de
la direccién de la desviacion. Un detector de fase compara la sefial desfasada
con la senal original para extraer el mensaje. En la figura 5.38 podemos ver
el diagrama de bloque de estos demoduladores. Como se puede apreciar, el
detector de fase compara las fases de V1 con la de V2. La sefial V2 se obtiene
al pasar V1 por la red de desfasaje, conformada por el circuito tanque LC
(L, R, y Cp) y por la reactancia en serie (Cs). En la referencia [25] se puede
encontrar un andlisis mateméatico de los demoduladores en cuadratura, y el
apéndice D.2 presenta detalles sobre los calculos realizados para su diseno.

LPF |—»

Figura 5.38: Esquema general demodulador en cuadratura.

En el SA606, se utiliza un demodulador en cuadratura de ondas cua-
dradas para obtener el mensaje. La onda cuadrada es conseguida al pasar
por un limitador la senal de 455kHz proveniente del mixer. En general, se
obtiene una mejor demodulacién al utilizar ondas cuadradas para realizar la
comparacién de fase que utilizando ondas sinusoidales. En la siguiente figura
presentamos el conexionado realizado en el chip.
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Figura 5.39: Demodulador en cuadratura en el SA606.

5.4.3. Etapa de salida del SA606

La etapa de salida de audio del SA606 cuenta con un amplificador ope-
racional, el cual se puede utilizar para amplificar la sefial demodulada. En
nuestro caso, utilizamos el amplificador operacional en una configuracién no
inversora, con un filtro pasa bajo a su salida para filtrar las componentes
no deseadas. En la figura 5.40 mostramos el conexionado empleado y en el
apéndice D.3 detallamos los calculos realizados para disefiar la salida.
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Figura 5.40: Diagrama etapa de salida SA606.

El resto de los componentes utilizados en la segunda conversion de fre-
cuencia y demodulacién de la serial FM fueron obtenidos de la hoja de datos
del integrado SA606. En los esqueméticos al final de la documentacion, se
puede encontrar el valor de dichos componentes.



5.4. Segundo Mixer y demodulador FM 66

5.4.4. Resultados obtenidos

Una vez disenado el circuito demodulador, se decidié montar un prototipo
con el integrado SA606 y sus componentes anexos en un PCB para probar
su correcto funcionamiento. En la figura 5.41 mostramos una fotografia del
circuito impreso fabricado:

Figura 5.41: Fotografia circuito demodulador armado.

Una vez armado el circuito, se le inyecté una senial FM con una portadora
de 21.4MHz y 5kHz de factor de desviacion de frecuencia, y se observo en un
osciloscopio la salida del mismo. Se prob6é modular la sefial FM con varias
sinusoides de diferentes frecuencias, obteniéndose como resultado las mismas
sinusoides en el osciloscopio, con lo que se verifico el correcto funcionamiento
general del demodulador.
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Para obtener una idea aproximada de la sensibilidad del circuito, se ana-
liz6 el espectro de la sefial obtenida al inyectarle al sistema una senial FM
de varias potencias modulada con una sinusoide de 1200Hz y de 2200Hz,
que corresponden a las frecuencias utilizadas por el protocolo AX25 para
transmitir los datos. Se presenta a continuacién, dos tabla con los valores
calculados de las SNR a la salida del demodulador para varias potencias y
con las dos modulantes:

Moduladora de 1200Hz

Potencia senal FM (dBm) | SNR(dB)
-90 21.55
-70 19.48
-80 11.5
-90 2.29
-100 -7.21

Moduladora de 2200Hz

Potencia senal FM (dBm) | SNR(dB)
-50 25.73
-70 18.47
-80 10.9
-90 1.31
-100 -8.98

Para determinar los valores anteriores, se grabd en una PC la salida
de audio del SA606 v se procesaron los datos con Matlab??. Observando los
datos anteriores y, tenido en cuenta que una SNR de aproximadamente 21dB
en modulacién AFSK ofrece un BER de 1074, se puede inferir que se podria
obtener una sensibilidad de aproximadamente -60dB en modulacion AFSK
con el SA606. Claramente, los valores anteriores son una simple estimacién
de los valores reales, ya que las medidas estan perturbadas por el ruido de la
tarjeta de sonido de la computadora y por los cables utilizados, ademés de
la imprecisiéon de los célculos, por lo que simplemente, pretenden representar
el comportamiento general del integrado a medida que baja la potencia de
la portadora.

En las siguientes figuras mostramos el espectro de la salida del SA606
al excitar al sistema con seniales FM de -50dBm y -100dBm de potencia,
modulada con las sinusoides antes mencionadas.

20En el apéndice D.4 se puede ver el codigo utilizado para calcular los valores de SNR
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Figura 5.42: Espectro salida demodulador, con modulante 1200Hz y -50dBm
y -100dBm.
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Figura 5.43: Espectro salida demodulador, con modulante 1200Hz y -50dBm
y -100dBm.

Como se puede observar claramente en las imagenes anteriores, ain con
senales de entrada de -100dBm de potencia, se puede apreciar una fuerte
componente a la frecuencia de las sinusoides en los espectros obtenidos, lo que
denota la robustez del sistema. La sensibilidad final del circuito dependera
fuertemente del médem a colocar a la salida del SA606, por lo que seria
necesario conocer dicho médem para obtener un valor cuantitativo preciso
de dicha sensibilidad. Como al momento de probar el demodulador no se
contd con el médem, se decidié realizar Gnicamente un anélisis aproximado
de la sensibilidad del la etapa final del receptor.
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5.5. Integraciéon

El proceso de integracion del receptor consisti6 basicamente en la unién
de los diferentes méodulos disenados y probados en un nico circuito impreso
pero, diseiando dicha unién de forma tal de garantizar el correcto funcio-
namiento de todas las partes del sistema. Esto dltimo implicé un estudio
minucioso de la compatibilidad elctromagnética del circuito, para evitar que
las distintas partes se vean afectadas por las otras.

5.5.1. Diseno circuito impreso

En la presente seccién, abarcaremos todos los aspectos tenidos en cuenta
a la hora realizar el disenio del circuito impreso final del receptor.

5.5.1.1. Dimensiones

Una de las principales restricciones del proyecto es el tamano final del
modulo, que no puede superar los 9.5cm de lado. Teniendo en cuenta que
el modulo estd formado por el receptor y el transmisor, el circuito final del
receptor fue disefiado para no ocupar una superficie mayor a los 8.5cm x 4cm
de lado, de forma de dejar suficiente espacio para el transmisor y posibles
eventuales componentes adicionales.

5.5.1.2. Pre-amplificador

En los esqueméticos del receptor que se encuentran en el apéndice E, se
puede apreciar la presencia de una etapa pre-amplificadora entre el mixer y la
entrada del SA606. De forma de seguir con el diseno Suizo, se decidi6 agregar
dicha etapa al receptor, idéntica a la utilizada por el equipo Suizo. Luego
de varias pruebas realizadas, se decidi6 quitar dicho amplificador ya que no
aportaba mejoras significativas en el rendimiento del sistema y aumentaba el
consumo total del receptor. El amplificador esté presente en los esquematicos
del receptor pero fue quitado para realizar las pruebas finales.

5.5.1.3. Lineas de transmision
Teoria

Cuando los conductores adquieren dimensiones comparadas con la longi-
tud de onda de las senales que conducen, éstos ya no pueden ser representa-
dos como una simple red R-L serie. Debido al cambio de fase que sufren las
sefiales a través del conductor, el voltaje y las corrientes seran distintas en
diferentes puntos a lo largo del mismo. Por lo tanto, el comportamiento de
una impedancia conectada a la linea dependera de su posicién en el conduc-
tor. Bajo estas circunstancias, el conductor y su camino de retorno deben
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ser considerados como una linea de transmisién, por lo que un modelo de
parametros distribuidos debe ser utilizado.

Por linea de transmisién se entiende entonces, como una serie de con-
ductores, en general dos, utilizados para guiar energia electromagnética de
un punto a otro. El concepto importante a tener en cuenta es que, lo que
estamos moviendo es un campo electromagnético, o energia, de un punto a
otro y no un voltaje o una corriente. El voltaje y la corriente existen, pero
s6lo como consecuencia de la presencia del campo.

En un circuito impreso, las lineas de transmisién consisten en un con-
ductor rectangular plano adyacente a uno o mas planos (ej. microstrip o
stripline). En estos casos, la energia se propaga a través del dieléctrico del
PCB y por el aire circundante, y los conductores actiian como guias.

Las lineas de transmisiéon deben ser modeladas como un ntmero infinito
de elementos R-L-C-G en serie, como muestra la figura 5.44. En la figura,
R representa la resistencia en serie del conductor por unidad de longitud, L
representa la inductancia del conductor por unidad de longitud, C representa
la capacidad entre los conductores por unidad de longitud, y G representa

la conductividad del material dieléctrico que separa ambos conductores?!.

SECTION 1 SECTION 2 SECTION N

Figura 5.44: Modelo de parametros distribuidos de una linea de transmisién
de dos conductores. Figura obtenida de|26]

2 L1 . L, , ..,
'Por un analisis mas profundo sobre el tema de lineas de transmision, ver [26].
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Impedancia caracteristica

Cuando una setnial recorre una linea de transmisién, una corriente eléc-
trica es inducida en los conductores de la linea. Fsta corriente, fluye por el
conductor de senal a través de la capacidad entre los conductores, y vuelve
a la fuente a través del conductor de retorno, como muestra la figura 5.45.

CURRENT .~ PROPAGATING WAV EFRONT

-

VOLTAGE [ AL : TV ¥ ”-\T/_”T\_l_
lln'f a8 @ty =

] CLE RS F\err_-[_

Figura 5.45: Las sefiales y corrientes de retorno fluyen ambas por los con-
ductores de una linea de transmision. Figura obtenida de[26]

Como la velocidad de propagacion de la onda es finita, la senal no sabe
inicialmente cudl es la terminaciéon de la linea de transmisién, impedancia de
carga, o incluso dénde termina ésta. Por tal motivo, el voltaje y la corriente
a través de los conductores de la linea estan relacionados por la impedancia
caracteristica de ésta. En término de los parametros de la linea mencionados
anteriormente, la impedancia caracteristica Zy de una linea de transmisién
esté dada por:

R+ jwL

G+ jwC (5:3)

zZ0 =
Cuando se envia energia a través de una linea de transmisiéon, lo més
deseable es que toda esa potencia enviada sea transmitida a la carga, sin
que exista potencia reflejada hacia la fuente. Esta condicién ideal se logra
haciendo que las impedancias de fuente y carga sean cada una iguales a
Zp. Debido a las grandes distancias involucradas en las transmisiones con el
nanosatélite, el receptor debe trabajar con seniales de muy baja potencia a
su entrada, por lo que resulta fundamental lograr maxima transferencia de
energia entre la antena del cubeSat y el receptor, sin que hayan pérdidas por
reflexion. Por tal motivo, se decidié adaptar la impedancia caracteristica de
la pista de conexién entre el receptor y la antena. Como el amplificador a la
entrada del receptor fue disenado para tener una impedancia de fuente de
5012, y la antena tiene una impedancia cercana a 5082, la pista fue disenada
de forma tal de que tenga 5012 de impedancia caracteristica, buscando lograr
la méxima transferencia de energia con los cables coaxiales disponibles.
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Diseno de la pista del receptor

Para realizar el diserio de las pistas se decidié utilizar la herramienta
LineCal del ADS, la cual determina el ancho y separacién de la pista a
partir de los datos del PCB a utilizar, de forma de que tenga la impedancia
caracteristica deseada.

Los datos del PCB FR-4 doble capa utilizado son los siguientes:

Permeabilidad del dieléctrico 4.8
Altura del dieléctrico 1,5mm
Altura del cobre 0,035mm
Conductivididad del cobre 5,9-107

En la siguiente imagen mostramos los datos introducidos al LineCal. Se
eligié como tipo de componente el CPWG: CPWG-DEFAULT ya que el plano
inferior del PCB estd conectado a tierra y porque la pista estd rodeada por
un plano superior de tierra también. Para realizar la sintesis de la linea, se
fijo el ancho de la pista en 1.25mm. A partir de este dato, el ADS determina
la separacién con el plano de tierra superior.

Companent

Tope |CPWG ~| " [cPwG: cCPwG_DEFAULT |
Substrate Parameters
Physical
00 [CF/S 5 DEFALLT W [1.250 [mm ~] |
G 0261302 -| Fi
Er 1500 N =[lh; il [
BE05. 904252 i
M 1.000 N | T= 1
H G —r—| e o] 7 DIELECTRIC ER
Syntheszize Analyze
.
0035 nm :I' |Z| E Calculated Resuls
Cond 5 9e7 Mt K._Eff = 2,883
LT (v Te— T Electical 4_DB = 0.058
4 T b Z0 ,W ’m SkinDepth = 0.005
Component Parameters E_Eif ,W deq =
Freq [146.400 [MHz =] — [wa
[ [ ~] NI
| [na | M

|Values are consistent

Figura 5.46: Imagen de la herramienta LineCalc del ADS

En la figura podemos ver que para que la pista tenga 5082 de impedancia
caracteristica, la separacién entre el plano de tierra y la linea debe ser de
0.28mm.
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5.5.1.4. Compatibilidad electromagnética (EMC)

La compatibilidad electromagnética®? de un circuito es su habilidad pa-
ra funcionar adecuadamente en su entorno y no ser, al miso tiempo, una
fuente de contaminacién electromagnética. La compatibilidad electromagné-
tica tiene, por lo tanto, dos aspectos fundamentales, la susceptibilidad y la
emision.

La susceptibilidad es la capacidad de respuesta de un circuito a fuentes
no deseadas de energia electromagnética, por ejemplo ruido. Lo opuesto a
la susceptibilidad es el grado de inmunidad. El grado de inmunidad de un
circuito es el entorno electromagnético en el cual el equipo puede operar
satisfactoriamente sin degradar su rendimiento.

Las emisiones se refieren a la potencial interferencia que puede causar
el circuito sobre otros. Controlar las emisiones electromagnéticas del circui-
to pueden eliminar los problemas de interferencia de otro. Por lo tanto, es
deseable controlar las emisiones para producir un entorno electromagnético
compatible.

Debido a las condiciones extremas de radiacién a las que deberd funcionar
el receptor, ademés de su proximidad con otros circuitos potencialmente
susceptibles en el nanosatélite, resulta de vital importancia contemplar la
compatibilidad electromagnética en el disenio del circuito impreso, de forma
de garantizar el buen funcionamiento del receptor y, por otro lado, evitar su
interferencia con otros sistemas.

Sistema de tierra

Se entiendo como sistema de tierra al camino de baja impedancia por el
cual la corriente vuelve a la fuente. Como la corriente fluye a través de una
impedancia finita, distinta de cero, existird una diferencia de potencial entre
dos puntos distintos de tierra.

Como consecuencia de la definicién anterior, un buen sistema de tierra
practico debe ser aquel que provea una buena conexién de baja impedancia
entre todas las posibles combinaciones de componentes del circuito que se
comunican entre si, de forma de mantener la diferencia de potencial entre dos
puntos de tierra lo méas baja posible. La manera més préctica de conseguir
esto es proveerle al circuito muchos caminos de retorno de tierra alternativos
(paralelos). Esto se puede logra mas facilmente utilizando una grilla.

Como la impedancia del sistema de tierra aumenta con la frecuencia,
debido a su fuerte componente inductiva, a medida que aumenta la frecuencia
del circuito, la grilla de tierra se debe hacer cada vez més fina y densa de
forma de proveer més caminos paralelos. Si esto se lleva al limite, entonces

?28e recomienda al lector interesado, referirse a [26] por un mejor entendimiento sobre
el tema
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el resultado es un nimero infinito de caminos paralelos, o sea, un plano de
tierra. Por tal motivo, es frecuente encontrar planos enteros dedicados a la
tierra del sistema.

Uno de los puntos determinantes para diseiar un buen circuito impreso,
es entender como y por donde fluyen las corrientes de retorno. Para abordar
el problema, hay que tener presente por dénde fluyen las corrientes de alta
frecuencia. Estas corrientes siempre recorren el camino de menor impedancia
(inductancia) que encuentran, siendo el 6ptimo, el recorrido por un plano
justo por debajo de las pistas de senal. Este camino éptimo es el que ofrece,
ademas, la menor area de retorno.

Figura 5.47: Corrientes de retorno de alta frecuencia. Figura obtenida de [26]

Gran cantidad de los problemas de EMC y de integridad de las senales,
se deben a discontinuidades en los caminos de retorno de la corriente. Estas
discontinuidades causan que las corrientes fluyan a través de grandes areas
de retorno, lo que incrementa la impedancia de tierra y la radiacién emitida
por la placa, como se vera mas adelante. A parte de lo anterior, una discon-
tinuidad en un plano de retorno en un PCB de impedancia constante cambia
la impedancia caracteristicas de las pistas, lo que produce reflexiones de las
sefiales.

RETURN CURRENT FLOWS
BETWEEN HOLES t\

ETURN CURRE RETURN GURRENT MUST \
RETURN CURRENT MUST \
FLOW AROUND SLOT — FLOW ARQUND HOLES — .

GROUND
PLANE
II \ IlI |'
- - CVERLAPPING NOMCOVERLAPPING
SLOT IN GROUMND PLANE HOLES HOLES
TRACE OM ADJACENT LAYER

Figura 5.48: Ejemplo de discontinuidades en un plano de tierra. Figura ob-
tenida de [26]
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Otra técnica para tratar de reducir las emisiones y la susceptibilidad del
circuito, reduciendo el alcance de los campos de lag pistas y ofreciendo cierto
nivel de blindaje a la placa, es el agregado de cobre conectado a tierra en
aquellas areas donde no hay pistas de senal, o inclusive, al rededor de éstas.
Para que sea eficiente esta técnica, el cobre agregado debe ser conectado a
tierra en numerosos puntos. De no ser asi, el cobre puede incluso incrementar
las emisiones y la susceptibilidad.

