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RADIOENLACES FIJOS TERRESTRES

Con referencia a los equipos para radioenlaces terrestres. Sobre las etapas de banda base,
frecuencia intermedia y radiofrecuencia.

1- DIGRESION HISTORICA

Marconi-1901 emiti6é ondas de radio desde Inglaterra a Terranova con cédigo Morse. La primer transmisién de radio se
realiz6 en Massachusetts en 1906 mediante la modulacién de amplitud AM inventada por Fessenden. En el mismo afio se
inventd el triodo lo que permitid realizar amplificadores por primera vez. Armstrong-1916 invent6 el receptor
superheterodino (con pasaje mediante una frecuencia intermedia y amplificacién) y en 1939 la modulacién de frecuencia
FM (preferible debido a que las tormentas y equipos eléctricos producen ruido modulado en amplitud).

En 1927 se realiz6 el primer servicio de radio entre USA e Inglaterra en las frecuencias de 50 a 60 kHz. En 1929 se
inaugur6 el servicio multicanal entre Argentina e Inglaterra en las frecuencias de 10 a 20 MHz. En 1932 comienzan los
primeros radioenlaces con multiplexacion por division de frecuencia FDM. En 1947 se inaugura el enlace entre New York
y Boston con 480 canales FDM en la banda de 4 GHz con 7 saltos radioeléctricos. En 1959 comienza el uso de la banda de
6 GHz con 1860 canales. El primer radioenlace con multiplexacion por division de tiempo TDM ocurre en 1965 trabajando
a 1,5 Mb/s. Hacia 1969 el enlace Pittsburgh-Chicago lleva 3x6,3 Mb/s. Durante la década de los afios '70 se desarrollan
los enlaces desde 2 a 34 Mb/s (primera generacion de enlaces de radio digital).

En 1980 se instalan los primeros enlaces de 140 Mb/s con modulaciéon 16QAM. A mediados de la década se instalan los
enlaces de 140 Mb/s-64QAM (segunda generacion). En 1994 se instala en el Cerro Esperanza a 4902 mts de altura la
estacién de radioenlace mas alta del mundo (34 Mb/s-4PSK). Es parte del enlace desde Jujuy-La Quiaca (en Argentina).
Los enlaces para la red sincrénica SDH comienzan a partir de 1993 (tercera generacion) y han sufrido sucesivos up-grade
de hardware y software para adaptarlos a las nuevas necesidades de empresas en el mercado desregulado mundial.

La red de transmision de alta capacidad de Antel en Uruguay se construy6 solo mediante radioenlaces de tipo STM-1 hasta
1996, a partir de esta fecha se inicid la red troncal de fibra Optica STM-4. En Argentina las empresas Telefonica y
Telecom instalaron desde 1993 redes troncales de fibra Opticas y los enlaces de radio son derivaciones laterales. Otras
empresas, iniciadas con la apertura del mercado en 1998, como ser CTI disefia su red en base un redes troncales STM-1
via radioenlace aprovechando la infraestructura de telefonia celular disponible.

Este Capitulo describe los equipos para enlaces de radio PDH y SDH. Se complementa con otros que desarrollan solo los
enlaces de radio SDH y el proyecto de ingenieria de los mismos.
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2- BANDA BASE DIGITAL

En este trabajo se hace referencia a los equipos para redes de micro-ondas desde un punto de vista genérico abarcando las 3
etapas reconocidas: Banda-Base, Frecuencia Intermedia y Radio Frecuencia (Fig 01).
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Fig 01. Diagrama a bloques de un radioenlace tipico.
2.1- GENERALIDADES

FUNCIONES. Las funciones de la etapa de banda-base (Fig 02) son:
-Formacién de un trama de datos.
.Permite efectuar el alineamiento de trama;
.Ofrece suficiente capacidad de trafico adicional para canales de servicio para hablar EOW (Orderwire).
.Transporta canales de datos para supervisién y gestion;
.Adiciona bits de paridad para el control de errores y emisién de alarmas.
-Permitir la proteccion del tipo N+1.
.Esta operacion se realiza mediante la conmutacion Ait-less entre dos sefiales de recepcion.
.Los comandos de conmutacion son seleccionados en base a las alarmas de tasa de error BER.
-Temporizacién del aparato.
.La temporizacién de un equipo de radio es en forma independiente a la red (Free Runnig) para sistemas PDH.
.En sistema SDH el sincronismo se toma desde la red.

PROTECCION MEDIANTE CONMUTACION. La conmutacion de canales con la misma banda base digital se requiere
como mecanismo de proteccién para contrarrestar las fallas de equipos y la mala propagacién. Existen 2 grandes tipos de
mecanismos de conmutacion:

-En una conexién de radioenlaces hot standby se transmite una sola frecuencia, por lo tanto existe una conmutacién de
transmisores a nivel de radiofrecuencia. En recepcion se tiene una conmutacién en banda base con un circuito separador
para los dos receptores en radiofrecuencia. La conmutacion es efectuada en base a una légica de alarmas del equipo de
recepcién, que toma en cuenta entre otras la alarma de tasa de error BER.

-En una conexion de diversidad de frecuencia o de espacio se transmiten dos frecuencias o caminos distintos desde el
transmisor y la conmutacién se realiza en la banda base de recepciéon. Como las frecuencias sufren distinto retardo en el
vinculo, la relacién de fase entre los bits antes de la conmutacién es variables y por ello se requiere de un circuito
desfasador, también variable, que ponga en fase los dos trenes de datos antes de la conmutacion.

El tipo de conmutacién que pone en fase los trenes de datos previamente a la operacién de conmutar se denomina hitless

(sin deslizamientos). De esta forma, se asegura la conmutacién en el mismo bit y se elimina el deslizamiento (slip),
consistente en la eliminacién o la repeticién de bits. En los sistemas por cable de fibra ptica la conmutacién también puede
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ser hitless aunque, como no hay un retardo variable, bien puede usarse la conmutacion directa cuidando de compensar el
retardo estatico producto de las distintas longitudes de los conductores.

TEMPORIZACION. La estrategia de sincronizacién de los equipos permite ser configurada mediante la entrada
tributarias; el sincronismo externo de 2048 kHz o sincronismo desde demodulador. Este dltimo caso es una variante del
sincronismo en loop. La prioridad entre las distintas fuentes de sincronismo se programa mediante software (interfaz F o Q
de la TMN). Cada equipo selecciona en forma automatica la fuente de sincronismo en caso de falla.

En caso de falla de las distintas fuentes de entrada se pasa al modo Hold-Over (memorizacién del ultimo estado del control
de frecuencia del VCO, con estabilidad +4,6 ppm por 24 horas). En caso de pérdida del estado hold-over se pasa al modo
Free-Running (reloj interno de cristal con estabilidad de +15 ppm). Los casos hold-over y free-running corresponden a
variantes de sincronismo interno. En general los equipos de radioenlace son dependientes del reloj del multiplexor. En
enlace de radio es entonces transparente al sincronismo.
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Fig 02. Etapa de banda base de un radioenlace PDH.
2.2- CANALES DE SERVICIO Y SUPERVISION

Sobre el enlace de radio se incluyen canales de servicio que se disponen en las distintas estaciones repetidoras y terminales.
Las funciones son multiples pero dos son las generalmente aplicadas:

-Canales de servicio para hablar (Orderwire);

-Canal de datos para telesupervision.

Por el primero transitan sefiales (32 kb/s con codificacion ADPCM o Delta o de 64 kb/s con codificacion PCM) con
informacién telefénica digitalizada. Es utilizada por el personal de Operaciéon y Mantenimiento para hablar entre
estaciones. Se trata de canales tipo 6mnibus o expreso. El canal émnibus se dispone en todas las estaciones radioeléctricas
y el expreso solo en las terminales. Normalmente la llamada es colectiva (llamado simultdneo en todas las estaciones
conectadas) o selectiva (un nimero diverso para cada estacién de radio).

Por el canal de datos transita un protocolo de comunicacion particular de cada sistema de telesupervisiéon. En el mismo se
pueden transportar el estado de alarmas de estaciones intermedias, la accién de controles a distancia y las medidas de
valores analdgicos o de tasa de error BER. Este canal de datos funciona como nivel de conexién fisica entre estaciones para
una suite de protocolos de comunicacién. Hasta los afios “90 los protocolos eran propietarios y daban soporte a sistemas de
telesupervisién muy variados. En la década de los afios “90 los sistemas de supervisién se normalizaron mediante dos vias:
los protocolos TCP/IP y los ISO. En el segundo caso se forma la denominada red de gestion TMN. En un Capitulo por
separado se estudian dos estadios de sistemas de gestion el usado en equipos PDH (década de los afios “80) y en SDH (en
la década de los afios "90).
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En la red plesiécrona PDH no existe una normalizacién en cuanto a la forma de efectuar las operaciones de trama para la
banda base del radioenlace. En cambio en la red sincrénica SDH se ha normalizado la trama STM-1 que contempla estas
necesidades. Histéricamente se han ensayado dos formas de ingresar los servicios al sistema:

-canales integrados a la trama de datos digitales y

-canales separados de la trama de datos principal.

El primer caso es el més interesante y ha perdurado en el tiempo. Es usado en sistemas de todas las capacidades (se
entiende por capacidad la cantidad de canales tributarios de 2 Mb/s que acceden a la banda base). En particular tiene la
ventaja de no requerir un canal auxiliar externo. Mientras que el segundo tiene la ventaja de no sufrir los mismos
problemas (por ejemplo de propagacién) que el canal principal.

Los canales de servicio integrados a la banda-base hacen uso de la operacion BI (Bit-Insertion) y BE (Bit-Extraction).
Permite ademas la operacion Add-Drop (conocida con anterioridad como Drop-Insert) en una estacion intermedia.

En el caso de usar la misma portadora radioeléctrica para transmitir el canal principal y el auxiliar se recurre a una
modulacion de frecuencia o fase para el auxiliar. Se trata de una sefial denominada Sub-Banda Base SBB. Esta SBB puede
disponer de un ancho de banda reducido a algunos kHz. La particularidad es que el espectro ocupado por el canal SBB es
pequeiio respecto del ocupado por el canal principal lo cual evita que la interferencia entre ambos sea fatal para la calidad
de la sefial de alguno de ellos. Este sistema solo se usa en enlaces de baja o media capacidad (hasta 16x2 Mb/s).

En el caso de usar otra portadora se puede recurrir a un sistema denominado wayside (también conocido como piggy-back)
que consiste en modular el canal auxiliar en forma paralela (por ejemplo una sefial de 2 Mb/s con modulacion 4PSK) y
emitirlo por encima del espectro del canal principal. Por ejemplo, se coloca el canal de 2 Mb/s-4PSK con una portadora en
70+29 MHz en un sistema principal de 140 Mb/s-16QAM cuya banda ocupa 70+26,5 MHz. Un canal auxiliar wayside de
2 Mb/s es factible de ser colocado en la banda base digital de los equipos PDH o en la Tara de Seccién SOH de los equipos
SDH.

2.3- OPERACION BI/BE Y D/I

BIT INSERTION. A continuacién se analiza en detalle el método por el cual los canales auxiliares se ingresan en la
misma trama de datos a transmitir. Este método se denomina BI/BE (Bit Insertion y Bit Extraction) y permite la operacién
Add-Drop o Drop-Insert en las estaciones intermedias. Este anilisis es valido para sistemas de baja y media capacidad del
tipo PDH hasta 16x2 Mb/s. Existen algunas diferencias en el caso de equipos SDH del tipo STM-1 o subSTM-1 que son
analizadas por separado.

Para comenzar, la Fig 02 muestra un diagrama genérico de las operaciones BI, BE y de la operaciéon A/D. La sefial
principal y las distintas sefiales auxiliares de servicio ingresan a un multiplexor donde se intercalan datos para obtener la
trama de la banda-base. El canal principal (Tributario) lo hace en cddigo HDB3 o CMI (de acuerdo con la velocidad de
entrada) y por lo tanto accede a través de un circuito de entrada.