Hay que prestar mucha atencién en no dejar islas de cobre sin conexién a
tierra. Estas islas pueden acoplarse a ruido externo y, a través de capacidades
parésitas, acoplar ruido a las pistas adyacentes.

slele e xmre
LR ] r * T .8 e
[ T GRO !
) GROUND PLANE e
- AROUND COMNECTOR signaL_t s CURRENT
SIGNAL ,* BETURN ST CURRENT | ! PATH
currenT | | cuRRENT pam |14
PATH I + PATH I
GROUND | 1 GROUND
PLANE
1 “"‘-»\ / I FLANE

- SIGNAL TRACE =
ON ADJACENT LAYER

Figura 5.49: Agregado de plano de cobre en dénde no hay pistas. Figura
obtenida de |26]

Sistema de alimentacién

Las caracteristicas de un sistema de distribucién de energia eléctrica DC
ideal son las siguientes:

= Debe proveer un voltaje DC constante a toda la carga
= No debe propagar ruido de AC generado por las cargas

= Debe haber una impedancia de 02 AC (en alterna) entre las lineas de
alimentacién y tierra

Idealmente, el sistema de alimentacién debe ser igual, y paralelo, al sis-
tema de tierra. Desde un punto de vista practico, no siempre es posible o
necesario. Como el ruido del sistema de alimentacién puede ser controlado
desacoplado adecuadamente el sistema de distribucién, no es necesario hacer
uso de planos de alimentacién o grillas, como en el caso de los sistemas de
puesta a tierra. En caso de tener que realizar un compromiso, siempre es
mejor utilizar el espacio disponible del PCB para disenar el sistema de tierra
lo mejor posible y controlar el ruido de fuente por algin otro medio.
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Desacople de fuente:

Desacoplar la fuente tiene dos principales beneficios:
1. Reduce los efectos que un componente produce sobre los otros
2. Provee un camino de baja impedancia entre la fuente y tierra en AC

Cuando se producen conmutaciones en los integrados, una corriente tran-
sitoria dI recorre el sistema de distribucion, como muestra la figura 5.50 -
A. Esta corriente, fluyendo a través de las inductancias de tierra y alimenta-
cién, producen un ruido de tensién que aparece entre los terminales de VCC
y GND del integrado. Ademas, el camino de retorno seguido por la corriente,
forma una eficiente antena de loop. Una forma de disminuir las inductancias
v las areas de los caminos de retorno es administrando la corriente transis-
toria desde otra fuente, como puede ser uno o varios capacitores, localizados
en las cercanias del integrado, como muestra la figura 5.50 - B. De esta for-
ma, el ruido en el componente queda dependiente del capacitor Cy y de las
impedancias de las pistas entre él y el integrado, representadas por Ly y
L.

Los capacitores de desacople cumplen dos funciones. Por un lado, proveen
una fuente de carga eléctrica adicional a los IC para que cuando conmuten la
corriente transitoria sea suministrada por los capacitores y no por la fuente
de alimentacién, lo que disminuye la impedancia del camino recorrido por las
corrientes transitorias. Por otro lado, los capacitores de desacople ofrecen una
conexion de baja impedancia en AC entre tierra y las lineas de alimentacion.

I
Il
1 |f "'ﬁ.’
— :[ Y
S
f dl GND
b
T
L, L,, Ly
A B

Figura 5.50: Corrientes transistorias (A) sin y (B) con capacitor de desacople.
Figura obtenida de [26]



9.5. Integracion 77

Radiacion indeseada de los circuitos

La radiacién de los circuitos electrénicos puede ocurrir como modo dife-
rencial o como modo comun. La radiaciéon debida al modo diferencial es el
resultado del funcionamiento normal del circuito, y surge de la circulacién de
la corriente a través de los loops formados por los conductores, como muestra,
la figura 5.51. Estos recorridos de la corriente actiian como pequefias ante-
nas de loop que irradian principalmente campos magnéticos. Aunque estos
recorridos son necesarios para el funcionamiento del circuito, su tamano y
area deben ser controlados para minimizar la radiacion.

RADIATED EMISSION

PRINTED
CIRCUIT

Figura 5.51: Radiacion en modo diferencial de un circuito impreso. Figura
obtenida de [26]

La radiacién en modo diferencial puede ser controlada por alguna de las
siguientes opciones:

1. Reducir el tamafo de la corriente de loop
2. Reducir la frecuencia o el contenido armoénico de la corriente
3. Reducir el area de loop

La principal forma de controlar la radiacién es minimizando él area en-
vuelta por el flujo de corriente. Esto implica colocar las pistas de sefial y sus
correspondientes pistas de retorno lo mas cerca posible.

La radiacién en modo comtn, por otro lado, es el resultado de caidas no
deseadas de voltaje en los conductores del circuito. Las corrientes de modo
diferencial que fluyen por la impedancia de tierra producen una caida de
voltaje en el sistema de tierra del circuito. Cuando se conectan cables al
sistema, dichas diferencias de tensién inducen corrientes en los mismos, lo
que provoca que los cables emitan campos predominantemente eléctricos.
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La figura 5.52 ilustra el fenémeno anterior.
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Figura 5.52: Radiaciéon en modo comiin de los cables de un sistema. Figura
obtenida de [26]

La corriente en modo coman por los cables puede ser controlada de las
siguientes maneras:

1. Minimizando la fuente de voltaje en modo comun, que en general es el
potencial de tierra

2. Agregarle al circuito una impedancia en modo comiun (un choke) en
serie con los cables

3. Blindar los cables

4. Aislar el cable de la tierra del PCB, con un transformador o un opto-
acoplador, por ejemplo
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5.5.1.5. Circuito Final

En las siguientes imagenes mostramos el ruteo final del receptor, el cual
fue diseriado tratando de contemplar todos los aspectos vistos anteriormente.

Figura 5.54: Capa inferior del receptor

La figura 5.53 muestra la capa superior de la placa con la disposicion
final de todo los componentes. La figura 5.54 muestra la capa inferior del
receptor, la cual es el plano de tierra del circuito.
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5.5.2. Resultados obtenidos

En la siguiente imagen mostramos una fotografia del receptor construido:

Figura 5.55: Fotografia del receptor

Se logr6 disponer los componentes de forma que la placa tenga unas
dimensiones de 5.6cm x 3,0cm, cumpliendo con las restricciones de tamafio
fijadas anteriormente.

Para probar el funcionamiento del receptor, se decidié realizar varias
medidas de consumo y sensibilidad del circuito. De esta forma, se buscéd
cuantificar el rendimiento general del sistema.

5.5.2.1. Medidas consumo

Para realizar las medidas de consumo se conecté el multimetro Fluke 45
en serie entre la fuente de alimentacién y el receptor, de forma de medir
la corriente consumida por el circuito. Ademas, se conect6 el generador de
senales vectorial Agilent E44388C a la entrada de RF del receptor para medir
consumo dindmico y estético.

Los valores de corriente obtenidos son los siguientes:

» Consumo estatico (sin senal de RF): 47,18mA

= Consumo dinamico, P;, = —10dBm: 47,6mA

= Consumo dinamico, P;, = 0dBm: 48,09mA

Como se puede apreciar en los valores anteriores, las variaciones entre
consumo estatico y dinamcio son muy bajas, menor a lmA, por lo que se
puede concluir que el consumo medio del receptor encendido funcionando

con bajas potencia de RF de entrada es menor a 47.62mA, valor medio de
los datos anteriores.
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Para identificar la fuente de mayor consumo en el receptor, se decidi6
desconectar el oscilador local y medir nuevamente el consuma estatico. Sin
LO, el consumo estatico baja a 15.05mA, menos de la tercera parte del
consumo total. El consumo del LO da 32.7mA.

De lo anterior, de ser necesario disminuir el consumo total del receptor,
lo primero que habria que evaluar es cambiar el oscilador local.

5.5.2.2. Medidas de sensibilidad

La sensibilidad final del receptor, ademas de depender de los componentes
analogicos, depende en gran medida del médem AFSK a conectar en su
salida de audio. Como al momento de realizar el proyecto no se contaba con
dicho médem, se decidi6é conectar la salida del receptor a una computadora
y utilizar el programa MultiPSK?3 como alternativa al médem AFSK.

Para realizar las medidas, se conecté la entrada de RF del receptor al
generador de senales Giga-tronics 6061A y la salida a una computadora, co-
mo se explicé previamente. Con todo conectado, se transmitio sefiales FM
moduladas con AFSK al receptor y se comprobé con el MultiPSK la correc-
ta recepciéon del mensaje. La figura 5.56 ilustra la conexion realizada. La
segunda computadora es utilizada para generar sefiales AFSK.

AUDIO_OUT

Figura 5.56: Diagrama de conexién.

Para determinar la sensibilidad del receptor, se disminuyo la potencia de
la senial FM hasta que el programa no demodulara el mensaje. Se tomd como
sensibilidad del receptor, el minimo valor de potencia al cual el mensaje era
recibido correctamente. Dicho valor fue de -80dBm.

ZMultimode digital transceiver, http://f6cte.free.fr/
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5.6. Conclusion

De todo lo visto anteriormente, se puede decir que se cumplieron con los
siguientes objetivos propuestos:

= Se logré disenar y armar un receptor de FM en la banda de 144MHz a
148MHz

s El tamano del circuito final es considerablmente menor a las cotas
maximas impuestas

= La fuente de alimentacién es de 3.3V

= El consumo del receptor se mantuvo muy por debajo de los 1750mW

Segun el célculo de enlace presentado en 4.8, figura 4.4, la senal trans-
mitida desde tierra llega a la entrada del amplificador del receptor con una
potencia de -119.1dBW?*, 0 -89.1dBm, por lo que, sin tener en cuenta el
nivel de ruido en la antena, el receptor deberia tener una sensibilidad de
al menos -90dBm para recibir los mensajes de tierra correctamente. Como
la sensibilidad del receptor es de tan solo -80dBim, el circuito disenado no
estarfa cumpliendo con los requerimientos minimos de sensibilidad exigidos
por la aplicacién.

Como se ve, el receptor disefiado cumple con la mayoria de los requeri-
mientos propuestos, salvo los requerimientos en sensibilidad.

5.7. A futuro

Los siguientes puntos describen aquellos aspectos que deben ser revisados
y/o modificados para el receptor final a utilizar en el satélite:

= Es necesario modificar la frecuencia del oscilador local para que el
receptor final funcione a la frecuencia que tendra el satélite. Ademaés,
serfa conveniente buscar alguna alternativa al oscilador utilizado para
disminuir el consumo total del receptor.

= Seria conveniente buscar una mejor alternativa al filtro pasa banda
utilizado, ya que éste presenta una atenuacién considerable en la banda
pasante.

» En el diseno del receptor se utilizaron varios capacitores variables (trim-
mers) para poder obtener valores de capacidades no comerciales, como
en el pasa banda y demodulador en cuadratura. Debido a las fuer-
tes vibraciones a las que estard sometido el microsatélite, es necesario
sustituir dichos trimmers por capacitores de valores fijos.

# Casillero Signal Power at Spacecraft LNA input del uplink budget.
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= Se podria realizar un estudio més detallado sobre la posibilidad de
utilizar una etapa pre-amplificadora entre el mixer y el SA606, ya que
se cree que dicha etapa podria mejorar el rendimiento del sistema.



Capitulo 6

Diseno Transmisor

Para abordar el desarrollo del transmisor se decidié dividir el diseno
del circuito en el diseno de dos bloques independientes, un modulador de
FM, encargado de recibir la sefial de audio y de generar la modulacién FM
correspondiente, y un amplificador de potencia, para amplificar la senal FM
obtenida.

En la siguiente imagen mostramos un esquema general del transmisor
implementado:

437MHz
Audio | Modulador FM Amplificador

437MHz Potencia

Figura 6.1: Esquema transmisor.

Como se puede apreciar en la figura, el audio a transmitir entra al circuito
a través del modulador FM, el cual genera la senal FM que luego ingresa al
amplificador de potencia, para ser posteriormente transmitida.

Para realizar el diseno del transmisor se decidié fijar, en una primera
instancia, la frecuencia del mismo en 437MHz, que queda dentro de la banda
de frecuencias establecida en 1.2. Por motivos que se explicaran en el apar-
tado 6.2, la frecuencia final de funcionamiento del transmisor se tuvo que
cambiar a 434MHz, fuera de la banda establecida pero muy cercana a ésta,
por lo que a efectos de la finalidad del proyecto, la eleccién de la frecuencia
es conveniente.

En las préximas secciones se presenta una descripcién detalla de los pro-
cesos de disefio y de los resultados obtenidos.

84
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6.1. Modulador FM

Este bloque tiene como objetivo recibir los datos a enviar, modulados con
AFSK (audio), y generar, correspondientemente, una senal FM de 437MHz.
El bloque debe cumplir ademas, que la desviacién de frecuencia de FM sea
de 5kHz, de forma de mantener acotado el ancho de banda final de la senal
transmitida, como lo requieren las regulaciones internacionales.

Para implementar el modulador se evaluaron dos alternativas distintas.
La primera opcion considerada fue la de emplear el disenio realizado por los
suizos, el cual consiste en utilizar un oscilador de Butler en conjunto con un
varicap y un cristal para generar la portadora estable y la modulacién co-
rrespondiente!. Debido a la mala experiencia obtenida disefiando osciladores,
ver seccidon 5.3.1, y al hecho de tener que mandar a fabricar cristales a medi-
da para poder construir el oscilador, se decidié utilizar como alternativa, un
PLL (Phase-Locked Loop) comercial para implementar el modulador. De es-
ta forma, se busco eliminar la necesidad de disenar un oscilador mediante la
utilizacién un PLL integrado comercial, y ademds, gracias a las propiedades
intrinsecas de los PLLs, evitar emplear un cristal a medida para estabilizar
la senal.

Como PLL se decidi¢ utilizar el integrado ADF4360-7 de Analog Devices,
el cual incluye un PLL del tipo N-entero? y un VCO? integrados en el mismo
encapsulado, lo que elimina la necesidad de fabricar o comprar un VCO por
separado, facilitando en gran medida el disefio del circuito.

Dentro de las caracteristicas destacables del integrado que llevaron a su
eleccién se encuentran:

= El rango de frecuencias de salida es de 350MHz a 1800MHz
= Tension de alimentacion en el rango de 3.0V a 3.6V
= Interfaz simple de 3 senales para programacion, facil de implementar

= Hardware y software power-down mode, para bajar el consumo del
moédulo cuando no se transmite

En lo siguiente, haremos una breve introduccién tedrica a los PLL, para
luego, profundizar en el diseno del modulador utilizando el ADF4360-7.
Por un analisis tedrico mas profundo en el tema de PLLs, referirse a [27].

'Es importante destacar que los suizos utilizan modulacién FSK y no AFSK para
transmitir los datos, pero de igual forma, su transmisor puede emplearse en nuestro caso.
Ver [18] por mas detalles sobre el oscilador y su aplicacion .

2En la proxima, seccioén se trata el tema con mas detalle.

3Voltage Controlled Oscillator.
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6.1.1. Teoria Phase-Locked Loops (PLL)

Un phase-locked loop, o PLL por su sigla en inglés, es un sistema de
control que genera una senal de salida cuya fase estd relacionada con la
fase de la senal de entrada de referencia (Frgr), la cual es dividida por
el contador R para obtener la frecuencia de comparacion Fromp, entrada a
su vez del detector de fase. La salida del detector de fase-frecuencia es una
corriente cuyo valor medio es proporcional al error en fase entre la frecuencia
de comparacion y la frecuencia de salida, F,y:, después de que esta iltima
sea dividida por el divisor N. La constante de proporcionalidad del detector
de fase se denomina K ¢.

1

N
N Counter
o
o1 o e
R
Frer Loop veo
R Counter Phase Filter
Detector/
Charge Pump

Figura 6.2: Diagrama general de un PLL.

El VCO es un convertidor de voltaje a frecuencia, y tiene una constante
de proporcionalidad K,.,. El filtro de loop es un filtro pasa bajos, implemen-
tado generalmente con componentes discretos. Las caracteristicas del filtro
dependen intimamente de la aplicaciéon en la que se utiliza el PLL, por lo
que se debe tener especial cuidado en su diseno. El voltaje de sintonizacién
ajusta la fase de la salida del VCO de forma tal que, cuando dicha salida
se divide por N, su fase es igual a la fase de la frecuencia de comparacion.
Como la fase es la integral de la frecuencia, si las fases son iguales, entonces
las frecuencias también lo son. De lo anterior, la frecuencia de salida esta

dada por:
N

Fout = i Frer (6.1)

La igualdad anterior es valida Gnicamente cuando el PLL est4 en estado
lock, enganchado, por lo que mientras el PLL estd adquiriendo un nueva
frecuencia, la relacién no es vélida. En los PLLs N-enteros, tanto N como R
s6lo pueden tomar valores enteros, limitando los valores posibles de F,,;. En

cambio en los PLL N-fraccionarios, N puede tomar valores no enteros, no asi
R.
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6.1.1.1. Ruido de fase, espurios y tiempo de enganche (Lock Ti-
me)

El ruido de fase, los espurios y el tiempo de enganche son pardmetros
importantes para el rendimiento del sistema. El ruido de fase esta relacionado
con la potencia del ruido del PLL. El parametro que tiene el impacto més
grande sobre el rudio de fase es el valor del contador N. Cuanto menor sea
este valor, menor serd el ruido. Los espurios representan energia de ruido
concentrado en valores discretos de frecuencia. En general, los espurios son
causados por corrientes de fugas o desapareo del charge pump. El tiempo
que le lleva al PLL tomar una nueva frecuencia cuando el contador N es
cambiado se denomina tiempo de enganche.

6.1.1.2. Detectores de fase modernos con Charge Pump

Los PLLs modernos utilizan un detector de fase/frecuencia (PFD) que
convierte el error en fase en un valor de tensién, el cual es convertido, pos-
teriormente, a una corriente de correccion por el charge pump (CP). Esta
configuracion PFD-CP ofrece varias ventajas sobre los detectores de fase de
voltaje antiguos. Utilizando los detectores PFD-CP, el PLL es capaz de en-
gancharse a cualquier frecuencia, sin importar cuan lejos estd inicialmente de
la frecuencia final y no tiene ruido de fase en estado de reposo. Ademés, estos
detectores no requieren de filtros de loop activos para trabajar, facilitando
el disefio e implementacién de estos tltimos.

Current 5 R3

Charge J_mwx J_CB
I 1

Pump
Figura 6.3: Diagrama PFD con CP y filtro de loop pasivo.

To VCO

En las siguientes secciones se presenta el diseno de las distintas partes del
PLL optimizadas para el funcionamiento del mismo como modulador FM.
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6.1.2. Diseno filtro de loop

Una de las grandes ventajas de utilizar un PLL integrado es que gran
parte del diseno ya esta resuelto dentro del encapsulado. En el caso del PLL
ADF4360-7, una de las pocas partes que debe ser disenada por el usuario es
el filtro de loop* para lo cual, a su vez, Analog Devices ofrece un software
de asistencia al disefio, que simplifica en gran medida este proceso®.

Para realizar el diseno del filtro de loop, simplemente hay que ingresar
determinados pardmetros al software y éste se encarga de calcular los valores
de los componentes.

A continuacion, analizaremos los pardametros a ingresar que determinan

el filtro de loop y su influencia sobre el rendimiento final del PLL:

Constante de division N

El ruido de fase del PLL se puede modelar de la siguiente forma:

PLLnoise = PN1Hz + 10log | Fiomp| + 201log | N| (6.2)

Siendo PN1H z el ruido de fase normalizado de 1Hz® y Fomp la frecuencia
de comparaciéon vista en 6.1.1. La ecuacién anterior es valida cuando el ruido
de fase se encuentra dentro del ancho de banda del loop, de igual forma, sirve
para estudiar el comportamiento del ruido de fase en funcién de N.

Suponiendo una frecuencia de salida constante, que corresponde a nuestro

caso, tenemos:

Fout
Fcomp — T (63)

Por lo que la ecuacién 6.2 nos queda:
PLLnoise = PN1Hz + 101og | Fyyt| + 10log | N| (6.4)

De la ecuacion 6.4 podemos concluir que el ruido de fase aumenta con
N, por lo cual se debe mantener N lo méas bajo posible para acotar el ruido
de fase. Para imponer esto en la herramienta de diseno, hay que elegir Fiomp
lo més grande posible. En nuestro caso, hicimos Fiomp = 1MHz, por lo
que N = 437 para tener una frecuencia de salida de 437TMHz. Un F,onp
demasiado grande limita las frecuencias de salida que se pueden elegir, por
ser N entero.

Empiricamente se pudo comprobar la dependencia anterior entre el ruido
de fase y N, constatandose el aumento del ruido con N.

4La topologia y componenetes del filtro de loop dependen en gran medida de la apli-
cacion en la que se esté utilizando el pll, por tal motivo, el fabricante deja a criterio del
usuario definir los pardmetro del filtro.

SEl software provisto por Analog Devices es el ADIsimPLL, que se puede descargar de
la pagina web de Analog Devices.

5Ver [27] por mas detalles
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Topologia y orden del filtro

Se decidi6 utilizar un filtro de loop pasivo, ya que agregar componentes
activos al diseno agrega ruido de fase, complejidad y costos innecesarios.
Generalmente, se utilizan filtros activos sélo cuando el voltaje del charge
pump no es lo suficientemente alto como para sintonizar adecuadamente el
VCO, que no es nuestro caso.

El orden del filtro afecta directamente los espurios, disminuyendo dicho
ruido al aumentar el orden. Para determinar el orden a utilizar, se decidi6
seguir los ejemplos de aplicaciéon que aparecen en la hoja de datos del PLL,
por lo que se eligi6 un filtro de orden tres.

La figura 6.3 presentada en la seccién anterior muestra un filtro pasivo
de tercer orden.

Margen de fase y ancho de banda del filtro

El margen de fase esté relacionado con la estabilidad del sistema. Este
parametro se suele elegir entre los 40° y 55°. Segin [27], un angulo de apro-
ximadamente 48° ofrece un tiempo de enganche éptimo, por tal motivo, se
decidi6 utilizar 48° como margen de fase.

El ancho de banda es el pardmetro més critico del filtro. La eleccion
del ancho de banda implica generalmente un compromiso entre el nivel de
espurios y el tiempo de enganche. Un ancho de banda angosto mejora los
espurios pero empeora el tiempo de enganche. Un ancho de banda maés amplio
provoca lo opuesto.

En nuestra aplicacién, la entrada de audio del sistema se conecta a la
entrada del VCO, de forma tal que el audio module la salida del VCO. Un
PLL consiste bésicamente en un sistema de control realimentado utilizado
para mantener estable la frecuencia de salida del VCO, por ende, el PLL
tiende a atenuar todo intento de modulacién. Para evitar que el PLL atenué
significativamente la modulacion, el ancho de banda del filtro tiene que estar
por debajo de la frecuencia de modulacion, por lo que se debe utilizar un
filtro con ancho de banda angosto. Como en nuestra aplicacién el tiempo de
enganche no es critico, esto no resulta un problema.

Como el audio de entrada es una sefial AFSK, éste tiene un ancho de
banda que va desde los 1.2kHz hasta los 2.5kHz, por lo que se fij6 el ancho
de banda del filtro en 1kHz. Anchos de banda mucho mas angostos producen
valores de capacitores del filtro de loop demasiado grandes, por lo que no se
puede reducir demasiado el ancho de banda.
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En la siguiente imagen mostramos el filtro de loop calculado por la he-
rramienta de Analog Devices:

R3

VCO
Charge pump M
3 9SUJ_ 2980hm

Cc3
1240hm lESmF lg?.SnF

Figura 6.4: Filtro de loop calculado por la herramienta

Al filtro de loop anterior hay que agregarle la entrada de audio para que
ésta module la salida del VCO. La idea es adicionarle a la tension de salida
del filtro de loop, que es la que controla la frecuencia del VCO, el audio de
entrada para lograr la modulacién deseada.

La siguiente figura muestra como se modifico el filtro de loop para adi-
cionar el audio:

Audio
o
100pF
R4
710kOhm
VCO

R3

Charge pump NN
3 93UJ_ 2980hm

C3
1240hm l251nF IB?.SHF

Figura 6.5: Filtro de loop modificado

En la figura anterior, R4 se agregdé para que, en conjunto con R3, se
adicionen la salida del filtro del loop con el audio. El valor de R4 fue obtenido
de forma experimental, teniendo gran tolerancia a cambios en cientos de kilo
Ohmios.

C4 no es mas que un capacitor de desacople para aislar cualquier posible
componente de continua del audio.

Como el VCO es un convertidor tension frecuencia, la amplitud del audio
de entrada define la desviacion de frecuencia, y por lo tanto el ancho de
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banda, de la sefial FM generada. Por este motivo, para fijar la desviacién de
frecuencia en un valor determinado hay que regular la amplitud del audio
a un valor adecuado. Para el caso del filtro de loop utilizado, para obtener
una desviacion de frecuencia de 5kHz el audio debe tener una amplitud
de 1,83V}, valor obtenido de forma experimental. En la seccion 6.1.7 se
presentan imégenes del espectro obtenido.

Para cambiar la frecuencia del PLL de 437TMHz a 434MHz N deber variar
de 437 a 434. Como dicha variacién es menor al 0,9 %, el filtro de loop no
presenta variaciones entre los dos valores de N. Por este motivo, se utiliz6 el
mismo filtro de loop cuando se cambié la frecuencia de funcionamiento del
modulador.

6.1.3. Oscilador de referencia

Como fue visto en la seccion 6.1.1, los PLL necesitan una senal de refe-
rencia estable para funcionar. Esta senial de referencia, ademéas de estable,
debe tener bajo ruido de fase para mejorar la calidad de la senal obtenida.

Debido a los buenos resultados obtenidos con los osciladores de la familia
XpressO de Fox Electronics”, se decidié utilizar la misma familia de oscila-
dores para implementar la referencia. En este caso, utilizamos un oscilador
de 10MHz como referencia, que es el mismo valor utilizado por la placa de
evaluaciéon del ADF4360-7 empleada durante el desarrollo del modulador. Se
utilizé el mismo valor para poder comparar resultados entre nuestros circui-
tos y la placa de evaluacion.

6.1.4. Adaptacion de la salida del PLL

El ADF4360-7 cuenta con dos salidas de RF, RFoyrA v RFoyrB, com-
plementarias entre si. Como nuestra aplicacién s6lo necesita de una salida, se
decidi6 sumar ambas salidas utilizando un balun LC. El circuito de la figura
muestra la adaptacion utilizada:

Vveco

RFgytB

Figura 6.6: Adaptacion utilizada para la salida del PLL

" Ver seccién 5.3.1.2.
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El circuito anterior esta disenado para una frecuencia central de 437MHz.
Las bobinas en serie de 7.5nHy son utilizadas para anular cualquier capacidad
parasita de las pistas de entrada al PLL. Los capacitores de 7.3pF y las
bobinas de 18nHy son utilizados para desplazar una salida de RF en 90° y la
otra en -90°, para que de esta forma éstas se sumen. El inductor de 47nHy es
usado para proveer un choke de RF para alimentar la salida, y el capacitor
de 100pF provee desacople en DC.

Un balun LC cumple las siguientes relaciones®:

Lwy = V220wt Zioad (6.5)
1
V 2ZoutZload

Siendo wq la frecuencia central, Z,,; la impedancia de salida de cada
puerto v Zj,qq la impedancia de carga. En nuestro caso, wg = 43TMHz y
Zioad = DO

Para determinar el valor de Z,,;, que no esta especificado en la cartilla,
del ADF4360-7, se supuso primero un valor de 252 para cada puerto, 502
entre los dos, y luego se realizaron los céalculos para la adaptacién que se
presenta en la cartilla del PLL. Como los componentes de la adaptacién
obtenidos fueron muy similares a los que aparecen en la cartilla, se tomé
como valido el valor supuesto de impedancia y se realizaron los calculos para
nuestro caso.

C’wo = (6.6)

Cuando se cambio6 la frecuencia de funcionamiento del PLL de 437MHz
a 434MHz no se constatd ningan cambio significativo en el rendimiento del
modulador, por lo que se mantuvo la adaptacion a la salida.

6.1.5. Sintonizacion VCO

El VCO del ADF4360-7 cuenta con ocho bandas superpuestas de frecuen-
cia, de forma de poder abarcar un gran rango de frecuencias manteniendo
acotada la sensibilidad, el ruido de fase y los espurios del VCO.

La banda correcta es elegida automaticamente al encenderse el integrado.

Para elegir la frecuencia central deseada, el VCO cuenta con dos entradas
donde el usuario debe colocar dos bobinas de sintonizacién idénticas, una en
cada entrada. La cartilla del PLL presenta una grafica de la frecuencia central
en funcién del valor de las inductancias para que el usuario pueda determinar
el valor adecuado. El programa ADIsimPLL también provee el valor de estas
bobinas en funcién de la frecuencia de salida deseada.

Para reducir el acoplamiento mutuo entre ambas bobinas, el fabricante
recomienda disponerlas de forma perpendicular. Ademés, en caso en que las

8Ver [17] por mas detalles.
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bobinas superen los 3.3nHy, una resistencia de 470€2 deber ser agregada en
paralelo a cada una.
En nuestro caso, colocamos dos bobinas de 20nHy con sus respectivas

resistencias en paralelo, tanto para una frecuencia de salida de 437MHz como
de 434MHz.

6.1.6. Deteccion de enganche (Lock Detect)

El ADF4360-7 cuenta con una salida MUXOUT conectada a un multi-
plexor que le permite al usuario tener acceso a varias senales internas del
integrado. Para tener un mejor control sobre el estado del PLL, se lo decidi6
configurar? para que la salida MUXOUT muestre el estado de la sefial Lock
Detect, senal interna del PLL que indica cuando éste engancha la frecuencia
deseada.

La senal interna Lock Detect se activa, se pone en alto, cuando el error
de fase en tres ciclos consecutivos del detector de fase es menor que 15ns,
y vuelve a cero si se detecta un error mayor a 25ns. Se puede configurar el
PLL para que espere cinco periodos de deteccién en vez de tres para activar
Lock Detect.

Par hacer uso de la salida de deteccién de enganche, se decidié conectar
un led al pin MUXOUT, de forma que éste se prenda en el caso en que Lock
Detect esté activo, para tener asi, un indicador visual del estado del PLL.

La siguiente imagen muestra el circuito empleado:

VoD D—-«“W'\L'
A
| | l_‘. ‘ 0

&N Lock Detect

MUXOUT

Figura 6.7: Salida MUXOUT del PLL

En la versién final del médulo de comunicacién del nanosatélite, se podria
conectar la salida MUXOUT al procesador de control del modulo, de forma
que éste pueda conocer el estado del PLL y pueda tomar decisiones en base
a dicho estado.

9En la proxima seccién se detalla el proceso de configuracion del PLL
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6.1.7. Programaciéon del PLL

El ADF4360-7 posee tres registros internos de 24 bits de configuracion,
Control latch, N counter latch y el R counter latch.
En la siguiente imagen mostramos la estructura de los tres registros an-

: 10.
teriores ":
CONTROL LATCH
A
pes g = 2 Z | LulwBE ]
PRESCALER ;; §; CURRENT CURRENT DPELP;FI ol 8 1HE§E§ MUXOUT ch P%‘:‘J,EEER CONTROL
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P2 | P1 |PD2 | PD1 |CPIB |CPIS | CPI4 | cPi3 | cPiz [cPi | PL2 | PL1 |MTLD|cPG | cP |PDP | M3 | M2 | M1 | cR |Pc2 | PC1 |c2 (o)|C1 (0)
N COUNTER LATCH
a
=
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Sp|za| o @ BITS
> 8 [ i
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DB23|DBZ2 |DB21|DB20|DB15 (DB18 | DB17| DB16|DB15 |DB14| DB13|DB12 |DE11 |(DB10| DBS ( DBE | DE7 | DE6 | DB5 | DB4 | DE3 | DBZ | DB1 | DBO
Divsel Divz | cPG | B13 [ B12 [B11 (B0 | B9 | B8 | BT | BS | BS | B4 | B3 | B2 | B1 |RSV| A5 | A4 | A3 | A2 | A1 [C2{1)|C1(0)
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RSV | RSV |BSC2|BSC1| TME | LDP |ABP2|ABP1| R14 |R13 [ R12 ([R11 (R10 ([ R9 |Re | R7 | RE | RS | R4 | R3 | R2 | R1 [C200){C1(1)

Figura 6.8: Estructura de los registros de configuracion.

En el apéndice F se muestra el valor utilizado para los tres registros.

Para comunicarse con otros dispositivos, el PLL cuenta con una interfaz
serie simple, compatible con SPI, de tres lineas CLK, DATA y LE. Con esta
interfaz se puede acceder a los tres registros anteriores y programarlos.

La siguiente imagen muestra el diagrama de tiempos del ADF4360-7 para
escribir los registros. Para setear correctamente los registros se debe respetar
el orden de escritura establecido por Analog Devices, que implica escribir
primero el R counter latch y por ultimo el N counter latch. Ademas, entre la
escritura del Control latch y el N counter latch se debe esperar un lapso de
al menos 10ms. La cartilla del PLL da mas detalles sobre este aspecto.

0En el N counter se puede ver que se setean dos registros, el A y el B. El ADF4360-
7 cumple que N = P X B + A, siendo P = 8 el prescaler del PLL. Ver la cartilla del
dispositivo por mas detalles.
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Figura 6.9: Diagrama de tiempos del PLL.

Para establecer la comunicacién con el PLL para poder configurarlo, se
decidié utilizar un microporcesador ATtiny25 de Atmel, el cual cuenta con
una interfaz SPI de simple utilizacién. En los esquematicos del apéndice E
se muestra el conexionado utilizado para conectar ambos integrados, y en el
CD entregado se puede encontrar el programa en C escrito para programar
el ATtiny.
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6.1.8. Resultados obtenidos

En la siguiente figura mostramos una fotografia del PLL junto con el
ATtiny25'".

Figura 6.10: Fotografia del PLL.

Para probar el funcionamiento del modulador FM, se decidié analizar el
espectro de su salida con y sin entrada de audio. Las siguientes imagenes
muestran las capturas del espectro del modulador:

Ref 10.00 dBm

[Center 433.999969 MHz Span 10.00 kHz
Res BW 91 Hz VBW 91 Hz Sweep (FFT) ~22 ms (1001 pts)

Figura 6.11: Espectro senal FM generada, sin audio de entrada y con 10kHz
de span

"En la hoja de datos del ADF4360-7 y de su placa de evaluacion se puede encontrar el
valor de los componentes que no fueron especificados.
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Mkr1 433.999 97 MHz

10dBidiv.  Ref 9.00 dBm
Log

Center 434.000 MHz
Res BW 91 kHz VBW 910 kHz

Figura 6.12: Espectro sefial FM generada, sin audio de entrada y con 10MHz
de span

[Center 434 MHz
Res BW 270 Hz

Occupied Bandwidth Total Power -0.12 dBm

13.565 kHz

Figura 6.13: Espectro senal FM generada, con tono puro de 2.2kHz de en-
trada

En la figura 6.11 podemos ver que se logro generar exitosamente una por-
tadora de 434MHz con relativamente poco ruido de fase, que era lo deseado.
En la figura 6.12 vemos los espurios generados por el PLL en el espectro
de la portadora. Como no fue posible eliminar los espurios producidos por
el modulador, se decidi6é colocar un filtro saw a la salida del PLL para ate-
nuar la potencia de dichos espurios. En la seccién 6.2 se analiza con mayor
profundidad el filtro colocado.

Finalmente, en la figura 6.13 vemos el espectro de la salida del PLL cuan-
do la entrada de audio es una sinusoide de 2.2kHz de frecuencia y 1,83V,,.
La imagen ilustra claramente la simetria del espectro, caracteristico de las
sefiales FM. En la imagen no se pudo mostrar, pero los picos del espectro
estan distanciados aproximadamente 2.2kHz, que coincide con el analisis de
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la funciones de Bessel del espectro de una senal FM.

Como se vio en la seccién 5.2.1, el ancho de banda de la serial FM tiene
que ser aproximadamente 15kHz, para tener un indice de desviaciéon de fre-
cuencia de bkHz. En nuestro caso, obtuvimos un ancho de banda de 13.56kHz,
muy cercano al los 15kHz. Como la férmula de Carlson utilizada para de-
terminar el ancho de banda ofrece sélo un valor aproximado del ancho de
banda real, se decidié generar una senal FM de 434MHz con una modulante
de 2.2kHz con el generador de sefiales vectorial Agilent E44388C y analizar su
espectro. La siguiente imagen muestra el espectro de la salida del generador:

[Center 434 MHz
Res BW 270 Hz VBW 2.7 kHz Sweep 490.4 ms|

Occupied Bandwidth Total Power -61.17 dBm

13.596 kHz

Figura 6.14: Espectro generador Agilent E44388C

Como se puede apreciar en la imagen, el ancho de banda de la sehal FM
es de 13.59kHz, por lo que se puede concluir que el indice de modulacién de
nuestro modulador de FM es muy cercano a los bkHz.

Otra conclusién importante con respecto a la comparaciéon de los espec-
tros es que, si se mira la imagen 6.13, se puede apreciar que su espectro se
encuentra “elevado” con respecto a la imagen 6.14, en donde su respectivo
espectro se encuentra mas “plano”. Esto se debe a que el PLL introduce ruido
de fase, y eso se traduce en un aumento del ruido en torno a la frecuencia
central de 434MHz como se puede observer en la imagen 6.11.

Para tratar de obtener una idea cualitativa de la calidad de la senales
FM generadas, se conectd el transeiver Yaesu FT-847 a una computadora
con el programa MultiPSK y se excito al PLL con audio AFSK, de forma
tal, que el transeiver recibiera las senales FM generadas por el modulador
y el MultiPSK demodulara el mensaje. En las diversas pruebas realizadas,
se determiné que la calidad de las sefiales FM eran lo suficientemente buena
como para ser demoduladas.
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6.2. Filtro saw

Tal como su nombre indica, los filtros SAW (surface acustic wave) son
dispositivos electroacusticos que basan su funcionamiento en ondas actusticas.
La onda eléctrica inicial es convertida en onda actustica y luego vuelve a ser
convertida en onda eléctrica. Este tipo de filtros posee buenas prestaciones
de RF, es decir, a la frecuencia de trabajo del transmisor, que ronda los
430MHz, estos filtros de caracter pasa banda, tienen la particularidad de
tener anchos de banda relativamente angostos (desde algunos MHz hasta
cientos de kHz). También poseen poco ripple en la banda de paso ademas de
tener un reducido tamano fisico.