En el circuito de entrada se disponen las siguientes operaciones:

-Ecualizador de linea coaxial que permite corregir la atenuacion producida por el cable de interfaz entre equipos. Este
ecualizador es adaptativo debido a que la longitud del cable es desconocida. Tiene una funcién Vf con un maximo de
ecualizacién de 6 dB a 1 MHz en el caso de entrada a 2 Mb/s.

-Extraccién de reloj CK. Se obtiene mediante un filtrado de la arménica del reloj desde el espectro del c6digo HDB3 o
CMLI. Esto permite sintonizar un oscilador VCO que sigue las variaciones del jitter de la sefial de entrada.

-Regenerador de la sefial de entrada y conversién de cédigo. Mediante el auxilio del reloj CK la sefial de entrada se
regenera en el centro del pulso. El conversor de c6digo HDB3/CMI a NRZ permite obtener el cddigo binario para trabajar
en los circuitos 16gicos que se encuentran a continuacion.

-Alarma de la sefial de entrada. Puede indicar la ausencia de datos a la entrada (valor de tensién inferior a un umbral de
deteccion aceptable) o la recepcion de sefial de indicacién de alarma AIS (Alarm Indication Signal consistente en una
secuencia 111...11). Cuando no existe sefial de entrada la secuencia de datos se rellena mediante la sefial de AIS. Esta
sefial AIS indica a los equipos subsiguientes la presencia de una anomalia pero no se puede conocer el origen.

Los datos regenerados son incluidos en una memoria elastica o Buffer. El reloj de escritura CK-E en la memoria es el
extraido desde el codigo de entrada. El reloj de lectura CK-L es generado localmente por multiplicacién desde CK-E o en
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forma plesidcrona (reloj independiente). En el segundo caso se requiere de un proceso de justificacion en la trama digital
de banda-base similar al usado en los multiplexores digitales.

Para efectuar el proceso de multiplexacién (trama BI) se requiere de memorias elasticas (buffer de datos) para permitir
reducir las fluctuaciones de fase (Jitter y Wander) de entrada y entregar los datos en forma no-periddica. La memoria
elastica tiene una alarma overflow-underflow cuando los relojes de escritura y lectura se superponen sobre el mismo flip-
flop. Los datos de salida desde la memoria de lectura tienen una frecuencia en kHz igual a la suma del canal principal y
todas las sefales de servicio.

La Trama digital de datos de la BI contiene en general dos tipos de informacidn: el encabezamiento y la carga ttil. La
trama se puede representar por una matriz de datos, dividida en sub-tramas, con espacio para ambos tipos de informacion.
Sus funciones son:

-El encabezamiento. Comprende la palabra de sincronismo de trama y de ser necesario multitrama, los bits de paridad
para control de tasa de error y eventualmente para la correccion de errores, los bit de alarma local (errores o sincronismo)
para el terminal remoto; canales de frecuencia vocal de servicio en conexién 6mnibus o expreso, canales de datos para el
sistema de supervision, canal de comunicacién para el sistema de conmutacion automatica.

-La carga util. Comprende el o los canales tributarios de entrada multiplexados. El sistema de enlace puede estar
configurado como 140 (sin proteccion) o con conmutacion automatica. En el caso de la configuracién con proteccion, la
misma puede ser del tipo 1+1 o N+1. En otros trabajos se describe las operaciones de correccién de errores,
aleatorizacién y conmutacion en detalle.

La etapa de banda-base es independientes del medio de transmision usado; existe cierta compatibilidad entre sistemas para
fibra 6ptica y radioenlace. En el sistema SDH las distintas operaciones (control de errores, aleatorizacién, trama digital) se
encuentran normalizadas y por lo tanto la compatibilidad es absoluta; no ocurre lo mismo en los sistemas PDH.

BIT-EXTRACTION. La etapa BE (bit-extraction) de la misma Fig 02 muestra la operacién complementaria a la BI. La
seflal de datos NRZ y reloj CK llega desde el demodulador y se procesa en el demultiplexor. Un circuito logico se
sincroniza con la palabra de alineamiento de la trama FR (Frame). Este circuito emite la alarma de falta de alineamiento de
trama LOF (Loss Of Frame) cuando se detecta con diferencias un cierto niimero de FR y se desactiva cuando se la lee en
forma correcta varias veces (generalmente se trata de 4 y 3 veces en cada caso). Con los bits de paridad de la trama se
obtienen alarmas con umbrales de 1073 y 1076,

Es necesario eliminar la fuerte fluctuacién de fase de la sefial de salida del demultiplexor mediante una memoria elastica
de manera tal que a la salida se dispone de la sefial con un reloj periédico. La memoria elastica entonces posee un reloj
para la lectura que se obtiene desde un VCO en un circuito PLL. La tensién de control del VCO es el valor promedio (a
través de un filtro pasabajos) del reloj de escritura. El reloj de escritura se obtiene de la cadencia de la trama.

Cuando existe alarma de falta de alineamiento de trama la frecuencia del VCO queda determinada por una tensién de
referencia y la salida de sefial se reemplaza por una secuencia AIS. A la salida de la memoria elastica se tiene el
codificador desde NRZ a HDB3/CMI y la interfaz a la linea.

ADD/DROP (DROP/INSERT). La operacién consiste en una version reducida de la conexién BE/BI espalda contra
espalda. Se la utiliza en una estacion intermedia donde se desea obtener solo los canales de servicio y supervisiéon y donde
el canal principal continua sin ser demultiplexado (en transito). Obsérvese que A/D permite obtener canales de servicio
(una sefial de 704 o de 2048 kb/s y/o canales aislados de 64 kb/s) sin necesidad de recuperar el canal principal, el cual hace
transito directo en esta estacion.

En el ejemplo desarrollado mas adelante para un sistema de alta capacidad a 4x34 Mb/s; se puede deducir que de los 4
trenes de datos en paralelo que se obtienen desde el demodulador, 3 de ellos hacen transito y el restante se demultiplexa
para obtener un canal principal de 34.368 kb/s y otro de servicio de 704 kb/s. El canal principal de 34.368 Kb/s puede
derivarse hacia un multiplexor de orden inferior para efectuar también alli la operaciéon A/D y obtener canales de 2048
kb/s. El canal auxiliar de 704 kb/s también se envia a un multiplexor adecuado operando en la configuracién A/D para
extraer canales individuales de 64 kb/s.

En caso de alarma general de datos recibidos se efectiia un Restart consistente en generar la sefial de trama localmente y el
reloj para mantener una trama de comunicacién hacia adelante con una sefial principal en la condicién AIS. En caso de
alarma de banda-base local se efectia un By-Pass consistente en enviar la sefial de ingreso directamente a la salida. De esta
forma se mantiene en comunicacién las estaciones adyacentes aunque la presente se encuentre en alarma local.
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En los sistemas SDH esta operaciéon queda garantizada y simplificada ya que en la trama se hace uso del concepto de
punteros para sefialar la ubicacion de los canales tributarios dentro de la trama de multiplexacion STM-1.
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3- MODEM Y TRANSRECEPTOR

3.1- ETAPA MODULADOR-DEMODULADOR

La etapa modulador-demodulador continua luego de la etapa de Banda-Base y tiene como objetivo la codificacién y la
modulacion de la sefal digital. En la Fig 01 se muestra un diagrama en bloques simplificado de esta etapa. Las funciones
genéricas son:

-Codificacion y decodificacion de la sefal digital.

-Filtrado del canal antes del modulador.

-Ecualizacién en recepcion de la sefial demodulada.

-Generacion del oscilador local para el modulador.

-Modulacién y demodulacién de la seial digital filtrada para obtener la frecuencia intermedia.

-Filtrado de la frecuencia intermedia.

Existen varios tipos de codificacion previos a la modulacion; que como no se encuentran normalizados pueden o no existir
dependiendo del disefio:

-Codificador Scrambler.

-Codificacion FEC para correccion de errores.

-Codificacion Interleaver.

-Codificacion diferencial.

Luego de la multiplexacién de datos en la trama digital se encuentra un circuito aleatorizador SCR de salida permite
eliminar las secuencias periddicas. De esta forma se puede distribuir la potencia en todo el espectro evitando armdénicas con
alta concentracion de potencia que oficien de interferencia a otros sistemas. La codificacién diferencial permite reducir las
exigencias sobre la fase del oscilador local en recepcion.

La codificacién para Correccién de Errores FEC puede ser del tipo a bloques o convolucional. En los tltimos disefios de
equipos se utilizan ambos tipos de formatos simultineamente. En el formato convolucional el codificador se asocia a la
modulacién TCM de forma que el codificador y el modulador forman una sola unidad. El codificador Interleaver permite
la distribucién de datos en el tiempo para disminuir los efectos de la propagacion con Fading selectivo en rafagas de
errores.

Por ultimo antes de la modulacion, los datos son filtrados antes del modulador en una banda de frecuencias reducida. Los
filtros en banda base son del tipo digital-transversal FIR mientras que los de frecuencia intermedia pueden ser del tipo onda
acustica superficial SAW.

El oscilador local OL de IF puede ser un VCO controlado en un loop de fase PLL mediante un oscilador a cristal de alta
estabilidad. Se trata entonces de un oscilador VCO con un Control Automatico de Fase APC. Eventualmente, en algunos
disefios de los afos "80, la tensién de control del VCO era sumada con la sefial analdgica de canales de servicio que se
denominaba sub-banda base SBB.

Un exceso en la tensién de control de VCO produce el "silenciamiento" (Squelch) de la IF modulada ya que se interpreta
como que el LO estd excedido en la tolerancia de frecuencia. La sefial de salida de IF es enviada a la etapa de
radiofrecuencia. En paralelo se disponen de puntos de monitoreo en nivel (para medir el espectro); de prueba en tensién
(para medir el nivel de salida) y una alarma indicativa del nivel de IF.

El lado demodulador se disponen de las operaciones que son complementarias. Un circuito tipico en recepcioén es el
ecualizador autoadaptativo. Existen ecualizadores en frecuencia intermedia (dominio de la frecuencia) y en banda base
(dominio del tiempo). Los mismos permiten mejorar el espectro y la forma de onda respectivamente de la sefial recibida
antes de la regeneracion. En los equipos disefiados en la década de los afios “90 el ecualizador en IF ha desaparecido y se
han realizado grandes progresos en los de banda base (realizados mediante circuitos integrados).

El circuito que recupera la fase del oscilador local en IF (loop de Costas) trabaja luego de la ecualizacion y antes de la
regeneracion. En algunos disefios es posible disponer de los puntos de monitoreo de los ejes I y Q para ver el diagrama de
ojo y la constelacién de fases. Esta medicion subjetiva ha resultado en un bajo interés practico. Del mismo Loop de Costas
se obtiene tanto la tension del control del oscilador local OL de IF (frecuencias inferiores a 300 Hz) como la subbanda-base
SBB de canales de servicio, cuando la misma existia.

El reloj se recupera desde la sefial de IF mediante un detector de amplitud que demodula las variaciones de amplitud de la
modulacion. Un filtro pasabandas recupera la armoénica del reloj y sintoniza en fase a un VCO. Una alarma general del
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demodulador produce el corte de los datos y el reloj de salida hacia la bit extraction BE. Esto determina la aplicacion de la
sefial de AIS hacia adelante.

3.2- ETAPA TRANSMISOR-RECEPTOR

La estructura bésica usada en los equipos de radioenlaces digitales de la primer generacién no diferia substancialmente en
la etapa de radiofrecuencia con los equipos para sefiales analdgicas. En realidad a principios de los afios '80 se realizaban
equipos compatibles para la transmisién analdgica y digital. Incluso se pensd en usar equipos analdgicos para transmitir
sefiales digitales ).

Los equipos de la segunda generacién de fines de los afios '80 trabajan con modulacion PSK o QAM de gran nimero de
fases y requieren de tecnologias substancialmente distintas. En la Fig 01 se muestra el esquema de un trans-receptor que
permite identificar las siguientes funciones generales:

-Entrada de la frecuencia intermedia.

-Generador del oscilador local de RF.

-Conversién Up y Down desde IF hacia RF en transmisién y recepcion.

-Control automético de ganancia a nivel de IF en recepcién.

-Amplificacién de potencia en transmision y bajo ruido en recepcién.