Para lograr un buen desempeifio en el sistema transmisor, es necesario
disponer de un filtro de estas caracteristicas. Como se vio en la seccion 6.1.2,
la salida del modulador presenta espurios en su espectro, que deben ser
eliminados para reducir las emisiones electromagnéticas fuera de la banda
utilizada. Esto dltimo es una exigencia a la hora de poner un satélite en
orbita.

6.2.1. Seleccion del filtro SAW

Existen dos opciones para comprar filtros SAW, una es mandarlos a fa-
bricar a medida o comprar un filtro estandar. La primera opcién resulta
inviable debido al escaso tiempo disponible, por lo que se decidié comprar
un filtro SAW estandar. Como no existe ningin filtro en la banda amateur
de 437MHz, se utiliz6 un filtro cuya frecuencia central esté lo mas proxima
posible a la banda de interés, pues lo que importa es lograr un transmisor
funcional. Por esto, se eligié un filtro con una frecuencia central de 434MHz
y 4MHz de ancho de banda'?.

6.2.2. Espectro resultante

En la figura 6.15 se presenta el espectro de la salida del filtro SAW.

12No se pudo conseguir un filtro con un ancho de banda menor.



6.3. Amplificador de Potencia 100

Mkr1 434. 00 MH 7
19 gBIdiv Ref 20.00 dBm -2.249

I
A I I

[Center 434.000 MHz Span 10.00 MH3
Res BW 91 kHz VBW 91 kHz Sweep 4.67 ms (1001 pts’

Figura 6.15: Salida del filtro saw.

La figura muestra como se pudieron atenuar los espurios presentes en el
espectro del modulador. Ademas, se ve como la potencia de la portadora
se vio reducida a -2.5dBm, por lo que se espera que la potencia final del
transmisor sea menor a los 31.6dBm obtenidos utilizando el PLL sélo, como
fue en la seccién anterior. En versiones futuras del circuito, se deberia tratar
de utilizar un filtro saw con un ancho de banda menor para aumentar la
atenuacion en los espurios del PLL.

6.3. Amplificador de Potencia

A la hora de establecer una comunicacion efectiva con la base en Tierra,
un amplificador de potencia es fundamental para amplificar las senales pro-
venientes del modulador FM hasta niveles adecuados, de forma. que cuando
sean transmitidas, éstas se reciban en la estacién terrena con la potencia
necesaria para su demodulacién.

Los requerimientos de potencia de transmisién que se le exigen al ampli-
ficador son que éste alcance una potencia de transmision de 30dBm (1 Watt)
0 méas.

Para implementar el amplificador, se decidié utilizar el integrado RFE5110G,
que es un amplificador de potencia de tres etapas de alta eficiencia y ga-
nancia. Estd disefiado para trabajar en las bandas de 150MHz, 450MHz,
928MHz, entre otras, por lo que sirve para los propositos del presente pro-
yecto. El amplificador funciona en modo de polarizaciéon cercana a Clase C.
La etapa final es “deep AB”, es decir, la corriente de reposo es muy baja.
Cuando la RF en la etapa de entrada se incrementa, la ultima etapa se auto-
polariza, haciendo que el punto de polarizacién se desplace hacia arriba, y a
plena potencia, aproximadamente 36dBm, consuma alrededor de 2A.

El RF5110G cuenta con dos entradas de control de potencia, APC1 y
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APC2. El control varia desde 1.0V, para obtener una potencia de -10dBm,
hasta 2.8V, para obtener una potencia cercana a los 36dBm. Si la entrada
APC se conecta a tierra, 0V, el amplificador de potencia entra en un estado
de bajo consumo, en el cual la corriente consumida es de 25uA. La potencia
méxima que se puede lograr depende, ademas de las entradas APC, de la
tension de alimentacion (2.7V a 4.8V), de la potencia de la senal de entrada
y de la adaptaciéon a la salida utilizado. Para obtener la maxima potencia
de salida posible con 3.3V de tensiéon de alimentacion'?, se decidié fijar las
entradas APC en 2.8V.

6.3.1. Diseno del Amplificador

El disefio consisti6é en implementar el circuito propuesto por el fabricante
del integrado'®. El esquemético se presenta en la figura 6.16.

— = —
veel 10nF 10nF 47 pF
Oll‘f\ F ‘LLHF l pF 18Q
I I ERE R

[1] 12]
Hz) E%
RF IO V}‘}F 3] 1o}
4]

Figura 6.16: Esquematico del amplificador de potencia

Para lograr una tensién aproximada de 2.8V en las entradas APC del
amplificador, se le agrego al disefio una resistencia de 100Q'® en serie a las
entradas APC y conectada a VCC.

6.3.2. Resultados Obtenidos

Para probar el funcionamiento del RF5110G, se decidié relevar la po-
tencia de salida y el consumo total del amplificador para varias potencias

13La tension de alimentaciéon del transmisor es de 3.3V, para evitar utilizar convertidores
que aumenten el consumo total del circuito, se decidié alimentar el amplificador con 3.3V,
que esta dentro del rango de tensiones posibles.

“Por mas informacion, referirse a la hojas de datos del fabricante.

153 3V — 2.8V = 0,5V = RI, siendo R la resistencia en serie que se quiere colocar e I la
corriente que pasa por ella. Segin el fabricante del amplificador, Ine = 5mA, por lo que

R = 25% = 1000
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de entrada y a 434MHz. Como se desea obtener una méxima potencia de
salida del amplificador, se fijo la tensiéon de los APCs en 2.8V para realizar
las pruebas. Para generar las senales de entrada se utilizé el generador de
senales vectorial Agilent E44388C.

Como resultado de las pruebas realizadas se obtuvieron las gréficas de
las figuras 6.17 y 6.18.
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Figura 6.17: Ganancia y Potencia de salida Vs potencia de entrada.
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Figura 6.18: Eficiencia y Consumo Vs potencia de entrada.

La figura 6.17 muestra la potencia de salida y la ganancia del amplificador



6.4. Integracion 103

en funcién de la potencia de entrada del mismo. Como se puede apreciar en
la figura, la ganancia del amplificador disminuye a medida que la potencia de
entrada aumenta, pasando de 37.05dB con una entrada de -17dBm a 30.65dB
con una entrada de 1.5dBm. La potencia maxima que se pudo obtener del
amplificador, con una entrada de 1.5dBm, fue de 32.15dBm.

De la figura 6.11 de la seccién 6.1.8 vemos que la potencia de salida
del PLL es aproximadamente -0.13dBm, por lo que se puede esperar una
potencia de 31.6dBm a la salida del transmisor completo.

En la figura 6.18 se muestra la eficiencia del amplificador en funcién de
la potencia de entrada. Claramente se ve como la eficiencia del amplificador
aumenta con la potencia de entrada, evidenciando que el amplificador esté
disenado para trabajar a altas potencias. Para una potencia de entrada de
-0.13dBm la eficiencia que se obtuvo es del 42.5 %, valor bastante por deba-
jo de los 57 % declarado por el fabricante. Cabe destacar, que la eficiencia
méxima se da con 3.6V de tensién de alimentaciéon y 35dBm de potencia de
salida, por lo que el valor obtenido es razonable.

El siguiente cuadro resume los valores esperados para el transmisor final,
suponiendo una potencia de salida del PLL cercana a los -0.13dBm:

Potencia salida 31.6dBm
eficiencia 42,3 %
Potencia consumida | 3,48W

6.4. Integracién

La integracion del médulo transmisor consistié en unir el modulador FM
con el amplificador de potencia y el filtro SAW en un tnico circuito impreso,
pero teniendo el cuidado de garantizar el correcto funcionamiento de todas las
partes del sistema. Al igual que con la integracién del receptor, esto implico
un estudio minucioso de la compatibilidad electromagnética del circuito.

6.4.1. Diseno del circuito impreso
En las secciones que siguen, presentamos todos los aspectos considerados
en la realizacion del circuito impreso final del transmisor.

6.4.1.1. Dimensiones

El moédulo transmisor, al igual que el médulo receptor 5.5.1.1, fue dise-
nado para no ocupar un tamaifo mayor que 8.5cm x 4cm, para que luego de
la integracién final del receptor y transmisor, la placa de circuito impreso
resultante no excediera los 9.5cm x 9.5cm.
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6.4.1.2. Pre-amplificador

En los esquematicos del transmisor que se presentan en el apéndice J, se
puede apreciar la presencia de una etapa pre-amplificadora entre el PLL y
el amplificador de potencia. Cuando se decidio agregar el filtro saw al diseno
del transmisor no se sabia cuanto seria la atenuacién de la salida del PLL,
por lo que se le agregé al transmisor un pre-amplificador entre el modulador
y el amplificador de potencia de forma de que la potencia a la entrada del
RF5110G sea lo suficientemente grande para que a la salida del circuito se
tenga una potencia no menor a 1W. Como luego de varias pruebas realizadas
se constaté que se alcanzaba una potencia de 1W a la salida del transmisor
sin utilizar el pre-amplificador, se decidié quitarlo del disefio. El amplificador
estd presente en los esqueméticos del transmisor pero no fue utilizado en las
pruebas finales.

6.4.1.3. Lineas de transmision

Por las mismas razones por las cuales se adapté la impedancia de la
pista de entrada al receptor, también se adapté a 50€2 la impedancia de la
linea que une la salida del transmisor con la antena de UHF. Para realizar
la integracién del transmisor, se decidié utilizar la fresadora LPKF para
fabricar el PCB'6. Debido a limitaciones de la fresadora, la aislacion entre el
plano de tierra y las pistas debe ser de 0.02mm, por lo que se tuvieron que re
disenar las lineas de transmisién. Utilizando la misma herramienta de calculo
que se presentd en la seccién 5.5.1.3, se calculd el ancho de las pistas para
que éstas tengan una impedancia caracteristica de 50€2. De la herramienta,
se obtuvo que el ancho debe ser de 0.93mm!7 para una aislacion de 0.2cm.

6.4.1.4. Compatibilidad electromagnética

Para realizar el disefio final de la integracién del transmisor, se contem-
plaron los mismos aspectos de la compatibilidad electromagnética que para
el receptor, por lo que se omiten en esta seccién por simplicidad.

6 Cuando se realiz6 la integracion del receptor la facultad no contaba con dicha maquina,
por lo que el PCB fue fabricado utilizando percloruro de hierro y toner.
7Se utilizé el mismo PCB FR-4 que el empleado para fabricar el receptor.
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6.4.1.5. Circuito Final

En las siguientes figuras se muestra el ruteo final del médulo transmisor.

Figura 6.20: Capa inferior del transmisor

En la figura 6.19 podemos ver la capa superior del circuito, mientras que
la figura 6.20 muestra la capa inferior del transmisor, plano de tierra del
circuito. El PCB se disen6é con unas dimensiones totales de 8cm x 4cm.
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6.4.2. Resultados obtenidos

En la siguiente imagen se muestra una fotografia del transmisor construi-

do:

Figura 6.21: Modulo transmisor.

Para probar el funcionamiento del transmisor, se decidié realizar varias
medidas de consumo y potencia transmitida. Ademas, se analiz6 el espectro
de la salida del amplificador de potencia para corroborar que la sefial no
sufriera distorsiones significativas.

6.4.2.1. Medidas de consumo y potencia de transmisiéon

A continuacién se resumen las medidas realizadas al transmisor.

» Consumo de potencia: 3333mW (1010mA)
» Potencia de salida: 1202mW (30,8dBm)

» Consumo en reposo: 87.8mW (26.2mA)

En la seccién 6.2.2 se vio que se esperaba una caida en la potencia del
transmisor debida al a presencia del filtro saw. Como se puede corroborar con
los datos anteriores, la potencia cay6é de 31,6dBm a 30.8dBm. sin embargo,
se logr6 superar los 30dBm de potencia de transmisién, que era el objetivo
del disefio.

El consumo en reposo representa el consumo del transmisor con el PLL
en modo sleep y el amplificador de potencia con su entrada APC conectada
a tierra.
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6.4.2.2. Medidas de ancho de banda y modulacion

Para realizar las medidas de ancho de banda y modulacién, se utilizé
como audio de entrada un tono puro de 2,2kHz de frecuencia y 1,83V}, de
amplitud. La siguiente imagen muestra el espectro obtenido!®:

1LO dBidiv Ref 30 dBm

Center 434 MHz
Res BW 270 Hz VBW 2.7 kHz Sweep 490.4 ms|

Occupied Bandwidth Total Power 10.85 dBm
13.483 kHz

Figura 6.22: Ancho de banda ocupado

Debido a la sensibilidad en el ajuste de la amplitud del generador de
sefiales!?, no se pudo lograr exactamente los 13,596kHz, pero como se ve en
la figura 6.22, el ancho de banda ocupado es de 13,483kHz valor aceptable
para una sefial modulante de 2,2kHz de frecuencia. De lo anterior, se puede
afirmar que se estd modulando con una desviacion de frecuencia cercana a
los bkHz, pues se tienen los mismos resultados en cuanto al ancho de banda
ocupado para la misma frecuencia de senal modulante.

6.5. Conclusion

De los resultados obtenidos en la seccién 6.2.1, se construy6 el siguiente
cuadro que compara los requerimientos establecidos en 1.2 con dichos resul-
tados.

18Fn la imagen se puede ver que la potencia total registrada por el analizador de espectro
es de 10.85dBm y no 30.85dBm. Esto se debe a que se utiliz6 un atenuador de 20dB a la
entrada del equipo para protegerlo, segtin el manual, éste soporta una potencia de entrada
méxima de 30dB.

19Este generador de sefiales, se utiliza para generar la sefial modulante que luego excitara
el modulador FM.
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Requerimiento | Resultado
Consumo estimativo de potencia en transmisién <3500mW 3490mW
Frecuencia de transmisién 437TMHz 434MHz
Potencia de transmisién >30dBm 30,8dBm
Consumo estimativo de potencia en recepcién <1750mW 245mW

Con respecto a operar la frecuencia de 437TMHz, no se cumple con este
punto por lo mencionado en 6.2.1, pero se logré operar a los 434MHz que esta
muy préxima a la banda de interés. Esto tltimo no es un problema grave,
pues mediante ajustes en el PLL para trabajar en la frecuencia de interés y
comprar de un filtro SAW apropiado, se puede lograr transmitir en cualquier

frecuencia de la banda de 435MHz a 440MHz sin ningan problema.

Aclaracion:

7

= Fn cuanto al “Consumo estimativo de potencia en transmisiéon 7, es-
to es una estimacién de la potencia que consumiria el médulo final
que resulta de la integraciéon del receptor y transmisor cuando este
transmite un mensaje. Este consumo es la suma de los consumos del
receptor (157mW ver 5.5.2.1) mas el consumo del transmisor (3333mW
ver 6.4.2.1) entregando la méxima potencia en su salida (30,8dBm).

= FEl “Consumo estimativo de potencia en recepcién”; es el consumo es-
timado de potencia cuando solo funciona el receptor y el transmisor
esta en reposo. Como hasta el momento no se tiene una integracién, se
estimd este consumo como la suma del consumo del receptor, 157mW),
més el consumo del transmisor en reposo, 88mW.

Los dos puntos anteriores son esenciales, pues nos permiten decidir sobre
si se efectia la integracién o no, pues si estos consumos superasen la cota
maxima, se tendria que volver hacia atrds en el disenio del transmisor o
receptor para disminuir su consumo y cumplir con dicha cota. Como se ve en
el cuadro comparativo, se estdn cumpliendo con estos requerimientos ademés
del de potencia de transmisién, por lo que se puede realizar la integracién

del receptor y transmisor.
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6.6. A futuro

Los siguientes puntos describen aquellos aspectos que deben ser revisados
y/o modificados para el transmisor final a utilizar en el satélite:

= Se debe cambiar el filtro saw utilizado, mandando a fabricar uno con
la frecuencia y ancho de banda adecuados?.

= Se debe cambiar la configuracién del PLL para que funcione a la fre-
cuencia final del satélite. Como la frecuencia de salida del PLL es
Fout = Frer - %, siendo N y R enteros, tal vez se deba cambiar la
frecuencia de referencia del PLL, ya que con Frpr = 10M Hz no se
pueden obtener cualquier frecuencia final de salida.

20La frecuencia central del filtro debe estar en la banda de 435MHz a 440MHz y debe
tener un ancho de banda mayor a 15kHz pero se debe mantener acotado para reducir al
maximo los espurios.
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Integracion Final

Una vez disenados el transmisor y el receptor, se procedi6é a unir ambos
bloques en un mismo circuito impreso, con el especial cuidado de seguir
cumpliendo con los requerimientos establecidos. En las secciones que siguen,
se presenta el proceso de integraciéon realizado.

7.1. Diseno del circuito impreso

En esta seccién, presentamos todos los aspectos tenidos en cuenta en la
integraciéon final del médulo de comunicacion.
7.1.1. Dimensiones

A continuacion, se disponen en un cuadro los valores de las dimensiones
finales del transmisor y receptor:

Dimensiones
Receptor | 5,6cm x 3,0cm
Transmisor | 8,0cm x 4,0cm

Del cuadro anterior, se espera que luego de la integracion, el modulo final
ocupe aproximadamente 8cm x 7cm, valor aceptable ya que el requerimiento
es de 9,5c¢m x 9,5cm.

7.1.2. Pre-amplificador

Como al momento de fabricar el circuito impreso del médulo transmi-
sor/receptor no se habian realizado las pruebas del transmisor con el filtro
saw, debido a demoras en las importaciones de los filtros, se decidi6 agregar
al médulo final el mismo pre-amplificador que se le agregd al transmisor.

Al igual que se hizo con el transmisor, el pre-amplificador no fue utilizado
en el modulo final.

110
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7.1.3. Diseno de lineas de transmision

Como para fabricar el circuito impreso del médulo final se utiliz6 el mismo
tipo de PCB, FR4, y la misma aislacién entre el plano de tierra y las pistas
que para el circuito del transmisor, se mantienen los mismo valores calculados
en la seccion 6.4.1.3, v se reemplazan las lineas del receptor que estaban
disenadas para otra aislacion.

7.1.4. Compatibilidad electromagnética

Utilizando el diseno realizado para el transmisor y receptor por separado,
a los mismos se los incluyd en un Ginico circuito impreso en donde se efectud
un nuevo ruteo de la alimentacion, teniendo especial cuidado de aplicar lo
mencionado sobre EMC en la seccién 5.5.1.4.