-Control de potencia ATPC y linealizador de RF.

-Ecualizacién del retardo de grupo y la linealidad de amplitud.

-Circuito de branching: filtros, circuladores y guia de onda o cable coaxial de salida.

La sefial IF proveniente del modulador ingresa al mezclador de imagen suprimida IRM (Imagen Rejection Mezclator). El
LO puede ser del tipo resonante dieléctrico DRO o de control de fase APC programable, dependiendo si se desea o no
disponer de una programacion de frecuencias. Normalmente el oscilador de RF es programable (oscilador sintetizado) para
equipos de baja capacidad (hasta 16x2 Mb/s) y fijo para alta capacidad (STM-1). Posee un punto de monitoreo para medir
la frecuencia, un punto de test para medir un valor de tensién proporcional al nivel de salida y una alarma que se acciona
con un nivel por debajo de un umbral establecido.

El amplificador de salida esta realizado en la tecnologia de pelicula delgada y son circuitos HMIC. A la salida se tiene un
punto de monitoreo de la RF en paralelo para medir el espectro transmitido. Se tiene un punto de prueba para medir un
nivel de tension proporcional a la potencia de salida y una alarma que indica bajo nivel de emisién. En equipos de alta
capacidad se utilizan linealizadores o predistorsionadores. La funcién de estos circuitos, colocados antes o después del
conversor IRM, es la de proporcionar una correccién sobre la intermodulacién producida por el amplificador de potencia
del transmisor. En los equipos PDH de 140 Mb/s en algunos casos eran ajustables mediante mediciones (generadores de 3
0 4 tonos de frecuencia).

El amplificador de salida dispone de un Back-off. Se trata del margen entre la potencia obtenida del amplificador y la
potencia de saturacién del mismo. Este valor en dB se incrementa en la medida que aumenta el nimero de fases del método
de modulacién. Por ejemplo, desde 2 dB para 4PSK hasta 8 dB para 64QAM. De esta forma el amplificador trabaja en la
zona lineal de transferencia limitando la distorsién de intermodulacién introducida.

El receptor también posee un preamplificador de entrada HMIC con un down-converter IRM y un oscilador local. Se
dispone de un filtro de IF con un ecualizador de linealidad y retardo de grupo. Luego un control automatico de ganancia
AGC permite mantener estable el nivel de la IF de salida. E1 AGC entrega un valor de tensién proporcional a la potencia
recibida que actiia sobre la atenuacién de una etapa intermedia entre amplificadores. Por ello este valor de tensién se
relaciona con la Potencia de Recepciéon PRx. Si el nivel de AGC cae por debajo de un umbral se obtiene la alarma de bajo
nivel de potencia recibida PRx. Finalmente la sefial de IF se envia al demodulador. En paralelo se tiene un punto de
monitoreo para medir el espectro de IF en recepcion.

1) En los laboratorios del IEC (ENTEL de Argentina-1984) el autor realizo pruebas con equipos analégicos de 960 canales
FDM-FM en la banda de 4 GHz para transmitir sefiales de 8 Mb/s en cdigo HDB3 (tal como se obtiene desde el
multiplexor) modulada en FM. La sub-utilizacién del enlace (120 canales sobre un total de 960) resultd una limitacién
importante en este "juego".
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4- PARTICULARIDADES DE LOS SISTEMAS

4.1- SISTEMA DE BAJA y MEDIA CAPACIDAD

Se puede considerar como un equipo tipico de baja capacidad al que funciona con un ingreso de sefial digital de hasta
8x2048 kb/s. Los canales de servicio de la banda-base en general es reducido, desde 32 a 2x64 kb/s. Las bandas tipicas en
que pueden trabajar estos equipos son en bajas frecuencias (0,8; 1,5 y 2 GHz) para enlaces rurales de mediana longitud y
en altas frecuencias (15; 18 y 23 GHz) para enlaces en ciudades de longitudes cortas. Sin embargo, debe tenerse presente
que la utilizacién de las bandas de RF bajas (0,8 y 2 GHz) para sistemas de telefonfa mdvil obliga a trabajas en alta
frecuencia (superior a la banda de 7 GHz).

La modulacion empleada en equipos de baja capacidad es la 4PSK (QPSK), aunque se han ensayado otras modulaciones de
igual eficiencia espectral y mejor rendimiento en otros aspectos. Tal es el caso de la modulaciéon CP-FSK mencionada mas
adelante. Con modulacion 4PSK el espaciamiento entre portadoras es de 1,75 MHz para un canal de 2 Mb/s (30 canales de
64 kb/s) y se duplica cada vez que se incrementa al doble la velocidad de transmision. La banda tipica de 1,5 GHz en
América Latina comienza en C=1476 MHz y termina en T=1525 MHz con un centro de banda fo en 1476 MHz. Esta
banda estd siendo liberada paulatinamente luego de casi 15 afios de aplicacion continua para acomodar sistemas moéviles.

Existen algunas bandas de frecuencias que requieren menor separacion entre portadoras, es decir se dispone de un ancho de
banda qtil inferior. Para estas bandas (2 y 7 GHz) se puede aplicar una modulacién de mayor eficiencia espectral como la
modulacion TCM. Una particularidad utilizada es la adopcién de un tnico LO de RF con lo cual se utilizan distintas IF en
Tx y Rx. Por ejemplo, la IF de recepcién es de 70 MHz y como la separacion entre portadoras de ida y vuelta (Shift entre
Ny N') en la banda de 1,5 GHz es de 54 MHz (en Argentina), la IF de transmision es de 124 MHz.

Se interpreta como media capacidad a los equipos que trabajan con banda-base de 34 Mb/s o sub-STM-1. Los equipos de
radioenlace PDH de 34 Mb/s suelen disponer de una modulacién 4PSK con un nimero de canales de servicio mayor, desde
2x64 kb/s a 704 kb/s (equivalente a 10+ 1 canales de 64 kb/s). Recurren a la codificacién diferencial y aleatorizacion como
es costumbre. No disponen, en general, de métodos para correcciéon de errores. La deteccién de errores para obtener
alarmas de calidad del enlace se encuentra asegurada mediante el uso de bits de paridad.

Un equipo sub-STM-1 en cambio es de hecho mucho mas complejo. Tiene
una tecnologia 10 afios mas avanzada y sus prestaciones son diferentes.
Puede encontrarse un detalle méis extenso en el Capitulo referido a
radioenlaces SDH.

EJEMPLO: EQUIPO SRAL (SIEMENS). Este equipo es de baja capacidad
porque ha sido disefiado para trabajar con un maximo de 8x2 Mb/s. El disefio
es del afio 1996 por lo cual incorpora una serie de tecnologia de fin de siglo.
Dispone de dos técnicas de correccion de errores (FEC a bloques y
convolucional).

Sus caracteristicas mas importantes son:

-Son disefiados para la banda de 7 GHz y 15/18/23 GHz. Por trabajar en alta
frecuencia de microondas se estructura con dos médulos: uno interno IDU
(InDoor Unit) y otro externo ODU (OutDoor Unit). El IDU contiene las
funciones de banda base y frecuencia intermedia IF, mientras que el ODU
dispone las funciones de radiofrecuencia y antena. Anexos se muestra un
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layout del equipo y una fotografia de la seccion interna ODU.

-Un cable de unién entre IDU y ODU permite llevar las siguientes sefiales:

.espectro de IF principal en transmision (320 MHz) y recepcién (70 MHz);

.sefial de servicios (gestion y comunicaciéon vocal) entre IDU-ODU hacia arriba (6,5 MHz) y hacia abajo (7,5 MHz);
.alimentacion de corriente continua para el ODU.

-La gestién del sistema se realiza mediante protocolos TCP/IP con una protocolo de aplicacion propietario TNMP. Este
tipo de gestién es mas simple que la TMN y permite una conexion hacia ella mediante una interfaz adaptadora Q con
protocolos ISO normalizados.

-Trama de banda base. Por ejemplo en el caso de 4x2 Mb/s se forma una trama de 9728 kb/s. La trama contiene un total
de 152 Bytes distribuidos de la siguiente forma:
.SW (2 Bytes) para el alineamiento de trama (11110110 00101000).
.B1 (46 Bytes) de los cuales 44 son de tributarios (entrelazado de bytes de tributarios de 2 Mb/s) y 2 bytes estan
disponibles para el usuario, para supervisiéon y gestién y como canal EOW de servicio.
.ID (1 Byte) para identificador de enlace (Link ID similar al Hop Trace) y para ATPC.
.B2 (46 Bytes) similar a B1.
.P (1 Byte) para alarmas remotas FERF (falla de receptor remoto) y FEBE (recepcion de error en CRC) y bits de
paridad CRC-4 para deteccién de error.
.B3 (46 Bytes) similar a B1.
.FEC (10 Bytes) para cé6digo corrector de errores FEC del tipo bloques Reed-Solomon RS (152,142). Este cddigo
permite la correccién de 5 bytes errados por trama.

-Correccion de errores FEC convolucional. Se aplica una etapa de codificacion Trellis y decodificador mediante el
algoritmo de Viterbi.

-Codificacion Interleaver. Permite reducir los efectos producidos por las rafagas de errores (Burst). Es del tipo matricial de
152x4 Bytes; es decir, trabaja con 4 tramas de 152 Bytes cada una.

-Codificador Scrambler. Es del tipo autosincronizado y el polinomio generador es el X2 +X"+ X0+ X2+1.

-Utiliza un tipo de modulacion especial derivada de las CP-FSK; modulacion FSK de fase continua.

4.2- SISTEMAS DE ALTA CAPACIDAD PDH (140 Mb/s)

Los sistemas de alta capacidad PDH involucran 4x34 (140) Mb/s. La modulaciéon es 16QAM o 64QAM dependiendo del
plan de canalizacion de frecuencias disponibles (80 y 60 MHz respectivamente). El nimero de canales de servicio es mayor
a los equipos anteriores (desde 704 a 2048 kb/s). La longitud del codificador para aleatorizacién se incrementa en la
medida que aumenta la velocidad del canal.

Se dispone de un codificador diferencial y combinatorio. El codificador FEC para corregir errores se disefia del tipo BCH
o Reed-Solomon. El FEC se realiza con chips semicustom en tecnologia CMOS. El decodificador FEC entrega alarmas de
tasa de error con umbrales en 107 y 107, una alarma de falta de alineamiento y un punto de medida de errores donde se
dispone de un pulso por cada error detectado.

El espectro se conforma antes de la modulacion QAM mediante filtros digitales con roll-off de 0,35. En frecuencia
intermedia pueden usarse filtros SAW con roll-off de 0,20. Los equipos de alta capacidad han requerido numerosos
esfuerzos de desarrollo para obtener una performance de trabajo similar a los radioenlaces analdgicos. Dichos esfuerzos
son aun mayores en los equipos de la tercer generacion para la red sincrénica SDH.

Se recurre a métodos de modulacién mas eficientes desde el punto de vista del rendimiento espectral como ser 256QAM o
TCM e incrementar el nimero de canales hasta valores de 2x140 Mb/s o0 4x140 Mb/s.

Los equipos de segunda generacién en una eventual comparaciéon con los analdgicos tienen menor o igual eficiencia
espectral, consumen mayor potencia ocupando un mayor espacio e incluso son mas caros. Esto nos lleva a pensar que los
radioenlaces analdgicos fueron reemplazados més por necesidad que por conveniencia. Necesidad que proviene del hecho
que toda la red serd digital durante los afios '90 debido a razones de calidad del servicio y costos en los equipos de
conmutacién y multiplexacion.

4.3- SISTEMAS SDH A 155 Mb/s

Los sistemas de radioenlaces digitales funcionando a la velocidad STM-1 a 155 Mb/s se han desarrollado para cumplir con
la siguiente premisa «Compatibilidad con los radioenlaces digitales PDH en cuanto hace al plan de frecuencias del CCIR,
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longitud entre estaciones, consumo, etc». Para obtener dicha compatibilidad se han realizado nuevos desarrollos. Algunos
de los mismos se exponen brevemente a continuacion:

-Tecnologia de banda base mediante circuitos HCMOS VSLI de espesor 1 um que permite una integracion de 100.000
compuertas por chip. Una reduccion general de consumo de 55 watts a 31 w entre los equipos de 2? y 32 generaci6n.