Para mejorar el desacople del sistema de alimentacion del modulo final,
se incorporaron capacitores de masa, bulk capacitors, a lo largo del bus de
alimentacion del circuito. La funcién de los bulk capacitors es cargar los
capacitores de desacople del circuito luego de que éstos hayan suministrado
una corriente transitoria al mismo. Los valores més cominmente utilizados
para este tipo de capacitores van desde los 5uF a 100uF, siendo de 10uF los
més comunes. Como estos capacitores deben poseer una inductancia serie
equivalente muy pequena, por lo general se utilizan capacitores ceramicos
multicapa.

Pensando en facilitar la conexién entre las antenas y el médulo de comu-
nicacién en el satélite, se decidié disponer los conectores SMA de conexién
a las antenas sobre un mismo lado del circuito impreso. En la imagen 7.1 se
puede ver la disposiciéon de ambos conectores.

Para este disefio se decidié cambiar el tipo de conector SMA que se venia
empleando en los PCBs. En vez de utilizar conectores de montaje perpen-
dicular al plano del circuito, se opt6 por conectores de montaje paralelo al
plano del circuito, de forma de evitar que las ondas de radio sigan curvas de
90°.

7.1.5. Modo recepcién

Cuando se disena un sistema de telecomunicacién para un CubeSat, se
debe tener presente que este nanosatélite no dispone de suficiente energia
para mantener un transmisor! todo el tiempo encendido. Como contraparti-
da, el receptor debe estar siempre encendido la mayor parte del tiempo, para
asegurarse de recibir los datos transmitidos desde tierra.

'Por lo general, éste es el médulo que mas consume.
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Por lo anterior, es necesario poder apagar el transmisor cuando no se
desee transmitir y asi consumir en promedio menos energia. Esto es lo que
llamamos modo recepcién.

Para agregar la funcionalidad de poder apagar al transmisor, se decidi6
incorporar un power switch en la etapa amplificadora de potencia, controlado
con el microprocesador del modulo. Este switch controla los pines APC de
control del amplificador, de forma de apagar el amplificador llevando a cero
dichos pines.

Como el PLL posee un modo de bajo consumo que puede ser activado
por software, para apagar el modulador se implementéd una rutina en el
microcontrolador que apague el ADF4360-7. Segun el fabricante del PLL, el
consumo del integrado en sleep mode es de TuA.

Para controlar el apagado del transmisor, se decidié colocar un pulsador
conectado al ATtiny25 que genera una senal de control que le indica al mi-
croprocesador que debe apagar el switch y ejecutar la rutina de apagado del
PLL. Si se oprime una segunda vez el pulsador, después de apagar el médulo,
el transmisor se vuelve a encender?.

7.1.6. Circuito final

Las siguientes figuras muestran el ruteo fina del médulo de comunicacion.

Figura 7.1: Capa superior del modulo transmisor/receptor.

2En el CD del proyecto se pueden encontrar el programa en C utilizado para programar
el microprocesador
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Figura 7.2: Capa inferior del modulo transmisor/receptor.

7.2. Resultados Obtenidos

Las figuras 7.3 y 7.4 muestran una fotografia del médulo final construido.

Figura 7.3: Capa superior del médulo transmisor/receptor.
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Figura 7.4: Capa inferior del modulo transmisor/receptor.

En el apéndice H se detallan las partes que componen al médulo trans-
misor /receptor.

7.2.1. Medidas de consumo y potencia de transmisiéon

El siguiente cuadro resume las medidas obtenidas:

Consumo total 972mA
Consumo modo recepcion | 73,0mA
Potencia de transmisién | 30,3dBm

Donde:

= Consumo total: es el consumo total de los médulos transmisor y
receptor integrados en un inico PCB, en el cudl se obtiene una potencia
de transmision de 30,3dBm.

= Consumo modo recepcion: es el consumo total del médulo trans-
misor /receptor, en el cual el transmisor se encuentra en reposo.

= Potencia de transmision: es la potencia de transmisién a la salida
del modulo transmisor /receptor.

Los resultados presentados anteriormente muestran coherencia con los
resultados individuales que se obtuvieron en cada mddulo por separado. Si
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se suma la corriente medida del receptor® (47,18mA), con la corriente me-
dida, del transmisor? (26,6mA), se obtienen 73,8mA que es coherente con el
Consumo modo recepcion presentado en el cuadro anterior.

En cuanto al Consumo total, este es menor que el consumo del médulo
transmisor® (1010mA). Esta diferencia se debe a que el modulo final trans-
mite menos potencia®que el modulo transmisor, por lo que hay un menor
consumo. Esto se puede deber a la dispersion de los componentes utilizados
o a la impedancia que agrega al circuito el conductor utilizado para unir el
PLL con el filtro saw, cable amarillo en la figura 7.3. Como la pérdida de
potencia no es muy significativa, se considera aceptable.

7.2.2. Medidas de ancho de banda y modulacién

Las medidas de ancho de banda y modulacién ya fueron realizadas cuando
se implemento el transmisor. En la integracion final, esta medida se vuelve a
realizar sobre el modulo transmisor/receptor para corroborar los resultados
obtenidos en la seccién 6.4.2.2.

A continuacién se presenta la imagen en donde se muestra el espectro
que resulta de excitar al modulador con una senial de 2,2kHz de frecuencia y
una amplitud de 1,83V}, para obtener una desviacién de frecuencia de 5kHz.

EU dBidiv Ref 30 dBm

Center 434 MHz
Res BW 270 Hz VBW 2.7 kHz Sweep 4904 ms|

Occupied Bandwidth Total Power 10.33 dBm
13.598 kHz

Figura 7.5: Ancho de banda ocupado

Mirando la figura 7.5 y comparéndola con la obtenida del modulo trans-
misor 6.22; no se aprecian diferencias significativas, como era de esperarse.
De lo anterior, se concluye que el médulo fina resultante de la integracion, se

3Ver seccion 5.5.2.1
4Ver seccion 6.4.2.1
5Ver seccién 6.4.2.1
5En el caso del médulo transmisor, la potencia de salida es 30,8dBm, ver 6.4.2.1



7.3. Conclusion 116

comporta de manera igual al médulo transmisor, en cuanto a la modulacién
y el ancho de banda ocupado.

7.2.3. Medidas de sensibilidad

Para realizar la medida de sensibilidad, se utiliz6 el procedimiento des-
crito en la seccién 5.5.2.2.

Con el procedimiento anterior, se determind que la minima potencia de
entrada para la cual el mensaje se demodula correctamente es de -89dBm.
Comparando este resultado con el obtenido para el médulo receptor, que
fue de -80dBm’, se puede concluir que se logré aumentar la sensibilidad en
aproximadamente 10dB.

Esto fue asi gracias a un mejor ruteo y armado de la placa final, pues se
utilizé una prototipadora que fabricé el circuito impreso, y ademas, se cuenta,
con mayor experiencia a la hora de soldar componentes SMD. Todos estos
aspectos sumados a la incorporacion de trimmers (capacitores variables) en
la red de adaptacion de impedancias a la entrada y a la salida del amplifica-
dor de entrada®, que fueron ajustados hasta obtener una maxima ganancia,
hicieron posible la mejora.

7.3. Conclusion

El cuadro siguiente contrasta los requerimientos con los resultados obte-

nidos tras la integracion®.

Requerimiento Resultado
Consumo de energia en transmisiéon <3500mW 3208mW
Consumo de energia en recepcion <1750mW 242mW
Potencia de transmision >30dBm 30,3dBm
Frecuencia de transmision 435MHz-440MHz 434MHz
Frecuencia de recepcion 144MHz-148MHz 146,4MHz
Voltaje de alimentacion 3,3V 3,3V
Dimensiones <9,5cm x 9,5cm | 6,5cm x 7,5cm
Sensibilidad >-89.1dBm -89dBm
Desviaciéon de frecuencia 5kHz 5kHz

Observando el cuadro anterior, vemos que no se pudo cumplir con dos de
los requerimientos establecidos. Como fue visto anteriormente, no se pudo

"Ver seccion 5.5.2.2.
8Ver seccion 5.1.
9El dato de sensibilidad fue obtenido del calculo de enlace, ver 5.6.
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disenar el transmisor para que transmitiera en la banda de 437MHz por la
falta de filtros saw estdndar en esa banda. Para corregir la frecuencia de
transmision, simplemente hay que comprar el filtro a medida y configurar el
PLL de forma adecuada.

A pesar de que se logré mejorar la sensibilidad del receptor, ésta sigue
siendo inferior a lo exigido por la aplicacion'?. En versiones futuras del modu-
lo, se deben realizar cambios en el diseno del receptor para tratar de mejorar
la sensibilidad obtendida.

7.4. A futuro

Los siguientes puntos describen aquellos aspectos a ser revisados para
versiones futuras del médulo de comunicacion:

= Lo primero que hay que realizar es eliminar el pre-amplificador del
ruteo del transmisor y todos los capacitores variables del diseno.

= Realizar las modificaciones pertinentes, tanto al receptor como al trans-
misor, para que funcionen a las frecuencias finales que tendra el saté-
lite!!,

= Se deberia realizar el disefio del circuito impreso en un PCB de 4 capas,
de forma de mejorar el sistema de tierra, la alimentacién y el ruteo ge-
neral del médulo, para mejorar asi, la compatibilidad electromagnética
del circuito.

= Fs necesario mejorar la sensibilidad del receptor. Esto se puede lograr
mejorando el amplificador a la entrada, cambiando el filtro pasa banda
utilizado y agregando un pre-amplificador después del mixer.

= Hay que mejorar el sistema de prueba general de los circuitos. Se de-
berfan agregar pruebas de estrés térmico que analicen los cambios en
el funcionamiento e integridad fisica de los circuito bajo grandes va-
riaciones en la temperatura, semejantes a los sufridos por el satélite
en el espacio. También es necesario mejorar la forma en que se mide
la sensibilidad del receptor. Ademas de utilizar el modem definitivo,
seria conveniente determinar el nivel de sensibilidad del circuito para
distintos valores de BER'2,

= Se deben estudiar las normas internacionales que regulan el uso del
espectro radioeléctrico para determinar si las emisiones del transmisor
cumplen con ellas.

01,3 sensibilidad final del receptor deberia ser al menos 10dBm o 20dBm superior al
valor derivado del célculo de enlace para asegurar cierto nivel de éxito en la comunicacién

YVer 5.7y 6.6

12Bit Error Ratio.
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= Para finalizar completamente el médulo de comunicacién, es necesario
agregarle al diseno un procesador de control central del médulo y un
moédem, que puede ser implementado con software, para modular y
demodular los mensajes AFSK.



Capitulo 8

Conclusion Final

Luego de cerca de un ano y medio de desarrollo del proyecto, se puede
afirmar que se disefié e implemento6 un primer prototipo funcional de médulo
de telemetria y telecomando para un cubeSat, principal objetivo del proyecto.
Ademas, se logré acumular gran cantidad de conocimiento en el campo de
la radiofrecuencia, de la compatibilidad electromagnética de circuitos, de
propagacion de ondas de radio y de disefio y prueba de antenas, fundamental
para el desarrollo futuro del médulo de comunicacién final para el AntelSat,
asi como para futuros proyectos similares.

A pesar de haber cumplido con la finalidad del proyecto, existen algunos
puntos clave que deben ser revisados para mejorar el médulo obtenido:

= Fs necesario disefiar un sistema de prueba general apropiado, que bus-
que testear el funcionamiento del circuito bajo las condiciones en las
que estard sometido en el satélite.

= Hay que revisar el disefio del transmisor, desde la modulacién imple-
mentada hasta los circuitos desarrollados, para mejorar el nivel confia-
bilidad de la comunicaciéon de bajada.

= Hay que revisar la implementacién del receptor, para mejorar la sensi-
bilidad obtendia

Como parte del proyecto, se realizé6 un estudio y disefio primario de las
antenas a utilizar por el satélite, el cual no pretende ser mas que una base
para el desarrollo final de las antenas de la nave, por lo que en un futuro, se
debera mejorar el trabajo llevado a cabo, realizando las medidas de patrén
de radiacién, ganancia e impedancia correspondientes, asi como disefiar las
redes de adaptacion para dichas antenas.

Una de las lecciones més importante aprendidas durante el desarrollo del
proyecto, es que la primera tarea que debe llevar a cabo cualquier equipo
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de disenno de un sistema de comunicacién, es el calculo de enlace. Debido
principalmente a la falta de experiencia en este tipo de tareas, el célculo de
enlace fue finalizado en las tultimas etapas del proyecto, lo que, con seguri-
dad, ocasioné la obtencién de un resultado desfavorable en el calculo de la
comunicacion satélite-Tierra.

Teniendo en cuenta la falta de recursos humanos con la que contaba el
proyecto, la falta de experiencia en el disenio de sistemas de radiofrecuencia y
los grandes problemas con las importaciones de componentes que se tuvieron
a lo largo del transcurso de todo el proyecto, se considera que se logré cumplir
con los objetivos del proyecto con un nivel aceptable de éxito.

También hay que reconocer que una pobre planificacién y malas decisio-
nes de diseno en ciertas etapas del proyecto, no permitieron obtener resulta-
dos mejores a los conseguidos, pero se considera como parte del aprendizaje
del proyecto final de la carrera de Ingenieria Eléctrica.



Bibliografia

1]

2]
3]
[4]
[5]
(6]

7]
18]
9]
[10]
[11]

[12]

[13]

[14]
[15]

[16]

http://www.antel.com.uy/antel /institucional /sala-de-
prensa/eventos/2011 /antel-y-la-facultad-de-ingenieria-firmaron-
convenio-por-antel sat, 2011.

Sitio: http://swisscube.epfl.ch/.

Sitio: http://www2.units.it/atmocube/.

Sitio: http://en.wikipedia.org/wiki/CubeSat.

URSEC. Cuadro de atribucién de bandas de frecuencias.

Jan A. King. Tehcnical, security and regulatory consideratons when
planning the use of simplex telecommand systems in small satellites.
2004.

Sitio: http://www.space.aau.dk/cubesat/.

Sitio: http://www.space.t.u-tokyo.ac.jp/cubesat /index e.html.
Prakash Egambaram Thoppay. Design of rf system for cubesat. 2006.
Ernest Cid. Camaras anecoicas.

Jan A. King. Amsat/iaru annotated link model system. 2007. Ver.
24.1.

Louis J. Ippolito. Radiowave Propagation in Satellite Communications
Systems.

Louis J. Ippolito Jr. Satellite Communications Systems Engineering.
Wiley, 2008.

Sitio: http://en.wikipedia.org/wiki/Bell 202 modem.

Jack Taylor William A. Beech, Douglas E. Nielsen. Ax.25 link acces
protocol for amateur packet radio. 1998. Ver 2.2.

Chris Bowick. RF Circuit Design. Newnes, 1997.

121



BIBLIOGRAFIA 122

[17] Richard Chi-Hsi Li. RF' Circuit Design. Wiley, 2009.

[18] Enrique Rivera. Performance evaluation and optimization of the rf cir-
cuits for a satellite communication system. cubesat. 2010. Ver 1.0.

[19] Guillermo Gonzalez. Foundations of oscillator circuit design. Artech
House, 2007.

[20] Stephen A. Maas. Nonlinear Microwave and RF circuits. Artech House,
2003.

[21] Stephen A. Maas. Microwave Mizers. Artech House, 1992.

[22] Christian Lindholm y Todorce Petkovski. Radioprjekt. Lunds tekniska,
2003.

[23] Roman Meierer y Rainer Stahlmann Christos Tsironis. Dual-gate mesfet
mixers. IEEE, 1984.

|24] Roman Meierer y Rainer Stahlmann Christos Tsironis. Modelling and
evalutarion of dual gate mesfets as low-noise, self-oscillating and image-
rejection mixers.

[25] Danielle Coffing y Eric Main. A quadrature demodulator tutorial. 2001.
[26] Henry W. Ott. Electromagnetic compatibility engineering. Wiley, 2009.

[27] Dean Banerjee. PLL Performance, Simulation, an Design. National
Semiconductor, 2006.

[28] Siscomsat-linkbudget. 2012.

[29] Wilbert Jesus Villena Gonzalez. Disefio de un pre-amplificador de bajo
ruido basado en el uso de parametros scattering. Pontificia Universidad
Catdlica del Peri, 2006.

[30] Crystal oscillator has dual or differential outputs. Mazim app notes,
1998.



Apéndices



Apéndice A

Calculo de enlace

A.1. Analisis transmisores

En esta seccion se estudia la arquitectura de la etapa de salida del trans-
misor de tierra y del nanosatélite. El objetivo es determinar la potencia total
irradiada por ambas antenas. Los datos a ingresar en esta parte son, el lar-
go, pérdida por unidad de longitud y cantidad, de lineas que hay entre el
transmisor y la antena, pérdidas en los filtros de linea que puedan haber y
las pérdidas por desapareo de impedancias entre la salida del transmisor y
la antena.

Algunos de los datos del transmisor de tierra utilizados son los mismos
que vienen por defecto en la herramienta, mientras que otros corresponden a,
datos reales®. Los datos que se tienen del transmisor de tierra son la potencia
de transmisién y el largo de los cables, ademas de la frecuencia de funciona-
miento. Los datos del transmisor del nanosatélite son los correspondientes al
circuito disefiado?. La imagen que presentamos a continuacién muestra sélo
los datos del transmisor disefiado ingresados a la herramienta. Los datos del
transmisor en tierra fueron omitidos por redundancia y pueden encontrarse
en el CD entregado junto con la documentaciéon

!Como todavia la estacién en tierra no fue terminada, no se cuenta con toda la infor-
macién disponible

2Los datos de los cables fueron sacados de la hoja de datos del cable coaxial utilizado
para conectar el circuito a la antena. Las pérdidas en los conectores son la que venian por
defecto.
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Block Diagram: —
Line A Line B Line C i Antenna Mismatch
Other
X Filter In-Line
Losses:
Transmitter Power. [7Z Watts = [ 06 |dBW = [ 3061 |dBm
Cable or Waveguide Loss:
Line A Length: 0] meters
Line B Length: 0| meters
Line C Length: 0.305| meters
Total Line Length (Lines A+B+C): 0,305 meters
Cable/Guide Type: RG-316DS _ |cable
Cable/Guide Loss/meter: 0,06 dB |At (freq) [ 438 |MHz = 0,019703 dB
Other Components in Line:
No. of In-Line Connectors: [ 2 |Connectors X 0.05dB = 0.1 dB
Filter Insertion Losses: 0.0 dB
Other In-Line Losses: Device: [Hybrid ] | 0.5 |dB
Antenna Mismatch Losses: (See "VSWR Loss Tool" W/S) 0.050 dB
Total Line Losses: 0,67 dB
Total RF Power Delivered to Antenna- [ 006 ]dBW

Figura A.1: Diagrama transmisor.