-Se utiliza 1a conmutacién Hitless (hasta 11+1). El canal de comunicacion entre terminales esti provisto por el SOH. La
conmutaciéon se efectiia a nivel de VC-4 con informaciéon de BER desde la SOH. Criterio de conmutacién mediante
"FastBer" consistente en una tasa de error de adquisicién rapida mediante el corrector de errores de la modulacion TCM.

-Posibilidad de colocar un canal para trafico Wayside mediante los Bytes de la SOH no definidos para compatibilidad con
los radioenlaces PDH. Sobre el mismo SOH se envia informacién de control del ATPC y para informacién de rapida de
tasa de error FastBer.

-Ecualizacion digital adaptativa en el dominio del tiempo ATD-FS (fraccionalmente espaciado) que muestra una mejor
relacién performance/complejidad.

-Modulacién de alta eficiencia espectral (64TCM, 128TCM y 512TCM). Esto constituye una tercera generacion de equipos
digitales (12 generaciéon con modulaciéon 4PSK y 16QAM; 2?2 generacién con modulacion 16QAM y 64QAM). La
codificacion Trellis de 4-dimensiones 4D-TCM es una modulacién con decisién temporal y correccién de errores soft en
lugar de hard. Se han propuesto también variantes de la modulacién QAM (constelacién cruzada) asociada a correctores de
errores FEC del tipo BCH.

-Correccion de errores mediante codigos FEC del tipo a bloques (QAM-BCH) o convolucionales (TCM-Viterbi). Este
dltimo permite obtener BER= 1073 con una C/N= 24,8 dB para la modulacién 128TCM (para 64QAM la C/N= 24,6
dB). Equivalente a una potencia de recepcion de -75 dBm en la banda de 6 GHz (figura de ruido de 3,5 dB).

-Filtrado digital mediante un roll-off de 0,35 para el plan de frecuencias de 30 MHz (modulacién 128TCM) y de 0,6 para
el plan de 40 MHz (64TCM). El valor necesario se reduce a 0,2 en la operacién 2x155 Mb/s con modulacién 512TCM.

-Uso de un oscilador resonante dieléctrico DRO en transmisiéon como Up-Converter. Se utiliza la falta de linealidad del
FET-AsGa (amplificador del oscilador) para producir la conversiéon IF-RF. Permite una ganancia de 17 dB respecto del
conversor IRM pasivo.

-Uso de DRO de alta estabilidad con la temperatura que permite una estabilidad de 15 ppm entre 5 y 45 °C; con ruido de
fase de -75 dBc/Hz a 1 kHz. Realizado con Titanato de Zirconio {Zry Tiy Sny Oy (x+y+z=2)}.

-Linealizador para reducir los productos de intermodulacion que trabaja en RF sobre el amplificador de potencia SSPA. Se
aprovecha la alinealidad del FET-AsGa en la region cercana al pinch-off. Permitiendo mejor adaptaciéon que el linealizador
en IF y no requiere ajuste de campo.

-Control automético de la potencia de transmisién ATPC para mantener reducida la potencia de salida durante los periodos
de buena propagacién. Con una potencia nominal de transmisién de 29 dBm el ATPC trabaja a 19 dBm con un maximo de
30 dBm en momentos de mala propagacion (saturacién en 38 dBm).

-Filtros de branching estabilizados mediante dieléctrico [Ba(Zr,Zn,Ta)O3] con un factor Q superior al doble de las
cavidades convencionales y con una reduccién del volumen del 30%. La atenuacién del branching se reduce de 1,2 dB a

0,7 dB debido a la eliminacion de circuladores y uso de filtros adaptados.

-Combinador para diversidad de espacio adaptativo con minimo valor de BER en banda base o una combinacién entre
maxima potencia y minima dispersion.
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LAMINA. Una maqueta con los componentes de una estacién; una fotografia histdrica de los primeros equipos de
radioenlace de la década de los 70 y una estacion de enlace de montafia. Debajo dos modelos de radioenlaces de baja
capacidad (década de los 80 y de los 90) y otro de alta capacidad SDH.
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1502

METODOS DE MODULACION DIGITAL

Con referencia a los métodos de modulacion digital usados en los sistemas radioeléctricos.
Sobre la modulacion PSK, QAMy TCM.

1- MODULACION PSK y OAM

1.1- MODULACION PHASE SHIFT KEYED PSK

La modulaciéon tiene como objeto adaptar la informacion digital al medio radioeléctrico mediante la analogizacion a
frecuencias de microondas. El modulador es un circuito de producto realizado generalmente mediante un puente de diodos
(modulador balanceado) que trabaja a una frecuencia intermedia (35, 70, 140 MHz, etc.) entre la banda base y la
radiofrecuencia. Existen también moduladores de fase trabajando directamente en radiofrecuencia. En la Fig 01 se presenta
el funcionamiento del puente de diodos como modulador y demodulador.

De acuerdo con la polarizacion combinada que se entrega a los diodos entre la tensién senoidal del oscilador local OL y los
datos digitales en banda base BB se dispone de la conduccién alternada de los diodos. Esta conduccion alternada introduce
una variacion de fase a la salida respecto del OL de entrada de 0° o 180°. Se trata de la modulacién 2PSK que consiste en
dos estados de fase de salida asociados a los dos estados de banda base. Los datos de entrada al circuito de producto deben
ser del tipo bipolar (+1,-1) para polarizar en forma alternada los diodos. El demodulador se fundamenta en el mismo
esquema de funcionamiento pero la complejidad es superior debido a que se requiere una referencia de fase para poder
reconocer la modulacién de 0° y 180° de fase. En la Fig 01 se esquematiza el modulador y demodulador del tipo 2PSK.
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Seiial (Tiempo) Espectro (Frecu;mcia)
C3-01

Fig 01. Modulador de dos niveles de fase.
MODULADOR 4PSK. La modulacion de 4 estados de fase 4PSK resulta tener una mejor eficiencia espectral (relacion

entre la velocidad de informacién en b/s y el ancho de banda necesario en Hz). En otras palabras requiere menor ancho de
banda para transmitir la misma informacién debido a que cada nivel de fase lleva 2 bits de informacién.
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La Fig 01 muestra el modulador y demodulador 4PSK constituido por dos moduladores balanceados funcionando en
cuadratura (el oscilador local que alimenta a cada modulador se encuentra con una diferencia de fase de 90°). Cada
modulador entrega las fases 0-180° y 90-270° o cual permite obtener las 4 fases resultantes por suma vectorial. Los ejes en
cuadratura (ortogonales) se denominan I (/n phase) y Q (Quadrature). La distribucién de bits para cada fase se realiza
mediante la codificacién ciclica (Gray) de tal forma que entre una fase y las adyacentes a 90° solo se tiene el cambio de un
bit. Entre fases a 180° se tiene el cambio de dos bits. Un error de fase entre estados adyacentes solo introduce un error de
bit. Antes y después del modulador se coloca un filtro que limita la banda ocupada por la sefial digital y por el espectro de
frecuencia intermedia. El filtrado de la banda del canal modulado permite reducir el espectro aumentando la eficiencia
espectral. Sin embargo, dicha operacién elimina armoénicas lo que produce una distorsién de amplitud y de fase de la sefal
resultante respecto de la sefial de entrada.

La distorsiéon de amplitud se observa como una atenuacién tedrica de 3 dB para saltos de 90° y una anulacién de la
portadora para saltos de 180°. Véase también la Fig 02 para la modulacion 2PSK y 4PSK respectivamente. Esta
modulacion de amplitud superpuesta a la de fase obliga a trabajar a los amplificadores de radiofrecuencia en una zona
lineal de transferencia. Si se satura el amplificador se destruye la modulacion de amplitud y se expande el espectro. Esto
obliga a mantener a los amplificadores con un nivel de potencia inferior al de saturacién en algin dB (Back off).

Un resultado auxiliar se obtiene demodulando en el receptor la componente de amplitud lo cual permite obtener una
armoénica de temporizacion que se traduce en la recuperacion del reloj asociado a los datos. En la Fig 02 se incluye en el
diagrama a bloques del demodulador el circuito de extraccion de reloj. Consiste en un detector de amplitud y un filtro
sintonizado a la frecuencia de reloj. Con esta sefial se gobierna a un Oscilador Controlado por Tension VCXO en bucle
(PLL) de Control de Fase APC.
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Fig 02. Moduladores digitales 4PSK.
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1.2- MODULACION DE AMPLITUD EN CUADRATURA QAM

Con el proposito de obtener una eficiencia espectral mayor se recurre a métodos de modulacién de mayor nimero de fases.
Debido a las prestaciones de tasa de error BER en funcién de la relacién portadora a ruido C/N no es conveniente
continuar incrementando el nimero de fases PSK. La modulacion de 16 fases PSK consiste en 16 estados de fase
distribuidos en una circunferencia con igual amplitud. Una distribucién méas acertada es 16QAM donde las fases se
distribuyen en un reticulado de acuerdo con la Fig 03. La virtud de 16QAM frente a 16PSK es que las fases se encuentran
mas separadas una de otra con lo cual admiten una amplitud de ruido mayor. El modulador 16QAM se puede efectuar de
2 formas:

- Mediante un codificador apropiado se disponen de 4 trenes de datos en paralelo y se agrupan de a dos para obtener dos
seflales analdgicas con 4 estados de amplitud cada una (-3,-1,+3,+1). A continuacién se efectia la modulacién en
cuadratura convencional del tipo 4PSK.

- Mediante 2 moduladores del tipo 4PSK se generan 4 estados de fase en cada uno. Uno de ellos se lo afecta con una
atenuacién de 6 dB antes de la suma. La modulaciéon 16 QAM resulta ser una modulacién 4PSK por cuadrante, donde los
cuadrantes se obtienen mediante la otra modulacion 4PSK.

La modulacion 16QAM permite transmitir una velocidad de 140 Mb/s (4x34 Mb/s) en un ancho de banda de 80 MHz.
Como el ITU-R tiene definidas también bandas con ancho de 60 MHz se ha introducido la modulacion 64QAM. La
modulacion 4PSK solo se usa en sistemas de baja y media capacidad (hasta 34 Mb/s).

La modulacion 64QAM se muestra en la Fig 03. El modulador es una extension del concepto anterior con 6 trenes de
datos en paralelo en lugar de 4. Se administran 2 sefiales analdgicas de 8 niveles de amplitud moduladas en cuadratura o se
utilizan 3 moduladores 4PSK con relacién de atenuacién de 6 y 12 dB. La distribucién de cddigos a cada fase se realiza
siguiendo una codificacion ciclica; de tal forma un error de fase introduce en las fases mas cercanas solo un error de bit.

Modulador QAM Demodulador Heterodino QAM
A Q Q
o] [} r O o] o 0 0 osT0 O © O
o ¢ 0 0+0 O O O
o O 0 00 O O ©
o] o + 0O Q
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g ' 4> ] -t ————+
00 01 11 10 o 0 0 010 © O O
° I ° o 6 0 0640 0 © ©
© 0 0 040 O O O
=] o + © o © ©0 0 040 O O ©
16 QAM 64 QAM
C3-03

Fig 03. Modulador y demodulador QAM.
1.3- MODULACION DE FASE CONTINUA
La modulacién de frecuencia FSK o fase PSK es utilizada en varios sistemas bajo formatos de 2 o 4 niveles. Normalmente
se realiza un filtrado previo de caracteristicas particulares para obtener la eficiencia espectral mas conveniente. Son dos los
tipos de filtros aplicados:
-Filtro coseno realzado (Raised Cosine Rolloff Filter). Este tipo satisface la condicién de Nyquist de anulacion de la sefial

en los instantes de decisién anteriores y posteriores (interferencia intersimbolo ISI igual a cero). La Fig 08 muestra la
respuesta en frecuencia con la siguiente ley:
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H(f)= %.[1 + cos m.(1+{f-fiy/fN-B})/2] donde (1+8) <f < fy.(1-B)

-Filtro Gaussiano (Gaussian Pulse-Shaping Filter).Este filtro no satisface el criterio de Nyquist de ISI cero. La funcion
transferencia en frecuencia y la respuesta temporal a un impulso de sefial son exponenciales:

Hf)=exp (-o2. ) vy h(t)= Vn/a . exp (-1 . t/a)?

Donde o= 1,1774/BW y el ancho de banda BW es a 3 dB. Si el valor de o se incrementa la eficiencia espectral disminuye
y la dispersion temporal del pulso de salida aumenta.

La modulacién de fase continua CP-FSK (Continuous Phase Fequency Shift Keying) se produce filtrando la sefal digital
antes de alcanzar al modulador FSK. Cuando el filtro cumple ciertas condiciones se tiene la modulacion MSK (Minimum
Shift Keying). MSK corresponde a una desviacién maxima igual a la mitad de la tasa de bits (indice de modulacién K de
0,5). El indice de modulacién se define como K= 2.AF / Rb, donde AF es el corrimiento de frecuencia maximo y Rb la
tasa de datos.

En MSK la palabra Minimun significa que es el menor valor (minima separacion de frecuencia) que es factible de ser

demodulada coherentemente ortogonal. Cuando el tipo de filtro es Gaussiano la modulacién se denomina GMSK. Esta es
utilizada en el sistema celular GSM.
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2- OSCILADOR LOCAL DEL DEMODULADOR

La modulacién digital consiste en asignar un cédigo a cada angulo de fase definido a partir del oscilador local de
transmisiéon. En el demodulador se requiere un oscilador local con la misma referencia de fase a fin de decodificar la
informacion transmitida. A este tipo de demodulacién se la llama demodulacién coherente y requiere muy buenas
prestaciones (igual frecuencia e igual fase) al oscilador local de recepcién. Con el propésito de reducir dichas exigencias se
recurre a la codificacion diferencial con lo que se elimina la necesidad de coherencia (igual fase). Con el Loop de Costas
es posible obtener una sintonia de frecuencia precisa aunque exista una desigualdad de fase.

2.1- CODIFICACION DIFERENCIAL

Mediante la codificacion diferencial los datos no se envian en el valor absoluto de fase respecto del oscilador local de
transmisién sino que se envian como la diferencia de fase con el valor anterior. En la Fig 04 se dispone del diagrama
circuital del codificador diferencial para distintos tipos de modulacién. Se indica el caso de 4PSK como ejemplo simple,
siendo para la modulaciéon QAM una extension similar de los conceptos.

Supdngase un tren de datos de entrada; los datos se agrupan en conjuntos de dos bits (el,e2) y se le asigna una fase
respecto del oscilador en transmision (es decir para 00=0°; 10=90°; 11=180°; 0=270°). Los datos de salida (s1,s2) son
memorizados un intervalo de tiempo igual a un bit (s1',s2') y se suman a la entrada. La suma binaria responde en realidad
a la suma angular correspondiente; por ejemplo 10+ 11 corresponde a 270° es decir 01. Siguiendo un ejemplo:

-Con la sefial binaria de entrada 11.01.01.10.00.11.01.01.

-Se tiene la secuencia codificada 00.01.11.01.01.10.00.01

Codificador Diferencial Codificador Off-Set Codificador Shift
1| >S! | £
3 'Ez—l >g7 —Ez" ~ ® @ ] 450
SlTTfﬂ LTT 90° > 90° Daln
T 3T — .
4 PSK 7 X Q X
Q Q
16 QAM Datos Q
B4 s4 ' 1 [
— — D
E3 —‘—’53 _I |_. L J
. .[ T . ] T —r—r X
E2| | 552 3 . — : . & \E- .
E1 [ s1 Q
HTE - . -
T : : — X X
Q
C3-04

Fig 04. Codificacion diferencial, Off-set y Shift.

La informacion de entrada estd contenida en la diferencia de angulo entre la fase a transmitir (s1,s2) y la anterior (s1',s2").
La codificaciéon diferencial produce una propagacion de errores al estar la informacién concatenada con la anterior
(debido a la realimentacién en el Codec), pero permite un oscilador local no coherente. Se muestra un ejemplo de como se
propagan errores en el decodificador (el valor resultante ele2 se obtiene como diferencia entre los angulos de sl1s2 y
s1's2"). Los valores subrayados indican la propagacién (multiplicada por dos) del error inicial.

CODIFICACION OFF-SET. Algunas veces se utiliza la codificacion Off-set como medio para reducir la modulacién de

amplitud superpuesta a la de fase en 4PSK. Cuando existen saltos de 180° se tiene la anulacion de la portadora. Para evitar
esto se desplaza un tren de datos medio bit respecto del otro de acuerdo con la Fig 04. De esta manera se tienen 2 saltos
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cada uno de 90° para una modulacién de 180°. En otras palabras, se reemplaza la anulacion de la portadora por dos
atenuaciones de 3 dB sucesivas.

2.2- LOOP DE COSTAS

Existen varias formas que permiten enganchar en frecuencia el oscilador local del demodulador:

-Mediante la emisiéon de un vestigio de la portadora caracterizado por la suma de un nivel de tension continua en el
modulador lo cual hace que el valor promedio de fases transmitidas no sea nulo.

-Mediante la emisién de una secuencia continua de bits sin aleatorizar (11..1 en el servicio TDMA de Intelsat) lo cual
permite transmitir durante un cierto tiempo la portadora sin variaciones.

-Eliminando la modulacién de fase mediante una oportuna multiplicacion de frecuencia antes del demodulador en
frecuencia intermedia (en 4PSK es producto es por 4) y

-Detectando los movimientos de fase en funcién de la amplitud de cada eje ortogonal de la banda base demodulada. El
ultimo método se denomina Loop de Costas y tiene la ventaja de trabajar con la sefial en banda base realizindose mediante
circuitos integrados.

En la Fig 05 se muestra el circuito del loop de Costas para el demodulador 4PSK como ejemplo de funcionamiento.
Conceptualmente consiste en dividir cada cuadrante en subcuadrantes para detectar un corrimiento de la fase. A cada uno
de los dos sentidos de corrimiento se le asigna un signo; el valor promedio de signos determina un corrimiento efectivo de
la fase y permitird intervenir sobre el VCO del oscilador local. Se disponen de 4 fases equi-espaciadas que luego del
demodulador se convierten en niveles de tension (-1,+1) sobre los ejes (I,Q). El valor real demodulado se denomina (a,b);
si existe un corrimiento de fase relativo entre el oscilador de transmision y recepcion los valores (a,b) seran distintos a las
posibilidades tedricas.

Fig 05. Ejemplo de loop de Costas.

b' a" b" €a ¢b gab ¢ba €
1 +0,7 +0,3 1 1 0 1 -1
1 -1,4 -1,5 0 O 1 0 +1
1 +0,2 -1,8 1 0 0 1 -1

a b a
+0,7 +1,3 0
-1,4 -0,5 0
+1,2 -0,8 1

Se compara entonces el par (a,b) con los umbrales
(+1,+1) para detectar un corrimiento de fase
obteniéndose (a',b'). Posteriormente se compara — X
(a,b) y (a',b") para detectar en que sentido se tiene
el corrimiento de fase y se obtiene el par de error
(ea,eb). Con la Fig 05 se tiene la Tabla anexa.

)
Y

b

90°

—{ [T T Eq
El valor de error final € es +1 si la fase se corre VCO t—‘

en el sentido del reloj y vale -1 en el sentido
contrario. La sefial ¢ es binaria y tiene la velocidad
de la sefial demodulada. Mediante un filtro pasa X
bajos se toma el valor promedio lo cual determina
un corrimiento de fase real. El valor promedio se
usa para corregir al Oscilador Local Controlado
por Tension VCO en recepcion.

e |2

Un detector de umbral de la tensién de correccién Y
indica cuando el oscilador se encuentra fuera de
frecuencia. En tanto ocurre esto se genera una a T
tensién rampa para variar al oscilador local en i Ea Eab
frecuencia en buisqueda de la sefial de recepcion. _D

El loop de Costas permite ajustar la frecuencia del + ] _,D
VCO pero tiene una indefinicién respecto de la _|_)_
fase absoluta la cual hace necesario el uso de la +l>—>
codificacion diferencial. L )D_I_)

Loop de Costas

L

Eb Eba

C3-05
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3- MODULACION TCM

La modulacién con Codificacion Reticulada TCM fue propuesta por vez primera por G.Ungerboeck-1976. Los
principios basicos datan de 1982. En 1984 a propuesta de IBM el CCITT la adopta para modem de datos en la red
telefonica con 32 estados de fase (32 TCM) para 14,4 kb/s. Esta modulacion se asocia con el algoritmo de A.J.Viterbi-
1967 que permite la correccion de errores en el receptor. Se trata de una decodificacién que optimiza asintéticamente la
tasa de error. La modulacion TCM permite maximizar la distancia minima entre estados de transmision desde el punto de
vista geométrico euclideano de la distribucion de fases.

3.1- CODIFICACION RETICULADA (TRELLIS)

La modulacién de fase y la codificacién forman una sola entidad. En la Fig 06 se muestran ejemplos de la modulacién
TCM. La codificacién consiste en ingresar con N trenes de datos en paralelo (X1,X2,..,Xy) obteniendo los trenes de
datos de salida (Y1,Y2,..,Y)) y mediante un codificador convolucional un nuevo tren de datos (Y0). Se disponen de dos
tipos de codificadores Trellis:

1/2 donde el tren de datos adicional se obtiene desde una entrada de datos y

2/3 donde el codificador ingresa 2 entradas para obtener el tren adicional.

Codificador
Diferencial

|: Codec 1/2 Codec 3/4

B —
- -
— D/A
] DIF :>
—
<
HTHT D L p
— COoV]
— — D/A
D 1
Codificador Convolucional

.

_|

s

C3-06

Fig 06. Codificador convolucional paré modulacion TCM.

Luego de la etapa de codificacion (tanto diferencial como convolucional) se pasa a la etapa de mapeado que mediante una
memoria PROM asigna las coordenadas de cada punto de la constelacién. El circuito se completa con el conversor D/A
para obtener una sefial analdgica con varios estados de amplitud y el modulador en cuadratura. Antes y después del
modulador se filtra la sefial para acotar el espectro.

Si solo se consideran los datos de entrada X0 y la salidas YO0,Y1 se dispone de una transicién de acuerdo con la Fig 07.
Obsérvese que de los 4 niveles disponibles para Y0,Y1 solo se puede acceder a 2 de ellos desde cada estado anterior. En la
Fig 06 se muestra el modulador 32TCM del tipo 2/3 donde con los datos X1,X2 se obtienen los datos Y0,Y1,Y2. La
seleccion de fases en base a los bits YO,Y1,Y2 se realizan siguiendo la secuencia de la Fig 07. En el estado final de la
secuencia se tienen 4 fases seleccionadas de acuerdo con Y3,Y4.

La modulacién 16QAM es equivalente a 32TCM en cuanto hace al nimero de bits efectivamente transmitidos (4 bits) por

cada fase. Sin embargo, la separacién minima entre fases en 16QAM es \2.¢o, si tomamos como unidad ¢o la separacién
en 32TCM. En 32TCM la separacién luego de codificar YO es de V2.¢o; luego de codificar Y1 es de V4.¢o y luego de Y2
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es de V8.¢o. En otros términos se trata de 8 estados obtenidos mediante dos bits (X1,X2); desde cada uno de ellos se puede
alcanzar solo a 4.

Es posible definir la distancia minima para un camino incorrecto de forma que simule un camino correcto. Se supone el
camino 000-000-000-000, el camino mas cercano y posible de efectuar es 000-011-101-000. Esta camino implica una
distancia en cada salto de V2.9o; ¢o y V2.¢o sucesivamente. La distancia minima se define como la raiz cuadrada de la
suma de las distancias al cuadrado:

[ (V2.00)% + (¢0)% + (V2.40)2 112 = 5.¢0

Cualquier otro camino tiene una distancia mayor a V5.¢o. El objetivo del mapeado trellis es maximizar el valor de la
distancia minima. Se puede definir la distancia del cédigo 32TCM respecto al 16QAM mediante la relacién entre la
distancia minima de 32TCM vy la distancia entre c6digos de 16QAM:

G= 20.log {V5.40/¥2.¢o} = 4 dB

De esta manera, la modulacién 32TCM permite una ganancia de relacién portadora a ruido C/N de 4 dB tebricos frente a
16QAM.