En la préxima secciéon se presentan las medidas y calculos realizados para
determinar las pérdidas por desapareo.

A.1.1. Pérdidas por desapareo

Para determinar las pérdidas por desapareo entre el transmisor y su an-
tena, es necesario medir primero la impedancia de salida del transmisor y la
impedancia de la antena. Como se sabe que la potencia de salida del trans-
misor es 1.2W bajo una impedancia de carga de 50€), para el calculo de las
pédidas por desapareo se utilizé 50€2 como impedancia del transmisor y co-
mo impedancia de la antena la medida, que como fue visto en la la seccién
3.6.1, es de (4,477 + 2,457)€2. De esta forma, se pretende estimar la potencia
entregada por el transmisor bajo una impedancia igual a la de la antena.
Con el valor de las dos impedancias, se calcula el VSWRS3:

Zran Zan
VSWR = | Ziran| oVSWR:M

— Al
|Zant| ‘Ztmn| ( )

Segun sea |Ziyan| > |Zant| 0 no. Con el valor del VSWR calculado se
determina la potencia reflejada:

Pout(VSWR — 1)2
(VSWR+ 1)2

Pot. Reflejada = (A.2)

3Voltage Standing Wave Ratio
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Siendo P, la potencia a la salida del transmisor. Con la potencia refle-
jada, se determina la pérdida de potencia:

(A.3)

Pt — Pot. lejad
Power loss = —101og < out of-Refleja a>
Pout

En la siguiente imagen se muestran los datos de impedancias introducidos
en la herramienta de calculo de enlace. Simplemente hay que ingresar los
valores de impedancias y la herramienta se encarga de realizar los calculos
anteriores.

Figura A.2: Pérdidas por desapareo

La herramienta también permite ingresar el VSWR directamente, el cual
puede ser obtenido utilizando un In-line Watt Meter.

A.2. Anailisis receptores

En esta seccién se estudian las componentes de ruido del receptor de
la nave y del receptor en tierra. El objetivo es determinar el ruido total
generado por cada circuito, asi como también, el ruido ambiente al cual estan
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sometidos. A diferencia que con el andlisis de los transmisores, los datos del

receptor en tierra son los que vienen por defecto en la herramienta.

Block Diagram:

System MNoise Temperature (Ts):

Ts= (a)Ta + {1-a)To + TLNA + T2ndStage/GLHA

Where:

Ta = Antenna Temperature or Sky Temperature (°K)

To = System Line Temperature (Physical Temperature) (°K) = System Reference Temperature
Tiha= Moise Temperature of the Low MNoise Amplifier (°K)

T2nd Stage = Moise Temperature of Next Stage Amplifier or Mixer (°K)

GLNA = The gain of the LNA in linear {(nan-dB) units NOTE:
o.=Feed Line Coefficient = 10* -((LA/10)+(L8/10)+{Lc/10)+([LBPFAD)+Lother/10})
Where:

La, LB, Lc = All Cable or Waveguide Losses (expressed in dB)
LepF = Insertion Loss of any bandpass fiter used in front of LNA (expressed in dB)
Lother = Insertion Loss of any other In-Line device in front of LMA (expressed in dB)

Cable or Waveguide "Line" Losses:

'|iLNA ' T2nd Stage

| i

|

i

La Other ] fand Lc I~
In-Line andpass ——
E Device |/® Filter Stage
To To
<+— Lother —* <+—LspF —»

Line A Length: 0,3|meters
Line B Length: 0] meters
Line C Length: 0| meters
Cable or Waveguide Type: RG-316DS
Cable or Waveguide Loss/meter: dB at frequency | 1464  |MHz
Line A Loss: La= 0.01938 dB
Line B Loss: Le = 0 dB
Line C Loss: Le= 0 dB
Bandpass Filter Insertion Loss: LBPF = [ 00jdB
Insertion Loss of Other In-Line Devices: Lother = dB
No. of In-Line Connectors: [ 2 ]X.05dB/Con.= 0.1dB
Other In-Line Device Type: directional coupler |
Total In-Line Losses from Antenna to LNA: 021938 |dB

Transmission Line Coefficient: o=

Antenna or "Sky" Temperature: NOTE: Ta= 118, 1|K

Spacecraft Temperature: To= K

LNA Temperature: TLha = K

LNA Gain: dB GLNA = 1585 o

2nd Stage Temperature: T2ndstage = K

System Noise Temperature: Ts = 204,2 K

Figura A.3: Diagrama receptor.

En la imagen A.3 vemos los datos ingresados para el receptor disenado,
los del receptor en tierra fueron omitidos y pueden encontrarse en el CD.
Las pérdidas en las lineas que se ven en la imagen anterior fueron obtenidas
a partir de la cartilla del cable utilizado, que es el mismo que el empleado
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en el transmisor.

Para calcular la temperatura de la antena hay que determinar la fraccién
del campo visual de la antena que apunta hacia la tierra. A ese valor hay
que multiplicarlo por 290K y sumarle el resto de la fraccién multiplicada
por 2.7K (como estamos trabajando con frecuencias menores a los 2GHz, el
factor tiene que ser un poco mayor a 2.7K). Como no se conoce la distancia
de la tierra al nanosatélite, se tomo que un 40% del campo visual de la
antena apunta hacia la tierra, por lo tanto nos queda:

Tomt = 0,4 - 290K + 0,6 - 3,5K = 118,1K (A.4)

Como fue mencionado en la seccién 4.3, no fue posible determinar la
temperatura de ruido ni del amplificador de entrada ni de la segunda etapa,
por lo que simplemente se usaron los valores que viene por defecto en la
herramienta. El dato méas aproximado que se tiene del ruido generado por el
receptor es la sensibilidad medida. En la seccién 5.6 se utiliza la sensibilidad
medida pra determinar el grado de éxito de la comunicaciéon. Lo que si se
pudo determinar es la ganancia del amplificador de entrada, que como fue
visto en la seccién 5.1.9, es de 22.9dB.

A.3. Analisis antenas

A.3.1. Pérdidas de apuntamiento (Pointing losses)

En esta seccién analizaremos las pérdidas por apuntamiento para las
antenas del cubeSat. El analisis de las antenas de la estacidén en tierra se
omiten por analogia®.

Para determinar las pérdidas por apuntamiento, se debe determinar pri-
mero el angulo de error entre la direccién a la que apunta la antena satélite
y la direccién en la cual se encuentra la estacién en tierra.

“En la referencia [28] se pueden encontrar los detalles de este analisis
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Figura A.4: Pérdidas de apuntamiento.

Una vez determinado el angulo, se calcula la pérdida utilizando una for-
mula que depende del tipo de antena a utilizar. Como en nuestro caso ambas
antenas son del tipo monopolo, se utiliza la siguiente férmula:

Pointing loss = —10log(cos(m/2 — 623)) (A.5)

El &ngulo de error depende en gran medida de la capacidad del sistema
de actitud del satélite de poder direccionar correctamente la nave. Como es
muy dificil estimar la precisién del sistema de actitud, se decidié utilizar
un angulo de 15° como error para ambas antenas, receptor y transmisor.

En versiones futuras del calculo de enlace, con més conocimientos sobre el
sistema de actitud, se debe revisar el valor de dicho angulo.
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A.3.2. Pérdidas de polarizaciéon

En la imagen A.5 mostramos la tabla utilizada por la herramienta pa-
ra determinar las pérdidas de polarizacién de las antenas. Remitirse a los
comentarios del documento excel de la hoja Antenna Polarization Loss por
més detalles.

Co-Polarization Loss: Co-Polarization Loss:
1000,00
1,26

1.5707963

Cross Polanzation Coupling/lsolation: Cross Polanization Coupling/lsolation:

Figura A.5: Pérdidas de polarizacion.



Apéndice B
Parametros S

En las siguientes secciones haremos una breve introduccién a los parame-
tros S, fundamentales para comprender el proceso de diseno del amplificador.
El siguiente material esta basado en [29].

B.1. Fundamentos

Cuando la longitud de onda de las senales involucradas disminuye, es
de mucha ayuda abordar el andlisis en parametros basados en conceptos
como ondas viajeras, coeficientes de reflexion, etc; los cuales son ampliamente
usados en la actualidad en el diseno de lineas de transmisién, circuitos de RF
y microondas. De éste modo, se usan pardmetros basados en el coeficiente
de reflexion en redes de 2 puertos. Estos son los llamados parametros S (de
“Scattering”), los cuales relacionan las magnitudes de los flujos de potencia
en la red.

., a

- 0 O -
Red de dos
puertos

| I
1 b

Pds

ha

Figura B.1: Red de dos puertos
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Se tienen los siguientes pardmetros:

a1: Potencia que entra a la red por el puerto 1

b1: Potencia que sale de la red por el puerto 1

ag: Potencia que entra a la red por el puerto 2

ba: Potencia que sale de la red por el puerto 2

Los cuales se definen como:

+ —
a1:V1 b1:V1

Zo V' Zo
_ Wt _ Vo~
“=n =%

Donde V;T es la onda de voltaje que entra al puerto i; y V;~ es la onda
de voltaje que sale del puerto i .

Dichos coeficientes se encuentran normalizados con respecto a una impe-
dancia base Zy = 5012.

La relacién entre a; y b; es la siguiente:

b1 = S11a1 + Si2a2
by = S21a1 + S2202

Donde:
__ b1 __ potencia reflejada en el puerto 1 _
Sll a1 = potencia incidente en el puerto 17 con az =0
__ by __ potencia transmitida al puerto 2 _
521 a1~ potencia incidente en el puerto 1’ con az =0
__ ba __ potencia reflejada en el puerto 2 _
522 a2 ~ potencia incidente en el puerto 27 con ay =0
__ by __ potencia transmitida al puerto 1 _
’912 a2 = potencia incidente en el puerto 27 cona; =0

De lo anterior se puede concluir que:
= 511 es el coeficiente de reflexion a la entrada de la red (puerto 1),
cantidad de onda que vuelve a la fuente.

= 591 es el coeficiente de transmision directa, indica el grado en que la
red amplifica un determinado nivel de onda que pasa a través de ella.
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» S99 es el coeficiente de reflexion a la salida de la red (puerto 2), cantidad
de onda que vuelve a la carga.

= S5 es el llamado coeficiente de transmision inversa, indica el grado
de amplificacién de una onda cuando ingresa por su puerto de salida
(puerto 2), por lo que cuando mas pequenio sea este valor, como por
ejemplo cuando se quiere disenar un amplificador, se tendra mejor es-
tabilidad y rendimiento, ya que el valor Sis serfa como una “ganancia
negativa”, por lo que reducirfa la ganancia total del dispositivo.

B.2. Coeficientes de reflexion

En base a los pardmetros S, se determinan algunas caracteristicas impor-
tantes de la red de 2 puertos como lo es la ganancia, estabilidad, etc. Los
coeficientes de reflexién indican la cantidad de onda reflejada respecto a un
determinado nivel de onda incidente. Su valor estd por lo general entre cero
y uno.

En la figura se aclaran los términos a usar en las definiciones siguientes:

[
— -
(E) ws| S | 2., N pz 22| L I:::I 50

a 3

Figura B.2: Red de adaptacién de salida y entrada.

Se tiene las redes de entrada (S), salida (L), y la red del centro (N)
cuyos parametros S son conocidos. La eleccion de (S) y (L) busca adaptar
las impedancias de:

= La fuente con el puerto 1

= De la carga con el puerto 2

Esta adaptacion de impedancia maximiza la transferencia de potencia.

Para mostrar las expresiones analiticas de interés en el diseno del ampli-
ficador, primero debemos definir los coeficientes de reflexion en cada bloque
que conforma el amplificador. La razén entre la onda de voltaje reflejado e
incidente estd dada por la siguiente expresion:
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= Fasor onda de voltaje reflejado __ Z—Zy
~ Fasor onda de voltaje incidente ~— Z+Zy

donde Zj es la impedancia de salida donde proviene la onda de voltaje
incidente, y Z, es la impedancia de donde incide la onda.

De esta manera se tiene:

n g = ‘g—ll Coeficiente de reflexién de fuente

w ' = ‘;—j Coeficiente de reflexion de la carga

D=0 =9+ 512910 Ractor de reflexion del puerto 1

ai 1-I'g Lo2
s ) = 2—2 = Soo + % Factor de reflexién del puerto 2

Por tanto, el coeficiente de reflexion de entrada (I'y), depende del coe-
ficiente de reflexion de la carga (I'z) “vista por éste”, y el coeficiente de
reflexion de salida (I'p), depende del coeficiente de reflexion de la fuente
“vista” por el dispositivo (I'g).

B.3. Estabilidad

La estabilidad de un amplificador va en directa relaciéon con la ganancia
y el grado de realimentacién que éste presente. Mateméticamente un sistema
es estable si sus polos se ubican en el semiplano izquierdo del plano complejo
(sistemas en tiempo continuo). Para el caso a analizar, esto se da cuando las
impedancias presentes a la entrada y salida de la red de 2 puertos, se com-
portan como impedancias pasivas. La transformacion realizada al expresar
en el plano de I' ésta condicién se satisface cuando se esta dentro del circulo
unitario:

V{ls, I : [Tg] <TAIL] <1} = {|I'y]| <1A[T,| <1}
Una forma de evaluar la estabilidad de un dispositivo es mediante el

factor de Rollet, “k”:

_ 1H[A]P—[S11[*—|S22]?
K= 2[S12[S21]

A = 511522 — 812521

Decimos que un puerto es incondicionalmente estable si para cualquier
impedancia pasiva de carga y fuente de sefial, las impedancias de entrada y
salida a la red son pasivas. De lo anterior surgen las siguientes condiciones:
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E>1y |[Al <1

Estas condiciones son deseadas en el disefio de amplificadores de RF, a fin
de evitar auto-oscilaciones parasitas que, ademés de emitir espurias al aire y
disipar potencia innecesariamente, suelen ocasionar el rapido recalentamiento
del dispositivo activo pudiendo danarlo. De lo contrario, decimos que un
dispositivo serd “potencialmente inestable” si se cumple que:

K <1

Por lo tanto, “inestabilidad” en la entrada y en la salida implica que
;x| > 1y [Tour| > 1 respectivamente. Asi, las regiones en las que la
impedancia de fuente “vista” por el dispositivo produzcan inestabilidad en
la entrada (|I';n| > 1) o no (|I'yn| < 1), estaran separadas por una circun-
ferencia en el “plano I's”. Analogamente, otra circunferencia en el plano I'f,
separa las regiones estable e inestable, ver figura B.3. Las expresiones para
dichas circunferencias, son:

rouT = |S12.521] Cour = (S22—511"A)*
[1S22|*|—|A[?] [1S22[* —| A%

|S12521] (S11—=S11*A)*
’]" = — C = —
IN = IsuPl= AP IN = s P-1aP

Donde 7, (Cin) ¥ Tout (Cour) son los radios (centros) de los circulos de
estabilidad de salida y entrada respectivamente

r, Il = 1 r,/ Ml =1
Inestable KN Estable SN
7 ’ \ ’ & \\
' L \ " out \
1
Con | Co !
) )
I/ ,/
|C‘D|.l| 0 |t' it o
1) 4
Estable Inestable
[Fpl=1 ri=1
Figura B.3: Circulos de estabilidad de salida.
Si I'p, = 0, entonces |I'7n| = |S11], por lo que si |S11| < 1, el origen de

la carta de Smith es parte de la region estable (Figura B.3 izquierda). Si
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|S11] > 1, entonces |I';ny| > 1, por lo que el origen es parte de la region
inestable (Figura B.3 derecha). Para el circulo de estabilidad de entrada se
usa ['s en lugar de 'z, pero el concepto es igual. Ademés, si el radio del
circulo es mayor a |Crn| o |Cout| , en el circulo de estabilidad de entrada,
I's = 0y |Sa| < 1, entonces, |Topyr| = |S22| < 1, por lo que el origen
(T's = 0) es parte de la region estable. Ademas, si 7y > |Crn|, dicho origen
estara en la region interna a dicho circulo (Figura B.4).
ry ry

1 Inestable
>

Estable

Figura B.4: Circulos de estabilidad de entrada.

En la imagen B.4 se aprecian, las regiones de estabilidad de entrada para
|Sa22] < 1 dependiendo de la relacion entre rry y |Crn|.

B.3.1. Calculo de los circulos de estabilidad

Los circulos de estabilidad en la carta de Smith, representan los limites
entre aquellos valores de impedancia Zg y Z;, que causan inestabilidad. El
perimetro del circulo representa el lugar de los puntos que tienen K = 1.

El procedimiento para calcular los circulos de estabilidad de entrada y
salida, tomando como ejemplo los pardmetros medidos del transistor BFP420
es el siguiente:

1. Calcular A utilizando la siguiente ecuacion:
A = 511522 — 812521
A =0,88/—8,35°

2. Calcular Cy:
Ci =S — ASx»*

C1=0,2/ — 89°
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3. Calcular Cy
Cy = Sop — AS11*
Cy=0,28/—47,2°

4. Calcular la posicién del centro del circulo de estabilidad de entrada:

_ Cr*
r = 1 @
S1 ‘511‘2—|A|2

re1 = 11,3/89°

5. Calcular el radio del circulo de estabilidad de entrada:

_ S12521
pPs1 = 1S — AP
psi = 11,29

6. Calcular la posicion del centro del circulo de estabilidad de salida:

*

— 2
TSQ - ‘522‘2—|A|2
rgo = 1,5 < 47,2°

7. Calcular el radio del circulo de estabilidad de salida:

_ S12521
,05'2 ‘SQQ|27|A|2
ps2 = 1,07

B.4. Circulos de ganancia constante

Para calcular los circulos para el cual el amplificador presenta una ga-
nancia de 17dB, hay que determinar:

a) Donde se localiza el centro del circulo

b) El radio del circulo
El procedimiento para determinar esa informaciéon es el siguiente:

1. Calcular A
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2. Calcular Dy usando la siguiente ecuacion:
Dy = |Sa|* — |A]?
Dy = 0,186

3. Calcular Cs:
Cy=0,28/ —47,2°

4. Calcular G:

G — ganancia deseada (absoluta)
ENE

con: log(ganancia deseada) = 17dB

G=0,63
5. Calcular la posicion del centro del circulo: ¢
_ _GCY*
To = 11 DsG

ro = 0,158/42,2°

6. Calcular el radio del circulo:

_ \/1—2K‘S12521|G+|512S21‘2G2
Po = 1+D2G

po = 0,88

A continuacion se muestra el circulo de ganancia constante de 17dB.

Figura B.5: Circulo de ganancia constante.
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B.5. Coédigo en Matlab para encontrar la ganancia

% Creacidn: 8/2/2011
% Resumen: Calculo del gama s para disefio del pre-amplificador
% con BJT BFP420

clear all;
close all;

%hhh%hh%hh PARAMETROS S MEDIDOS %Attt tothtohdsththhthhteth et ho %ot

S11= 0.593855699 -j*0.66686803;
S12= 0.033754625 +j*0.028767129;
S21= -1.911803487 +j*3.045854613;
522= 0.586387344 -j*0.65700767;

gamal= 0.50999 +j*0.09499

gamaS= conj( 511 + (S12*321*gamal)/(1-gamal*S22))
%hhhhhh CIRCULOS DE GANANCIA %hhhhhhihhhhhhhhhhhhhhhhh
ganancia=17; Y%en dB

G_prima=10~(ganancia/10);

G=G_prima/((abs(821))"~2);

Ds=S11%522-5S12%S21;

C2=822-Ds*conj(S11);

D2=(abs(822))~2-(abs(Ds))"2;

% calculo del centro
ro=(G*xconj(C2))/(1+D2*G) ;

% radio de los circulos
K=(1+(abs(Ds))~2-(abs(S11))~2-(abs(S22))"2)/(2x(abs(S21))*(abs(812)));
po=(sqrt (1-2+K*(abs(S12xS21))*G + ((abs(S12%521))~2)*(G~2)))/(1+D2*G) ;

Tl loloto o 1o ToToToTo o To o oo o o o o o 1o 1616 1o To To To T T o oo oo oo oo JoFo 2o 1o T To T T o o o oo o

RAALLILALYALCIRCULO DE ESTABILIDAD DE ENTRADA YAAAAAh A AL LSL Y,

C1=811-Ds*(conj(522));
rsi=(conj(C1))/((abs(511))~2-(abs(Ds))~2);
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Ps1=abs((S12%521)/((abs(S11))~2-(abs(Ds))~2));
Tt sl Tt T s Tt s Tt T o e T o T s T s T T o T o e T o T o T o o T o T o o T o T o T o T o T o o o o T o T o o o

YA hdhhhdhhdhihdh CIRCULO DE ESTABILIDAD DE SALIDA UAUAh%Ahhhdehdshdhdhdhhdh
C2=522-Ds*(conj(S11));

rs2=(conj(C2))/((abs(S22))~2-(abs(Ds))"~2);

Ps2=abs ((S12%S21)/((abs(822))~2-(abs(Ds))"2));

Tt s b b T ot o T ot oo to o To s To s o To e T o to foto o T o To T o Fo o Fo o oo To o o o o o o o o o o o o o o T o T o
hold on

% Centro y radio circulo de ganancia
xc=real(ro);

yc=imag(ro) ;

r=po;

n = 9000; k=0:n; fi=2*pixk/n;
x=xctr*cos(fi); y = yctr*sin(fi);

c=complex(x,y);%seria el gammal que esta sobre el circulo de ganancia
gammaS= conj( S11 + (S12%S21.%c)./(1-c.*522));

plot(xc,yc,’x’,x,y,’r’);

plot(real (gamma$) ,imag(gammaS),’g’);
axis([-1 1 -1 1]), axis equal;

grid

% Centro y radio circulo unitario
xc=0;

yc=0;

r=1;

n = 9000; k=0:n; fi=2*pix*k/n;
x=xc+r*cos(fi); y = yc+r*sin(fi);
plot(xc,yc,’x’,x,y);

axis([-1 1 -1 1]), axis equal;

% Centro y radio circulo de estabilidad de entrada
xc=real(rsl);

yc=imag(rsl);

r=Psl;

n = 9000; k=0:n; fi=2*pixk/n;

x=xctr*xcos(fi); y = yctr*sin(fi);
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plot(xc,yc,’x’,x,y,’b?);
axis([-1 1 -1 1]), axis equal;

% Centro y radio circulo de estabilidad de salida
xc=real(rs2);

yc=imag(rs2) ;

r=Ps2;

n = 9000; k=0:n; fi=2*pixk/n;

x=xctr*cos(fi); y = yctr*sin(fi);
#plot(xc,yc,’x?,x,y,’b?);

axis([-1 1 -1 1]), axis equal;

hhhhhht% PASAJE DE gammaS A gammalL %hhhhkhhhhhhhh
hgammaS= 0.645002097+0.120000579%j %se saca del circulo verde
hgammal=(S11-conj (gammaS))/(Ds-S22*(conj (gammasS)))

plot (0.5100,0.0950,’0-r)
plot (0.4916, 0.6066,%0-g’)

T lotototots oo o ToTototo s oo fo ToToTo 1o o o o o To To To 1o 1o o o o o To Fo 1o 1o oo o o T Fo T 1o o oo o T o

B.6. Medidas de los parametros S

Luego del diseno e implementacion de varios amplificadores utilizando
los pardmetros S otorgados por el fabricante del transistor BFP420, no se
obtuvieron buenos resultados. Por este motivo, se procedié a medir dichos
parametros con el fin de obtener mejoras en los resultados.

B.6.1. Set up de medicién

El objetivo es medir los parametros S del transistor a utilizar a la frecuen-
cia de trabajo de 145MHz con una polarizacién adecuada. La polarizacién
adoptada es la determinada en la seccién 5.1.2 con:

Vo =2V Ic =3mA

El esquemaético del circuito con el cual se realiz6 las mediciones es el
siguiente:
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'|iV66=3.3V
; R=390Q —
R=39KQ Vo I
AAN—F . =

!

Figura B.6: Set up de medicién.

vin l‘/BFP420

En la imagen anterior se puede apreciar la omisién de los condensadores
de desacoplo a la entrada y la salida del DUT (Device Under Test). Esto se
debe hacer de esta manera pues internamente, el analizador tiene un con-
densador en serie para cada una de sus entradas y salidas de RF, de esta
manera, el circuito propuesto polariza correctamente.

B.6.2. Conexién al analizador

En la siguiente imagen se puede apreciar la forma adecuada de conexién
del DUT al analizador:

I—t\-’jﬂ DUT Vol

Figura B.7: Conexién del DUT al analizador.
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La entrada Viy se conecta a la salida de RF del analizador de redes
(puerto 1), mientras que la salida Vp se conecta a su puerto de entrada
(puerto 2).

B.6.3. Medidas obtenidas

m6
freq=145.0MHz
dB(5(1,1))=-0.983

mé

dB(S(1,1))

-2-5\||‘\‘|‘\‘\|\‘\||‘\‘\
40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260

freq, MHz

Figura B.8: Pardmetro S7; medido.

m3
freq=145.0MHz
dB(S(1,2))=-27.062

-20

25| m8

-30—

35

dB(S(1,2))

-40—

-45 T | T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T | T ‘ T

40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260
freq, MHz

Figura B.9: Pardmetro S72 medido.
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m5
freq=145.0MHz
dB(S(2,1)=11.117

-
[=2]

-
=
|

mS

_‘
i

dB(S(2,1))
T

e T ‘ T ‘ T ‘ T | T ‘ T ‘ T ‘ T | T ‘ T ‘ T
40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260

freq, MHz

Figura B.10: Parametro Sy; medido.

m7
freq=145.0MHz
dB(5(2,2))=-1.104

m7

o

dB(S(2,2))

|
et
o

'30 T ‘ T | T | T | T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T | T | T
40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260

freq, MHz

Figura B.11: Parametro Ss; medido.

A continuacién se presenta una tabla que resume todos los parametros S
hallados para la frecuencia de 145MHz:

Re Im
S11 | 0,59 | -0,67
S12 | 0,03 | 0,03
So1 | -1,91 | 3,05
Soo | 0,59 | -0,66




Apéndice C

Diseno filtro pasa banda
Butterworth

En lo siguiente haremos una descripcion detallada del proceso seguido
para el diseno del filtro pasa bandas, el cual fue obtenido de [16]. También se
utilizé una calculadora en linea' de filtro para determinar los componentes
del pasa banda. En ambos casos se obtuvo el mismo filtro.

Procedimiento de diseno:
1. Hay que transformar los requerimientos del pasa banda a los del filtro
pasa bajos equivalente, lo que consiste en transformar una relacion

entre frecuencias a una relacion entre anchos de bandas, ver [16] por
mas detalles:

Por simetria del filtro, se cumple que \/(f1f2) = 145M Hz.
Ademas, se debe cumplir: fo — f1 = 30M Hz.
De las condiciones anteriores se obtiene: f; = 130,7TMHz y fo =

160,77TM H z.

Se quiere que la atenuacién en 102.2MHz sea de por lo menos 10dB, se
. ; - _ (145MH2)?2 _

cumple por simetria del filtro, que la atenuacion en f4 = o557 =

205,72M H z s la misma que para 102.2MHz, de donde obtenemos:

BWigap _ 205,72MHz —102,2MHz
BWagg  160,77TMHz — 130,7TM Hz

=345 (C.1)

2. Mirar en la curva de atenuacién del filtro pasa bajo Butterworth, fi-
gura C.2, el orden del filtro que cumpla con la condicién hallada en el
paso 1. Para asegurar la atenuacién en 102.2MHz se elije un filtro de
orden 3.

Yhttp:/ /www-users.cs.york.ac.uk/ fisher/lcfilter/

145
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4 o B = k5
f3 | ky

102.2MHz 145MH=

Figura C.1: Respuesta del filtro pasa banda a disenar.

3. Encontrar el prototipo de filtro pasa bajo? en las tablas segin la rela-
cion entre la impedancia de carga y entrada, que en nuestro caso es 1:

4. Hay que transformar el pasa bajos al pasa banda equivalente:

*Tabla 3-1 de la pagina 48 de [16]
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Figura C.2: Caracteristica de atenuacion del filtro Butterworth.

Figura C.3: Prototipo filtro pasa bajos.

5. Escalar los valores de los componentes segtn la frecuencia central y el

valor de la impedancia de entrada:

L2=530.5 nH
R=50 Ohm C2=2.27 pF
A |
R=50 Ohm
Lt =11.35nH L1 =11.35nH
C1=106 pF C1=106 pF

Figura C.5: Filtro pasa banda final.
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i
S

i
[\
= s

;

R=1

=10 :I:C:1_D Isz 3 1=10nH

Figura C.4: Filtro pasa banda equivalente.

Para escalar los componentes se utilizaron las siguientes ecuaciones:

Cn RB
Cr= S RE T 27 f2C, (C.2)
B RL,
C2 = 2m f2 Ly, >~ B (C.3)

Siendo R = 509, B =30MHz v fo = 145M Hz.

C.0.4. Simulacién Filtro

Para corroborrar el correcto funcionamiento del circuito diseniado, se
realiz6 una simulacién de la respuesta en frecuencia del filtro en el ADS.
La simulacién fue hecha utilizando los valores reales de los componentes
empleados para armar el pasa banda®.

En la siguiente imagen presentamos los resultados obtenidos de la simu-
laci6n:

3Los valores utilizados fueron Cy = 100pF, L1 = 12nHy, Ls = 530nHy y Co = 2,2pF
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m7 m5 mé
freq=132.1MHz freq—=145.0MHz freq=162.9MHz
dB(Vout)=-9.117 dB(Vout)=6.108| |dB{Vout)=-9.104|

0. m&

m4
freq=102.2MHz ] m/y o
dB(Vout)=-38.022| "

dB(Yout)

L e e e e e L IS L
40 8D 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260

freq, MHz

Figura C.6: Simulacién del filtro pasa banda obtenido.

De la imagen anterior podemos ver que el ancho de banda del filtro es
de aproximadamente 30MHz (BW = 162.9MHz - 132.1MHz = 30.8MHz),
el pasa banda esta centrado a una frecuencia cercana a los 145MHz y la
atenuaciéon en 102.2MHz es aproximadamente -32dB, superando la minima
atenuacion requerida. Ademas, se puede observar que el filtro presenta una
respuesta plana en la banda pasante, caracteristico de los filtros Butterworth.

C.0.5. Prueba del pasa banda

Un vez simulado el circuito, se procedié a su armado en PCB y su poste-
rior prueba. Para ello, conectamos el filtro al analizador vectorial Rohde &
Sshwarz, obteniéndose la imagen C.7:
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Al dBMag 10dB/ RefOdB  Ca? 2 of 2 (Max)

M1 11360000 MHz -313587 dB
M2 12080000 MHz -12.278 dB
=t OE-BO00 Mz =T 160dE
M4 145.0000¢ MHz -37.050 dB

W‘a

Ch1  Start 50 WMHz Pwir 0 dBm Stop 250 MHz
12/21/2011, 4:14 PM

Figura C.7: Prueba del filtro pasa banda disefiado.

En la imagen C.7 podemos ver claramente que el filtro implementado
no se comporta segin lo deseado, la frecuencia central se trasladd de los
145MHz a los 113.6MHz aproximadamente. Ademés, el ancho de banda se
vio reducido a 14.6MHz, lo que en principio no afectaria el funcionamiento
del sistema, ya que el ancho de banda sigue siendo mayor al de la senal FM,
pero igual representa una diferencia significativa con respecto a la respuesta
esperada.



Apéndice D

Demodulador

D.1. Segundo mixer

El material utilizado como guia para realizar los célculos que se presentan
a continuacion fueron obtenidos de la siguiente referencia [30].

Para que un oscilador conn cristal arranque a oscilar, la ESR! del cristal
debe ser menor que la resistencia negativa de entrada (Rin=-gm XC1 XC2
) del dispositivo activo.

gmXc1Xco2 < Resr (D.1)

En general,la ESR se toma menor que la mitad de la resistencia de entrada.
Tomando X1 = X2 obtenemos la siguiente relacién:

2RESR
am

Xo1=Xeoo = (D.2)
Segiin la cartilla del cristal Rpspme = 5082, tomamos gm = 18mS,
entonces:

Xe1 = Xeo = 74,540 (D.3)

Oscilador

1
4— Cristal

' 20.945MHz

CEI T C3

!Equivalent Series Resistance

151
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Como X = ﬁ,entonces C, =0y = ﬁ = 101,9pF, siendo f =
20,945M H z. Llevando el resultado anterior a valores comerciales y mante-
niendo la desigualdad inicial obtenemos: C; = Cy = 100pF'.

Para asegurar la oscilacion a la frecuencia de resonancia del cristal, éste
debe ser cargado al valor de su capacidad de carga, la cual segin el fabricante
vale 18.0pF. Para lograrlo se agrega el capacitor C5 en serie, con lo que

tenemos:
11y, 1
Ch Oy Cs

De la ecuacién anterior, C3 = 28,125pF. Se utiliz6 el valor comercial
27pF para Cj.

-1
= C’load (D4)

D.2. Demodulador en cuadratura

En la imagen presentamos un diagrama simplificado del circuito tanque
utilizado por el demodulador.

LPF |—»

Figura D.1: Diagrama demodulador en cuadratura

Tenemos que se cumple la siguiente relaciéon:

Vo C,Ls?
- = +1 D.5
Vi (Cp+Cs)Ls?+ R%s (D-5)

De donde podemos desprender que la frecuencia de resonancia del filtro que-

da: )
Wy = ———— (D.6)
L(Cs + Cyp)

Imponiendo L = 1mHy y siendo w, = 27 - 455k H z, obtenemos:
Cs + Cp = 122,35pF (D.7)

Teniendo en cuenta los valores comerciales existentes de capacitores nos que-
da: Cs = 15pF y C, = 100pF + 7,35pF, utilizando un trimmer para obtener
los 7,35pF'.
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Tenemos que el factor de calidad del filtro es Q) = ff’L, imponiendo Q=20

llegamos a que R, = 57,18kw. Este valor se eligié para dar mayor linealidad
al demodulador. Ver [18].

D.3. Etapa de salida

El amplificador operacional de salida del SA606 se utilizo en configuracion
no inversora, como muestra la figura.

R2

R1

AN
AFNM :\\ WRD |C
[ o | |_
Vi /‘v ut CD%

Figura D.2: Etapa de salida

Se cumple que: Voyu = (H—%)Vi, en nuestro caso tenemos que 1+ % =

100kQ _
I+ 50 =
pasa bajos.

4. Ademas del amplificador, se utilizaron Rg y Cp como filtro

El filtro cumple: wg = ﬁ = fo= QWI%OCO = 2%1’37201”17 = 11,62k H 2.
De esta forma se busca filtrar las componentes de audio no deseadas. El filtro
anterior se disenié suponiendo que el SA606 serd conectado a un dispositivo de
alta impedancia, como por ejemplo la punta de un osciloscopio. Para realizar
un correcto diseno de la etapa de salida, se debe considerar la impedancia
de carga del SA606.

Ademas del filtro pasa bajos, se agregd un capacitor de desacople, C, de
1uF para desacoplar cualquier tensién de continua a la salida del demodu-
lador.
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D.4. Programas utilizados para el calculo de SNR

El siguiente programa de Matlab fue utilizado para calcular las SNR
vistas en la seccion 5.4.4. Solo se adjunta el c6digo para una modulante de
1200Hz, el otro codigo se omitié por analogia.

[muestras50db,FS,noimp]= wavread(’../1200-50db’) ;
mb50dbfft=fft(muestrasb50db(:,1));

n = length(mb0dbfft) ;
frec=FS/n.*(-n/2:1:n/2-1);

aux= fftshift (mb50dbfft);
aux=aux(n/2+1:1:n);

%Con la grafica determino los limietes de la suma. El criterio es ir para
%cada lado un %1 aproximadamente del volor maximo.
%plot (frec/1000,fftshift (abs (mb0dbfft)), ’b?)

[M, I]l=max(aux);

len=length(aux) ;

signalb0= aux(I-39:1:I+39);

pot_signal= sum(abs(signal50.*signalb0));
ruido50=[aux(1:1:1-40)° aux(I+40:1:1len)’];
pot_ruido= sum(abs(ruidob0.*ruido50));

SNR50= pot_signal/pot_ruido;
SNR50_db=10%10g10 (SNR50)

clear aux;
clear len;
clear pot_signal;
clear pot_ruido;

[muestras70db,FS,noimp]= wavread(’../1200-70db’);
m70dbfft=fft (muestras70db(:,1));

n = length(m70dbfft);
frec=FS/n.*(-n/2:1:n/2-1);
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aux= fftshift (m70dbfft);
aux=aux(n/2+1:1:n);

%Con la grafica determino los limietes de la suma. El criterio es ir para
%cada lado un %1 aproximadamente del volor miximo.
%plot (frec/1000,fftshift (abs(m70dbfft)),’b?)

[M, I]=max(aux);

len=length(aux) ;

signal70= aux(I-11:1:I+11);

pot_signal= sum(abs(signal70.*signal70));
ruido70=[aux(1:1:1-12)° aux(I+12:1:1len)’];
pot_ruido= sum(abs(ruido70.*ruido70));

SNR70= pot_signal/pot_ruido;
SNR70_db=10%10g10 (SNR70)

clear aux;
clear len;
clear pot_signal;
clear pot_ruido;

[muestras80db,FS,noimp]= wavread(’../1200-80db’) ;
m80dbfft=fft(muestras80db(:,1));

n = length(m80dbfft) ;
frec=FS/n.*(-n/2:1:n/2-1);

aux= fftshift (m80dbfft);
aux=aux(n/2+1:1:n);

%Con la grafica determino los limietes de la suma. El criterio es ir para
%cada lado un %1 aproximadamente del volor maximo.
%plot (frec/1000,fftshift (abs (m80dbfft)), ’b?)