DEMODULADOR Y DECODIFICADOR. En el lado de recepcion las funciones que se cumplen son:
-Demodulacién en cuadratura de la sefial TCM y Filtrado (acota la banda de ruido).

-Control Automético de Ganancia para garantizar el nivel relativo entre los ejes Iy Q.

-Ecualizacion adaptativa (mejora la forma de onda reduciendo la ISI).

-Recuperacion de la temporizacion y de la fase de la portadora (loop de Costas).

-Decodificacién mediante el algoritmo de Viterbi.

-Decodificacion diferencial y Conversor paralelo a serie.

e 6 o o e © o o e © o o
® o & s @ o e o @ o o o ® o o o @ o
e o o e © © e & o © o o e o © © © ©
—_—
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Fig 07. Correccion de errores mediante el algoritmo de Viterbi.
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El algoritmo de Viterbi permite la correccion de errores. A cada paso de decodificacién son posibles solo 2 caminos de los
4 existentes. Cada camino en el diagrama de arbol que se puede efectuar acumula un nimero de errores creciente con
excepcion del camino correcto que tiene el minimo nimero de errores y por ello la méxima probabilidad de ocurrencia.

La secuencia original transmitida es [10 01 10 11 01 00]. Supongamos que se recibe con un error en el tercer par (11). De
los posibles caminos el que acumula menor nimero de errores (+1) decodifica con maxima probabilidad la secuencia,
mientras que los otros acumulan un nimero de diferencias superior. Por ejemplo, el camino [10 01 00 10 01 00] tiene una
diferencia de +3; mientras que el camino [10 01 10 11 01 00] tiene una diferencia acumulada de +1 respecto de la sefal
recibida y corresponde entonces a la sefial efectivamente transmitida.
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4- CARACTERISTICAS DE LA MODULACION DIGITAL

4.1- FILTRADO DEL CANAL

Una particularidad del espectro en la transmision digital es que en un instante de tiempo todo el espectro transmitido le
corresponde al mismo bit (canal de informacién). En cambio en la transmisién analégica el espectro en cada instante lleva
informacion de cada uno de los canales que componen la multiplexacion en frecuencia FDM.

El espectro de la sefial digital antes del modulador es recortado mediante un filtro pasabajos; luego del modulador se filtra
mediante un filtro pasabanda. El espectro de la sefial de banda base o de frecuencia intermedia consiste en una envolvente
del tipo sinc f (sen f/f). El nimero de armoénicas contenidas por la envolvente depende de la periodicidad de la sefial. La
separacion entre ellas corresponde a la inversa del periodo expresado en segundos.

Espectro 140Mb/s-16QAM: 10 MHz/div

SF.FI TX. RX.
F: FO.0MH: S0, 0rHz S RlL: — 25 dbim Sdbs

1[1
A {‘Muﬁr

Uf‘ 1,1 w

a /=
{J \\% [ BW3

‘J‘ BW4

w_,.._-"/

ﬁh ]
st f - L BWS A\ ]
REW: Z00KHz@  WVBW: 1MHz@  SWP: 10mS/@ {\'I'T:lt'.ldi.'t-M BW6

Cuando se limita la banda del canal el
espectro transmitido se ve .truncado y Filtro Coseno Realzado

el pulso rectangular se extiende en el S® AS0 B

tiempo. Una sefal rectangular en el 1 Roll-off
tiempo tiene asociado un espectro
infinito en la frecuencia; en cambio,
un espectro limitado en frecuencia

tiene asociada una sefial no limitada 1w I
|

en el tiempo. Se produce la 3 fompo v ——
interferencia  intersimbolo  ISI \-/‘r

producto de la superposicion de las C3-08

"colas" de un pulso sobre adyacentes.
Fig 08. Espectro de modulacién digital.

La ISI se anula cuando la frecuencia de corte W del filtro es igual a la mitad de la velocidad de transmisién expresada en
Hz. En la Fig 08 se encuentra la explicacién conceptual: un espectro aproximadamente rectangular tiene asociado una sefial
similar a sinc t; si se cumple W= Vtx/2 el punto de anulacién de la funcién sinc t ocurre en el centro de los pulsos
adyacentes, eliminando la interferencia del pulso sobre los otros.

El filtrado se realiza mediante la transferencia coseno levantado. Dicha transferencia se muestra en la misma Fig 08 y
tiene la particularidad que mantiene la ISI acotada a un minimo y es "realizable" electronicamente.

El coeficiente Roll off es un parametro de disefio del filtro. Cuando el Roll off tiene a cero se acorta la banda y se tiende al
filtrado ideal. El valor maximo posible es uno. Generalmente se indica el valor del Roll off como un nimero (tipico 0,2 a
0,7) o un porcentaje (20 a 70%). Los filtros en banda base se realizan mediante filtros digitales y en frecuencia intermedia
mediante filtros L-C o de Onda Acustica Superficial SAW.
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4.2- ANCHO DE BANDA

Existen varios criterios para la definicién del ancho de banda que ocupa un canal. La Fig 08 muestra las siguientes
definiciones:

Tabla 01. Definiciones alternativas de ancho de banda.

Ruido BW1 El ancho de banda equivalente de ruido se trata de un espectro rectangular de ruido con igual valor
de potencia que el espectro digital completo.

3dB BW?2 El ancho de banda a mitad de potencia donde se tiene una atenuacién de 3 dB respecto del valor
méximo en el centro del espectro.

-50 dB BW3 El ancho de banda con densidad de potencia delimitada consiste en declarar un umbral entre 35 y 50
dB respecto del méximo en la portadora por debajo del cual se encuentra la densidad de potencia.

Nyquist BW4 El ancho de banda de Nyquist corresponde a la frecuencia de corte del filtrado ideal W=Vtx/2.

Nulo BWS El ancho de banda al primer punto de anulacion del espectro corresponde al primer l6bulo
coincidente con 1/T (T es el tiempo de duracion del pulso).

99% BW6 El ancho de banda que contiene la mayoria de la potencia es, por ejemplo, el 99% de la potencia
total. La FCC de USA adopta este criterio.

De acuerdo con el ancho de banda previsto por el ITU-R en las distintas gamas de frecuencias se requieren los siguientes
métodos de modulacién:

Ancho de banda Sistema de transmision posible

40 MHz 34 Mb/s-4 PSK

60 MHz (+28 MHz) 140 Mb/s-64 QAM y 155 Mb/s-128 TCM

80 MHz (+40 MHz) 140 Mb/s-16 QAM; 155 Mb/s-64 TCM y 2x155 Mb/s-512 TCM

4.3- EFICIENCIA ESPECTRAL

La eficiencia espectral Ee es el cociente entre la velocidad de transmisién Vtx en b/s y el ancho de banda ocupado en Hz.
Como el ancho de banda minimo tedrico es el de Nyquist (las dos bandas laterales hasta Vtx/2 reducido por la modulacién
multinivel) y se expresa mediante Vtx/K, la Ee es un nimero independiente de la velocidad de transmisién y solo asociado
al método de modulacion. El factor K corresponde al nimero de bits transmitidos en un simbolo.

exp BER vs C/N dB Eficiencia Espectral (bit'seg/Hz) vs N dB
FDM-FM
o
3 5 TCM QAM
Limite de
Shannon
-4 ] 4 4
-5 4 3]
-6 24
-7 14
5 10 15 20 25 30 1.0 2.0 3.() 4.0 5'0
C3-09

Fig 09. Caracteristicas de la modulacion digital.
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La eficiencia espectral tedrica para los métodos de modulacion es igual al niimero de bits por simbolo transmitido. El valor
préctico es inferior debido a que la banda ocupada también es superior; el filtrado no es ideal. En la Fig 09 se observa el
valor tedrico de eficiencia espectral relacionado con la relacién portadora a ruido C/N necesaria para asegurar una
determinada tasa de error BER.

La eficiencia espectral equivalente de un sistema analégico FDM-FM se puede calcular teniendo en cuenta el nimero de
canales y el ancho de banda teérico de Carson: 2.(Afc+fn). Donde, Afc es la excursion maxima de la modulacién FM y fn
es la frecuencia maxima de la modulante.

Para un sistema de 2700 canales FDM el ancho de banda de Carson es de 33 MHz (Afc= 4,5 MHz y fn= 12 MHz). Para
una capacidad de 2700 canales equivalente a 64 kb/s cada canal se tiene un Ee teérica de 5,24 b/s/Hz. En comparacion la
modulacion 64QAM tiene una eficiencia espectral tedrica de 6 bit/seg/Hz. La modulacién 32TCM tiene la misma eficiencia
espectral que 16QAM pero requiere menor relaciéon C/N.

4.4- CARACTERISTICA BER vs C/N

En la medida que el nimero de fases se incrementa la tasa de error BER aumenta con el mismo nivel de ruido. Lo cual
queda en evidencia a partir del diagrama de la Fig 09. Para un mismo método de modulacion en la medida que la relacion
portadora a ruido C/N disminuye la BER se incrementa. En la Fig 10 se muestra dicha variacion para la modulacion
16QAM y 32TCM. La caracteristica BER vs C/N empeora (se corre hacia la derecha) con la presencia de interferencias en
el enlace y con el incremento de la potencia del transmisor.

Se denomina Back off a la diferencia entre la potencia de saturacién y la potencia de emisién. Este valor debe ser
suficientemente alto como para no eliminar la modulacién de amplitud superpuesta a la de fase. El valor del Back off se
incrementa con el nimero de fases: 2 dB para 4PSK; 6 dB para 16QAM y 8 dB para 64QAM.

exp BER vs C/N dB Intermodulacion dB vs Backoff dB

140 Mb/s-16QAM

Sin Linealizador

22 304

31 404 Con Linealizador
Back-Off= 4dB

4 504

5dB
-5 60 4 EB

J dB | PR
2F1-F2 FI  F2 2F2-F1

20 25 30 10 5 0
C3-10
Fig 10. Caracteristicas de la modulacion digital.

1502-(12)



PROTECCION EN RADIOENLACES

1503

PROTECCION EN RADIOENLACES

Referido a los sistemas de proteccién para enlaces de radiofrecuencia. Sobre los
ecualizadores para fading selectivo, los combinadores para diversidad de espacio y los
conmutadores para diversidad de frecuencia.

1- ECUALIZADORES (IGUALADOREYS).

1.1- ECUALIZACION

El espectro de la sefial digital modulada en PSK o QAM tiene la particularidad que la potencia se encuentra distribuida en
forma mas uniforme dentro del ancho de banda del canal que en el caso de la modulacién analégica. Por otro lado, la
propagacion atmostérica cuando existe desvanecimiento selectivo (multitrayectoria o caminos multiples) producen picos de
atenuacion denominados Notch que afectan a ciertas frecuencias. Cuando la potencia estd concentrada en una banda
pequeiia, como en la modulacion analgica FM o en radioenlaces digitales de baja y media capacidad, estos picos aparecen
como una atenuacion plana dentro de la banda. En cambio, en los radioenlaces digitales de alta capacidad se produce una
deformacion del espectro muy notoria.

El resultado es que la atenuacion del espectro es pequeifia, pero la deformacion es grande. La deformacion del espectro se
traduce en una distorsion de la sefial demodulada conocida como interferencia intersimbolo ISI (InterSymbol Interference).
La ISI incrementa la BER en presencia de ruido térmico; es decir, degrada el umbral de sensibilidad del receptor.

Se han buscado dos soluciones para este problema:
-Ecualizadores en el dominio de la frecuencia ubicados a nivel de IF que corrigen el espectro recibido y
-Ecualizadores en el dominio del tiempo ubicados a nivel de BB que corrigen la forma de onda de la sefial demodulada.