[M, I]=max(aux);

len=length(aux) ;

signal80= aux(I-38:1:I+38);

pot_signal= sum(abs(signal80.*signal80));
ruido80=[aux(1:1:1-39)° aux(I+39:1:1len)’];
pot_ruido= sum(abs(ruido80.*ruido80));
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SNR80= pot_signal/pot_ruido;
SNR80_db=10%10g10 (SNR80)

clear aux;
clear len;
clear pot_signal;
clear pot_ruido;

[muestras90db,FS,noimp]= wavread(’../1200-90db’);
m90dbfft=fft (muestras90db(:,1));

n = length(m90dbfft);
frec=FS/n.*(-n/2:1:n/2-1);

aux= fftshift (m90dbfft);
aux=aux(n/2+1:1:n);

%Con la grafica determino los limietes de la suma. El criterio es ir para
%cada lado un %1 aproximadamente del volor maximo.
%plot (frec/1000,fftshift (abs (m90dbfft)),’b?)

[M, I]=max(aux);

len=length(aux);

signal90= aux(I-15:1:I+15);

pot_signal= sum(abs(signal90.*signal90));
ruido90=[aux(1:1:1-16)° aux(I+16:1:1len)’];
pot_ruido= sum(abs(ruido90.*ruido90));

SNR9O= pot_signal/pot_ruido;
SNR90_db=10%10g10 (SNR90)

clear aux;

clear 1len;

clear pot_signal;
clear pot_ruido

[muestras100db,FS,noimp]l= wavread(’../1200-100db’);
m100dbfft=fft (muestras100db(:,1));

n = length(m100dbfft);
frec=FS/n.*(-n/2:1:n/2-1);
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aux= fftshift (m100dbfft);
aux=aux(n/2+1:1:n);

%Con la grafica determino los limietes de la suma. El criterio es ir para
%cada lado un %1 aproximadamente del volor miximo.
%plot (frec/1000,fftshift (abs(m100dbfft)),’b’)

[M, I]=max(aux);

len=length(aux);

signall00= aux(I-22:1:I+22);

pot_signal= sum(abs(signallQ0.*signall00));
ruido100=[aux(1:1:I-23)° aux(I+23:1:1len)’];
pot_ruido= sum(abs(ruido100.*ruido100));

SNR100= pot_signal/pot_ruido;
SNR100_db=10%*1og10(SNR100)



Apéndice E
Integracion Receptor

En la siguiente imagen mostramos el esquemaético del receptor. Como se
puede apreciar, el circuito tiene dos tensiones de alimentacién, una de 5V
y otra de 3.3V. La de 5V se utiliz6 para probar el oscilador de Cardinal
Components visto en la seccién 5.3.1.
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Diagrama receptor final

Figura E.1

01/03/2012 12:03:49 f=0.66 C:\Users\lgnacio\Documents\eagle\Receptor_2\Receptor.sch (Sheet: 1/1)



Apéndice F
Programacion del PL

En lo siguiente, analizaremos el contenido de cada registro de configura-
ciom.

F.1. Control latch

- o
Looa | 8w o z
PRESCALER| & =z & = CURRENT CURRENT outPuT | E | 3 | BE(E Eg MUXOUT EL| CORrRe CONTROL
VALUE |2 (22| sernme: SETTING 1 power |G9| 3 |3gz|2R% coNtTRoL |51 | POWER BITS
-1 LEVEL |5 e | EBZSS BE| LEVEL
[l = o =19 o

DB23|DEZ22 (DB21|DE20|DE1S | DB1& | DB17| DE16| DE15 (DE14 | DE13|DB12 | DE11 (DE10| DES | DBE | DBE7 | DBE | DBE5S | DE4 | DB2 | DB2 | DB1 | DED

=]

P2 F1 | PD2 | PD1 |CPI6 | CFI5 [ CPI4 | CPI3 [ CPIZ [CPI1 | PL2 | PL1 [MTLD|CPG | CP | PDP | M3 | M2 M1 [ CR | PCZ | PC1 (C2Z(D)(C1 (0)

Figura F.1: Control Latch

= PRESCALER VALUE En el ADF4360-7 se cumple que N = P -
B+ A, siendo A y B dos registros internos al PLL y P el prescaler, que
puede valer 8, 16 o 32. Para la frecuencia de trabajo, se eligio P = 8§,
por lo que P2 = P1 = 0.

= POWER-DOWN Estos bits son utilizados para apagar el PLL via
software. Para operacién normal PD2 = PD1 = 0.

= CURRENT SETTINGS Estos bits setean el valor de corriente ma-
xima del charge pump. El ADF4360-7 permite establecer dos configu-
raciones distintas de las corrientes, CURRENT SETTINGS 1 y CU-
RRENT SETTINGS 2, las cueles son elegidas con el bit CPG. Para
obtener la maxima corriente del Charge Pump posible, 2.5mA, CP13
= CP12 = CP11 = 1.

= OUTPUT POWER LEVEL El VCO tiene varias potencias de sa-
lida, en nuestro caso, como queremos la maxima potencia de salida

160
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posible en el transmisor, PL2 = PL1 = 1.

MUTE-TILL-LOCK DETECT Esta funcion se asegura que la sali-
da de RF no se habilite hasta que el PLL enganche la frecuencia desea-
da, lo que permite ahorrar energia. Para activar esta funcion MTLD =
1.

CP GAIN Este bit elige entre current settings 1 y current settings 2.
Para elegir la primer configuracién de corriente CPG1 = 0.

CP THREE-STATE Este bit pone al charge pump en tercer estado
cuando CP = 1. Para el funcionamiento normal del PLL, CP = 0.

PHASE DETECTOR POLARITY El bit PDP setea la polaridad
del detector de fase del PLL. Cuando se utiliza un filtro de loop pasivo
la polaridad debe ser positiva, para lo cual PDP = 1.

MUXOUT CONTROL Estos bits controlan la salida del multiple-
xor interno al PLL, visto en 6.1.6. Para que la salida MUXOUT muestre
la senal Lock Detect, M3 = M2 =0y M2 = 1.

COUNTER RESET Este bit permite resetear los registro A, By R
del PLL. Para funcionamiento normal CR = 0.

CORE POWER LEVEL Los bits PC1 y PC2 stean el el nivel de
potencia del VCO. Se recomienda trabajar con 5mA, por lo que PC1
=PC2=0.

CONTROL BITS Estos bits simplemente identifican el CONTROL
LATCH cuando éste es transmitido.

Por lo anterior, CONTROL LATCH = 0x0FF120

F.2.

N counter latch

NVIDE-BY
SELECT
DIVIDE-

o™

13-BIT B COUNTER 5-BIT A COUNTER

BY-2
CP GAIN
RESERVED

CONTROL
BITS

DE22 | DB21|DB20 | DB19 | DB18 | DB17| DB16|DB15 |DB14 | DB13|DB12 | DE11 ([DB10| DES | DBE | DE7 | DB6 | DBS | DB4 | DE3 | DBZ | DB1

DBO

DIVZ (CPG | B13 | B12 | B11 | B10 | B9 B8 BT B6 BS | B4 B3 B2 B1 |RSV | A5 | A4 | A3 AZ A1 |C2(1)

c1(0)

Figura F.2: N Counter Latch

DIVIDE-BY-2 SELECT Cuando DIVSEL = 1 la entrada del pres-
caler P es la salida del VCO con su frecuencia dividida a la mitad. Se
decidié utilizar DIVSEL = 0.
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DIVIDE-BY-2 El PLL tiene una funcién que permite dividir la fre-
cuencia de su salidaa a la mitad. Para un funcionamiento normal del

PLL, DIV2 = 0.

CP GAIN Este bit tiene exactamente la mima funcién que el bit
CPG1 del Control Latch.

13-BIT B COUNTER Estos bits definen el valor del registro B, que
va desde 3 (0x00003) hasta 8191 (0x1FFFF). En nuestro caso B = 54.

RESERVED Este bit esté reservado

5-BIT A COUNTER Estos bits definen el valor del registro A, que
va desde 0 (0x00) hasta 31 (0x1F). En nuestro caso A = 2.

CONTROL BITS Estos bits simplemente identifican el N COUN-
TER LATCH cuando éste es transmitido.

De todo lo anterior, N COUNTER LATCH = 0x00360A.

F.3.

R counter latch

RESERVED

ANTI-
BACKLASH
PULSE 14-BIT REFERENCE COUNTER

WIDTH

BAND
SELECT
CLOCK

RESERVED
TEST
MODE

BT
LOCK
DETECT
PRECISION

CONTROL
BITS

DB23

DB22 | DB21|DB20 | DB19

o
2
L

DB17| DB16|DB15 |DB14| DE13|DBE12 (DE11 (DB10| DES | DBE | DET | DB6 | DB5 | DB4 | DE3 | DB2 | DB1

DBO

RSV

RSV [BSCZ|BSC1| TME

g

ABPZ|ABF1| R14 | R13 [ R12 | R11 | R10 [ R9 R8 RT RE6 | RS R4 | R2 R2 R1 |C2(0)

c1(1)

Figura F.3: R Counter Latch

RESERVED Este bit estéd reservado
RESERVED Este bit estéd reservado

AND SELECT CLOCK En caso en que la frecuencia de la salida
del registro R sea mayor a 1IMHz, el PLL tiene un divisor para dividir

la salida del registro. Como en nuestro caso la salida es de 1MHz, BSC2
= BSC1 = 0.

TEST MODE BIT Bit de test utilizado por el fabricante del inte-
grado, debe valer 0 para funcionamiento normal.

LOCK DETECT PRECISION Este bit setea el ntimero de ciclos
del PFD en que el error de fase debe ser menor que 15ns para que se
active la sefial Lock Detect. Si LDP = 0 se esperan tres ciclos, y si
LDP = 1 se esperan 5 ciclos. En nuestro caso se eligio6 LDO = 0.
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= ANTI-BACKLASH PULSE WIDTH El PFD! incluye un elemen-
to de retardo programable que controla el ancho del antibacklash pulse.
Este pulso se utiliza para asegurar que no haya una zona muerta en la
transferencia del PFD y minimizar el ruido de fase y los espurios. Para

nuestra aplicaciéon se utilizé un pulso de 3.0ns de ancho, para lo cual
ABP2 = ABP1 = 0.

= 14-BIT REFERENCE COUNTER Estos bits definen el valor del
registro r, que va desde 1 (0x0001) hasta 16383 (0x3FFF). En nuestro
caso R = 10.

De todo lo anterior, R COUNTER LATCH = 0x000029.

!Phase Frequency Detector



Apéndice G
Integracién Transmisor

En la siguiente imagen mostramos el esquematico del transmisor.
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Figura G.1: Diagrama receptor final



Apéndice H

Detalle del modulo
transmisor /receptor

En este apartado, se mostrard detalladamente las partes del médulo re-
sultante tras la integracion, con el fin de dejar en claro dénde se localizan
los mo6dulos y submodulos del cual estd compuesto.

La siguiente figura muestra la totalidad de los bloques del cual esta com-
puesto.

Figura H.1: Capa superior del modulo transmisor/receptor.
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Figura H.2: Capa inferior del médulo transmisor/receptor.

Los colores difumados muestran los médulos del cual esta compuesto:

» Verde: Transmisor
= Naranja: Receptor
» Agzul:: Loégica

Las letras en amarillo muestran los submodulos del cual esta compuesto
cada moédulo:

A: Modulador FM F: Mixer

B: Filtro

G: Oscilador local

C: Amplificador de potencia

H: Demodulador FM y segun-
D: Preamplificador do Mixer

E: Pasa banda = I: Logica

Para poder identificar claramente los componentes clave utilizados, a
continuacién se presenta una lista numerada que se corresponde uno a uno
con la figura H.1 y H.2.
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1: PLL (ADF4360-7)

2: Referencia de 10MHz (FXO-
HC736R-10.00000)

3: Filtro saw (AFS434S3-T)

4: Amplificador de Potencia
(RF5110G)

5: Conector SMA (CONS-
MA003.062)

6: Transistor PNP (BFP420)

7: Oscilador local de 125MHz
(FXO-HCT36R-125.00000)

8: Transistor N-Channel Dual
Gate(BF998)

9: Demodulador FM y Mixer
(SA606)

10: Microcontrolador  (AT-
tiny25)

11: Pulsador (1571563-9 )

12: Audio In/Out

13: Pin de alimentacion (3,3V)
14: Pines de programaciéon

15: Lugar para Trimmer de
10pF (solo si se requiere)

16: Power Switch (FPF1006)

17: Filtro 455kHz (CFWLA455KEFA-
B0)

18: Cristal 20,945MHz
(CSA309-20.945MAGK-UB)

19: Filtro 21,4AMHz (ECS-21K-
15A)



Apéndice 1

Lista de cubeSats

I.1.

Frecuencias empleadas

En el siguiente cuadro, se presenta una lista de cubeSats en donde se
detalla la frecuencia de bajada (downlink) asignada ademads del tipo de mo-

dulacion.
Nombre Lanzamiento | Organizaciéon Downlink Modulacién
PW-Satl 13/02/2012 Warsaw University of | 435.020 MHz BPSK 1200
Technology, Poland bps
XaTcobeo 13/02/2012 Universidade de Vigo, | 437.365 MHz | FFSK
Spain
Robusta 13/02/2012 IES - Université Mont- | 437.325 MHz AFSK 1200
pellier 2, France bps
e-st@Qr 13/02/2012 Politecnico di Torino, | 437.445 MHz AFSK 1200
Italy bps
Goliat 13/02/2012 University of Bucha- | 437.485 MHz AFSK 1200
rest, Romania bps
MaSat-1 13/02/2012 Budapest University of | 437.345 MHz GFSK
Technology and Eco- 625/1250
nomics, Hungary bps, CW
ALMASat-1 13/02/2012 University of Bologna, | 437.465 MHz FSK 1200
Italy bps
UNICubeSAT 13/02/2012 University of Rome, | 437.305 MHz | FSK 9600
Ttaly 437.345 MHz bps
SwissCube 23/09/2009 Ecole  Polytechnique | 437.505 MHz FSK 1200
Federale De Lausanne, bps
Swiss
COMPASS-1 28/04,/2008 AllSpace 437.4050 AFSK 1200
MHz BPS
CAPE-1 17/04/2007 University of Louisia- | 435.2450 FSK 9600
na, USA MHz BPS
Merope 26,/07/2006 Montana State Univer- | 145.9800 AFSK 1200
sity, USA MHz bps

Una aclaracion importante es que la frecuencia de subida (uplink), muy
rara vez se da a conocer ya que la misma es utilizada para enviar comandos
que pueden ser de mucha importancia para el funcionamiento del nanosaté-
lita, por lo tanto, no se incluyd en el anterior cuadro.
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Apéndice J

Lista de componentes
empleados

En la siguiente tabla mostramos la lista de todos los componentes utili-

zados.

Componente Cantidad | Package
Resistencias

Resistor 10 1 0605 (1608 metric)

Resistor 18 1206 (3216 Metric)
Resistor 100 0603 (1608 metric)
Resistor 110 0603 (1608 metric)
Resistor 180 0805 (2012 Metric
Resistor 124 0603 (1608 metric)
Resistor 301 0603 (1608 metric)
Resistor 390 0603 (1608 metric)
Resistor 470 0603 (1608 metric)
Resistor 1.37k 0603 (1608 metric)

Resistor 2 4K

0805 (2012 Metric)

Resistor 3.3K

0805 (2012 Metric)

rIlpal=|mpal=]|l=mlm|lm]lm|l=mlpmam]lm|ma]| | |—=

Resistor 4.7k 0603 (1608 metric)
Resistor 10k 0603 (1608 metric)
Resistor 27 0K 0805 (2012 Metric )
Resistor 33.0K 0603 (1608 metric)
Resistor 39k 0603 (1608 metric)
Resistor 57 6K 1206 (3216 metric )
Resistor 100K 0606 (1608 metric)
Resistor 750k 0606 (1608 metric)
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Filtro 455kHz

Componente | Cantidad | Package
Bobinas
Bobina 2.7nH 1 0603 (1608 metric )
Bobina 6.8nH 1 06023 (1608 metric)
Bobina 7_6nH p 06023 (1608 metric)
Bobina 11nH 1 0402 (1005 metric)
Bobina 18nHy i 06023 (1608 metric)
Bobina 20nH 2 0603 (1608 metric)
Otros
ADF4360-7 (Pl 1 -
Attiny25 1 PDIP-8
RF5110G 1 -
Transisitor BFP420 2 S0T-343
Oscilador 10MHz 1 -
Conector SWMA 1 -
Filtro SAVY 2 -
Fower Switch 1 -
Pulsador 1 -
Conector Header 5 -

SAB0E 1 SSOP-20
Transistor BF998 1 SOT-143R
Oscilador 125MHz 1 -

Cristal 20,945MHz 1 TC38H
2
1

Filtro 21.4MHz
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Componente | Cantidad | Package
Capacitores
Capacitor 2pF 1 0402 (1005 Metric)
Capacitor 6.2pF 2 0603 (1608 Metric)
Capacitor 6.8pF 2 0603 (1608 Metric)
Capacitor 7.3pF 2 6 (1608 metric)
Capacitor 10pF 4] 3 (1608 metric)
Capacitor 15pF 1 DEE}S (1608 metric)
Capacitor 22pF 1 0603 (1608 metric)
Capacitor 27 pF 1 0603 (1608 metric)
Capacitor 33pF 1 DEDS {1608 Metric)
Capacitor 36pF 2 0603 (1608 metric)
Capacitor 43pF 3 0402 (1005 metric)
Capacitor 47pF 2 0402 (1005 metric)
Capacitor 56pF 2 [}4[}2 {1005 metric)
Capacitor 100pF ] 0603 (1608 metric)
Capacitor 330pF 2 [}4[}2 {1005 metric)
Capacitor 1nF 4 0603 (1608 metric)
Capacitor 10nF 10 0603 (1608 metric)
Capacitor 27nF 1 0603 (1608 metric)
Capacitor 100nF 13 0603 (1608 metric)
Capacitor 100nF 1 0603 (1608 metric)
Capacitor 220nF 1 0603 (1608 metric)
Capacitor 1uF 2 0603 (1608 metric)
Capacitor 3.3uF 2 1206 (3216 metric)
Capacitor 3.9uF 1 [}8[}5 {2012 metric)
Capacitor 10uF ] 0603 (1608 metric)
Capacitor 33uF 2 0805 (2012 Metric
Trimmer 3 a 10pF ] -
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