Los primeros son un desarrollo de la década de los afios “80 y paulatinamente han sido desplazados frente a los segundos
debido a que estos pueden efectuarse totalmente mediante circuitos 16gicos. Como la propagacién atmosférica es variable
en el tiempo (tanto la atenuacién como la posiciéon en frecuencia del Notch lo son) los ecualizadores deben ser
autoadapatativos; es decir, adaptables de acuerdo con la distorsion del espectro o forma de onda.

1.2- ECUALIZADOR EN EL DOMINIO DE LA FRECUENCIA

Este tipo de ecualizador pretende corregir en parte la deformacion del espectro recibido. Sé6lo se utiliza en equipos de alta
capacidad de la jerarquia plesiécrona (140 6 4x34Mb/s); por lo tanto es un desarrollo de la década de los afios “80 que no
ha tenido continuidad en los equipos de los “90. En estos se ha desarrollado la técnica de ecualizacion en banda base. En la
Fig 01 se dispone de un tipo de ecualizador en frecuencia.

La sefial de IF se separa en dos vias para luego ser sumadas. Una de ellas pasa por un switch a puente de diodos que
desfasa 0° 6 180° la sefial de IF; posteriormente se coloca un retardo de 3,57 nseg. La sefial de IF es amplificada en un
control automatico de ganancia AGC. Luego del AGC se toman muestras del nivel de densidad espectral de potencia en 60
y 80 MHz mediante filtros pasabanda y diodos detectores de nivel. Comparando ambos valores se controla al AGC para
mantener un nivel de salida constante y se controla al switch para corregir la pendiente producida por el Notch.

Por ejemplo, si el nivel de 60 MHz es inferior al de 80 MHz el «switch» (puente de diodos) trabaja con un desfasaje de 0°
a la salida. De esta forma el retardo de 3,57 nseg corresponde a un desfasaje de 77° para 60 MHz, 90° para 70 MHz y
103° para 80 MHz. Como resultado de la suma de las componentes de IF sin desfasaje y las componentes desfasadas se
produce una mejora en la amplitud de 60 MHz respecto de 80 MHz.

Como este proceso es muy rapido cuando la suma produce que la parte baja del espectro supera a la parte alta, el switch se
conmuta con lo cual se tiene un desfasaje adicional de 180° y se invierte la relacion de amplitudes. Este circuito es
autoadaptativo ya que la variable es el tiempo que se mantiene el switch en cada una de las dos posiciones de
compensacion.

Con este circuito se han corregido valores de hasta 0,5 dB/MHz de pendiente en el espectro. El problema es que si bien se
corrige la pendiente de atenuacion el pico del Notch no se elimina. Por otro lado, si el Notch se encuentra en 70 MHz no
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hay diferencias entre el valor del nivel en 60 y 80 MHz. Un ecualizador mas evolucionado se muestra también en la Fig
01. En este caso la muestra de densidad espectral de potencia en 70 MHz controla al AGC y las muestras en 60 y 80 MHz
controlan a 2 circuitos de compensacién. El primero de ellos permite corregir una pendiente negativa o positiva de
atenuacion mediante el coeficiente a; el segundo corrige una deformacion en el centro del espectro mediante el coeficiente
b. La transferencia de cada circuito corrector responde a la expresion:

Hw)= (a_l.expi“’T +ag+ a+1.exp‘j“’T).exp'j‘°T = (1+2.a.cos oT).expi@T
Este segundo tipo de ecualizador autoadaptativo es en teoria superior al primero. La mejora introducida por el ecualizador

se puede cuantificar mediante la medicién de la Signatura del demodulador, la cual relaciona la atenuacién del Notch y la
tasa de error BER.

> 0/180 gr

1+2a.coswt).exp(jwt)

£

60 70 80 MHz

T2-01

Fig 01. Ecualizador en el dominio de la frecuencia.

1.3- ECUALIZADOR EN EL DOMINIO DEL TIEMPO

El resultado de la deformacién del espectro en IF por la accién del notch del fading selectivo es la deformacion de la forma
de onda en la BB. La sefial demodulada deberia tener 2 niveles de tensién +1/-1 (para una modulacién 4PSK) en los
instantes de regeneracidn; sin embargo esto no ocurrird y por lo tanto se puede decir que la sefial tiene ISI. Esto se observa
en la Fig 02a/b donde la sefial S de entrada al ecualizador (salida del demodulador) no pasa por +1 y -1 en los distintos
instantes de regeneracion (-2T, -T, 0, T, 2T, etc). La interferencia intersimbolo se observa con claridad cuando se efectia
el diagrama de ojo de la seiial recibida.

Los circuitos basicos que forman el ecualizador en banda base son:

-LFE (Linear Forward Equalizer). Permite generar los filtros de respuesta impulsiva finita FIR.

-DFE (Decision Feedback Equalizer). Es un ecualizador transversal no-lineal porque tiene realimentacion.
En la Fig 02a se muestra un ejemplo con una celda pre-cursor (a.S) y otra celda post-cursor (b.S").

El funcionamiento de las celdas es el siguiente:

-La sefial de entrada S esta retardada un tiempo T (ancho del bit) obteniéndose la sefial S'.
-Luego se retarda otro tiempo T para obtener S".

-La sefial S' que no esté afectada por coeficiente alguno y se la denomina cursor.

-En cambio, la sefial S que se multiplica por un coeficiente a y se lo denomina precursor.
-El precursor corrige la deformacién de la onda (ISI) en un instante de decisién anterior.
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-El postcursor (sefial S" afectada por el coeficiente b) corrige la ISI en el instante de decisién posterior.
-Los coeficientes a y b son variables (autoadaptativos) de forma tal que: en -T: a.S= -S' y en +T: b.S"= -S'.

Con lo cual la suma de las 3 componentes no tendrd ISI en -T y

+T. Con esto es posible corregir la ISI de un pulso sobre los
adyacentes en el mismo tren de datos. Si se desea, se puede
colocar una gran cantidad de celdas precursor y postcursor para
mejorar la ISI sobre un nimero mayor de instantes de decision.

—————————]

Por otro lado, se puede reducir la ISI producida por un tren de
pulsos (eje I o Q) sobre el otro (eje Q o I). En otras palabras, se
elimina la interferencia que un pulso provoca sobre otro del eje
ortogonalmente modulado.

Los algoritmos para calcular los coeficientes siguen distintas
alternativas. Se evaldan teniendo en cuenta el nimero de
iteraciones de algoritmo a una entrada estacionaria. Algunos
algoritmos son:

-El algoritmo Zero-Forcing responde al criterio de Nyquist; tiene
la desventaja que el filtro inverso amplifica el ruido.

-El algoritmo LMS (Loast Mean Square) minimiza el error
cuadratico medio entre la salida real y la deseada.

-El RLS (Recursive Least Square) mejora la tasa de convergencia
de LMS.

EJEMPLO. En los sistemas mas complejos el ecualizador esta
compuesto por varias etapas; ver el diagrama a bloques de la Fig
02b que muestra el ecualizador para un equipo de 140 Mb/s del
afio 1988. Un ecualizador para equipos SDH de 1995 utiliza la
misma idea con mejoras sustanciales pero sobre la misma linea de
disefio. Se observa que el ecualizador se encuentra luego del
demodulador y antes de la regeneraciéon. El circuito Loop de
Costas que permite controlar al VCO (OL del demodulador) se aS+5+b.S”
conecta luego de la ecualizacién. La ecualizacién al mejorar la T2-02a

forma de onda produce una reconstruccién del espectro.

AD H)

D

5] 3]

Fig T2-02b

Fig 02a/b. Ecualizador en el dominio de la frecuencia.
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El procesamiento se efectia tomando una muestra de la sefial analdgica recibida (sefial que corresponde a 4 niveles de
tensién en la modulaciéon 16 QAM y a 8 niveles en 64 QAM). Dicha muestra se codifica en 7 bit mediante un conversor
A/D. Previamente se tiene un AGC con una sefial de control con 2 bit de precision (4 niveles). La red de ecualizacién
consiste en 5 etapas (2 etapas precursor y 2 postcursor) para corregir cada tren de datos sobre si mismo y en forma
cruzada. La precision de los coeficientes es de 11 bit y el resultado del producto es de 12 bit. El resultado definitivo tendra
s6lo una precision de los 2 6 3 bits mas significativos (16 6 64 QAM) que corresponde al nimero de niveles de
regeneracion.

Los coeficientes son generados por un circuito de procesamiento de datos en base a la tensioén de error interpretada como la
diferencia entre el valor real de la sefial de recepcion y el nivel tedrico esperado. Este ecualizador es mucho més complejo
que el de media capacidad produciendo una mejora mayor y siendo mucho mas eficiente que el ecualizador de IF. Por otro
lado los desarrollos de fines de los afios “90 son a su vez de mayor complejidad.

1.3- VARIEDAD DE SOLUCIONES.

Este tipo de estructura circuital permite realizar diferentes circuitos:
-Ecualizador autoadaptativo en el demodulador.

-Filtro de banda base en el modulador.

-Ecualizador de compensacién a la polarizacion cruzada.
-Ecualizador adaptativo del retardo de grupo.

FILTRO FIR. El filtro FIR (Finite Impulse Response) dispone de un circuito similar a los analizados para ecualizadores
transversales. En este caso los coeficientes son fijos y determinan la pendiente del filtrado. Los retardos son fracciones del
impulso rectangular a filtrar. La expresion matematica es:

Y(n) = 2M bk . X(n-k)
Donde: Y(n) es la salida del filtro cuando la sefial de entrada es X(n). La sefial X(n-k) son las componentes con retardo y

bk es el coeficiente (1/M+1). Se trata de M componentes. La Fig 02c muestra el diagrama a bloques y de sefiales de un
filtro de este tipo.

Sin

T2-02¢ M

Fig 02c. Filtro FIR realizado con técnica transversal lineal.

COMPENSADOR DE DESPOLARIZACION XPDC. Los sistemas de modulacién actuales tienen un niimero elevado de
niveles de fase (64TCM y 128TCM). Para aprovechar al maximo el plan de frecuencias se puede implementar la
transmisiéon co-canal con polarizacién cruzada en RF como solucién alternativa para el incremento de la eficiencia
espectral. Esta operacion requiere de valores elevados de discriminacion a la polarizacién cruzada XPD de las antenas.
Como el valor de XPD se reduce en presencia de desvanecimiento selectivo o lluvia se requiere de compensadores XPDC
para los tiempos de propagacion adversa.

El compensador XPDC de la Fig 03 es un elemento autoadaptativo cuyo diagrama es similar al ecualizador ecualizador
usado en banda base. Se puede observar que la sefial deseada Sy y Syy (transmision V/H y recepcion V/H) se
despolariza de forma que interfiere a la otra polarizacion Sy y Sypy (transmision V/H y recepcion H/V). Por lo tanto, se
requiere compensar esta despolarizacion eliminando la interferencia de una polarizacién sobre la otra. E1 XPDC ecualiza la
interferencia de una polarizacién sobre la otra mientras que el ecualizador de banda base actia sobre la ISI en la misma
polarizacién. El XPDC se ha usado con Roll-off de 0,2 para el filtrado en IF y con antenas de alta discriminacion.
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—— DEMV | XPDCV EcV

—— DEMH 4y XPDCH EcH

T2-03

Fig 03. Ecualizador para equipos que trabajan en forma co-canal.

ECUALIZADOR DE RETARDO DE GRUPO. Siguiendo la misma linea argumental se construyen ecualizadores para
compensar el retardo de grupo. Trabajan en forma autoadaptativa y envian al exterior el valor de los coeficientes. Con esta
informacién ciertos programas pueden evaluar en tiempo real el retardo de grupo del enlace sin necesidad del instrumental
de medicién apropiado MLA (Microwave Link Analizer). Basta con un notebook con el software.
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2- DIVERSIDAD DE ESPACIO: COMBINADORES

La diversidad de espacio consiste en colocar dos antenas separadas por una decena de metros en la misma torre o mastil
que se conectan a distintos receptores (down-converter). De esta forma, se mejora la disponibilidad y calidad de la sefial
recibida ya que si una antena sufre una atenuacion por caminos miltiples, cuyo retardo t produce un Notch dentro del
espectro, el retardo para la otra antena es distinto y el Notch estara, presumiblemente, fuera del espectro.

Como en la diversidad de espacio los receptores principal y de diversidad estdn conectados a antenas separadas ocurre que
las longitudes de guia de onda son distintas y por lo tanto se requiere compensar el retardo estatico entre sefiales a nivel de
IF mediante un cable adicional colocado en el receptor de la antena inferior (1 nseg de retardo equivale a 20 cm de cable
coaxial a 70 MHz). Siguiendo la Fig 04 existen varias formas de conectar ambas seiiales luego del down-converter. Las 3
formas indicadas recurren a un retardo variable que cambia la fase de la IF del receptor para la diversidad de espacio (IF-
DS) para luego sumarla con la IF del receptor principal (IF-P).

Fig 04. Combinadores para diversidad de espacio.
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Combinador de méaxima potencia. El primer caso es un combinador de IF que toma una muestra de la tensién del control
automatico de ganancia AGC para alimentar un circuito que modifica el retardo t. De esta manera, el circuito varia
T para que el nivel de la suma (IF-P)+ (IF-DS) sea méaximo, es decir un minimo en el control AGC.

Combinador con minima dispersion. El método anterior es simple, pero tiene el problema que si bien la potencia puede
ser maxima la deformacion del espectro puede ser pronunciada. Luego, es posible usar un combinador que tome
muestras del espectro en 60 y 80 MHz por ejemplo y varie la fase (mediante la logica de control) para que ambos
niveles sean iguales. Se logra asi un minimo de dispersion del espectro.

Combinador en fase. El combinador anterior seria muy similar al ecualizador de IF para corregir un Notch en el espectro.
En otros casos los disefiadores se decidieron por un combinador que controla la diferencia de fase entre ambas IF
de modo que la logica que controla al retardo varia la fase de IF-DS para obtener la misma que IF-P antes de
sumarlas.

En el primer tipo de combinador de IF el receptor principal entrega a la diversidad de espacio el nivel de AGC (tanto para
los atenuadores en RF como para la logica de control representada por un microprocesador pP), el oscilador local OL de
recepcion para el down-converter y un nivel de la
IF-P. En cambio el receptor de diversidad de
espacio entrega la sefial de IF-DS para ser sumada
en el receptor principal. Las sefiales de
radiofrecuencia RF-P y RF-DS se ingresan al
respectivo down-converter para obtener las sefiales
de IF-P y IF-DS. Estas tltimas son separadas en
un circuito hibrido para sumarlas por un lado
(obteniendo la IF resultante) y para el control de
fase por el otro.

El circuito de control de fase consiste en un
detector de diferencia de fase (circuito de
producto) que entrega una tensidn continua
proporcional a la diferencia de fase entre IF-P y
IF-DS. Este nivel de tensién continua es
muestreado a 25 kHz y codificado en 8 bit. Luego
se convierten estos 8 bit en 2 niveles de tensién de
acuerdo con la fase para gobernar el retardo de
fase variable del oscilador local OL. El oscilador
local es un DRO con estabilizacion mediante un
diodo varactor conectado en una configuracion
APC desde un oscilador a cristal.

1503-(7)



PROTECCION EN RADIOENLACES

3- DIVERSIDAD DE FRECUENCIA: CONMUTACION

La conmutacién de canales con la misma banda base digital se requiere como mecanismo de proteccién para contrarrestar
las fallas de equipos y la mala propagacion. Existen 2 grandes tipos de mecanismos de conmutacién:

-En una conexion de radioenlaces hot standby se transmite una sola frecuencia, por lo tanto existe una conmutacion de
transmisores a nivel de radiofrecuencia. En recepcion se tiene una conmutacion en banda base con un circuito separador
para los dos receptores en radiofrecuencia. La conmutacién es efectuada en base a una ldgica de alarmas del equipo de
recepcién, que toma en cuenta entre otras la alarma de tasa de error BER.

-En una conexion de diversidad de frecuencia o de espacio se transmiten dos frecuencias o caminos distintos desde el
transmisor y la conmutacién se realiza en la banda base de recepcion. Como las frecuencias sufren distinto retardo en el
vinculo, la relacién de fase entre los bits antes de la conmutacion es variables y por ello se requiere de un circuito
desfasador, también variable, que ponga en fase los dos trenes de datos antes de la conmutacion.

El tipo de conmutacién que pone en fase los trenes de datos previamente a la operacién de conmutar se denomina hitless
(sin deslizamientos). De esta forma, se asegura la conmutacién en el mismo bit y se elimina el deslizamiento (slip),
consistente en la eliminacion o la repeticién de bits. En los sistemas por cable de fibra dptica la conmutacion también puede
ser hitless aunque, como no hay un retardo variable, bien puede usarse la conmutacién directa cuidando de compensar el
retardo estatico producto de las distintas longitudes de los conductores.

Se describe en detalle la conmutacion hitless por tratarse de la mas interesante y por ser la usada en los sistemas de media y
alta capacidad. En baja capacidad la duracién del bit es tan alta que se torna improbable que el retardo dinAmico produzca
corrimientos superiores al ancho de un pulso. La descripcion se inicia por el sistema mas simple, con un canal principal y
otro de proteccion (1+1) para luego explicar el caso mas complejo con varios canales principales (N+1).

3.1- CONMUTACION (1+1)

En la Fig 05 se tiene el caso de una conmutacién directa a nivel de sefial HDB3. El circuito hibrido de transmision puede
ser del tipo resistivo o inductivo como en la figura y en recepcion la conmutacién se efectiia con transistores de efecto de
campo FET (Field Effect Transistor) que actia como una llave (on-off) para la sefial de 3 estados HDB3. En la misma Fig
05 se muestra el lado recepcién de la conmutacién hitless 1+1 que resulta substancialmente mas compleja.

Las sefales de entrada del canal principal y reserva se realiza en c6digo HDB3 o CMI. Se tiene el ecualizacion de linea
coaxial, la extraccion del reloj, se regenera la sefial de entrada y se decodifica desde HDB3 o CMI hasta NRZ. Previo a la
conmutacién se procede a poner en fase a ambos trenes de datos; para ello se debe compensar un retardo estatico y otro
dindmico.

-El retardo estético, producido por la diferencia de cableado entre los distintos equipos, se compensa con un retardo
adicional mediante un registro de desplazamiento programable.

-El retardo dindmico, producido por la diferencia de recorrido y velocidad entre las frecuencias en la propagacion
atmosférica, es compensado en una memoria eléstica.

De esta forma, las sefiales de salida desde la memoria eldstica se conmutan en fase en un circuito 16gico accionado por el
comando SW. Otro comando coloca la sefial de indicacién de alarma AIS (secuencia 11..1) en la salida cuando ambos
canales estan en falla (falta de datos o BER superior a 103 en ambos). Por ultimo, la sefal se codifica en HDB3 (o CMI) y
se pone a disposicion en la salida.

Para que la memoria elastica pueda entregar los dos trenes de datos en fase el reloj de lectura debe ser el mismo para
ambas memorias. El reloj de lectura es generado por un VCO cuya tensiéon de control surge de la comparacioén de fase
entre los relojes de escritura y lectura (E y L). El comando SW selecciona la tensién que corresponde al canal que se
encuentra conmutado a la salida. La tensién que controla al VCO es conmutada a una tensién de referencia cuando ambos
canales estan en falla (AIS en la salida).

Con un solo reloj de lectura se asegura que los datos estin en fase, pero no se asegura que sea el mismo bit. Para
reconocer si es el mismo bit se recurre a un comparador de datos y un contador de diferencias.

EJEMPLO. El contador divide la secuencia de datos en grupos de 128 bits. Cuando existen 16 grupos de 128 bits
consecutivos con una o mas diferencias se decreta la falta de alineamiento del hitless FAH. Cuando se detecta la FAH se
emite un pulso de inhibicién o skip a la memoria eléstica del canal que no estd a la salida. Este pulso de skip produce una
inhibicién en el reloj de escritura. Mientras subsista la FAH se obtiene un pulso de skip cada 8 grupos de 128 bits
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consecutivos con una o mas diferencias. La alarma de FAH desaparece cuando se obtienen 64 grupos de 128 bits sin
diferencias no necesariamente consecutivos desde el ultimo skip emitido.

Mis alla de la propia légica del contador para emitir los pulsos de skip, es necesario responder a la siguiente pregunta:
(Qué efecto causan estos pulsos sobre la memoria elastica?.

Hot StandBy

Conmutacion N+1

Diversidad Frecuencia

-l—[ .

CTR

M/ 11 1 ¥ '
Swl UART
%:A'amas
L
v 1] uP NoteBook
Sw2

T2-05

Fig 05. Conmutacién automatica entre extremos de diversidad de frecuencia.

3.2- FUNCIONAMIENTO DEL HITLESS

Se supone una memoria elastica de 8 bits para cada tren de datos. Los relojes de lectura L son idénticos por lo tanto se
encuentran sobre el mismo flip-flop; en cambio los de escritura tienen distinta fase y se encuentran en distinto flip-flop. Por
ejemplo, en la Fig 06 el reloj L se encuentra en la posicién 2 de la memoria, E1 en 6 y E2 en 6. Si el tren de datos
conmutado a la salida es NRZ1 el reloj E1 no se toca y la tensién de control del VCO que genera el reloj L es la tensién
proporcional al angulo entre L y E1 (¢1). EI valor de ¢1 debe ser siempre 180° para evitar el underflow-overflow de la
memoria eléstica.

Importante: en estas condiciones cada memoria eléstica introduce un retardo de 4 bits (t de 4 bits). Ahora bien, si el
comparador de datos encuentra que los sefiales NRZ1 y NRZ2 son distintas, genera los pulsos de skip que se envian a la
memoria eléstica sobre la sefial NRZ2 para inhibir la escritura E2. De esta forma un bit del tren de datos NRZ2 no se
escribe; se produce un deslizamiento en la sefial (no conmutada en la salida) NRZ2 y los datos subsiguientes cambian la
posicién relativa en esta memoria.

Un pulso de skip introduce una diferencia de retardo entre los 4 bits en la memoria E1 y los 3 bits en la E2. La sucesi6n
de skip produce una sucesién de cambios de posicién de los datos (varia el angulo ¢2) hasta que los bits de salida sean
idénticos. Mas de 4 skip produce un adelanto de E2 respecto de E1. Siempre que la diferencia de fase entre NRZ1 y NRZ2
a la entrada no supere los 8 bit esta memoria puede compensar dicha diferencia. Como la memoria es ciclica en realidad
compensa +4 bit; més riguroso es decir "menos de +4 bit", ya que de lo contrario se tendria el overflow de la memoria
elastica (¢2 tiende a 0° 6 360°).

Otra posibilidad para efectuar la puesta en fase de los datos se observa en la misma Fig 06. En este caso se recurre a una
sola memoria elastica colocada sobre el canal de reserva. En lugar de producir saltos en la escritura se procede a variar la
fase del reloj de lectura. Para ello se coloca una generador de frecuencia que mediante una légica apropiada gobierna un
desfasador variable.

EJEMPLO. El reloj de escritura CKE es desfasado un tiempo de 1,8 nseg con lo cual (para una velocidad de 140 Mb/s) se
dispone de 90° de retardo. Se tiene disponible de esta manera el reloj con fase 0° y 90°. Mediante una compuerta
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manejada por la 16gica de control se selecciona un desfasaje de 0°/180° y 90°/270° con lo cual se obtienen parejas (0°-
90°, 90°-180°, 180°-270° y 270°-0°) que determinan los 4 cuadrantes. Mediante atenuadores apropiados se puede
modificar el valor de cada componente para obtener un angulo de fase que gire con el tiempo. En realidad, como el manejo
se hace en forma digital la separacion o saltos de fase son valores discretos. La suma de ambas componentes en forma
vectorial determina la fase deseada. Esta sefial es filtrada para obtener la armoénica del reloj y recuadrada para obtener el
reloj de lectura CKL para la memoria elastica.

Obsérvese que las sefiales del canal principal y reserva se comparan en bit y en fase. Si alguna de estas 2 condiciones,
igualdad de bit y fase, no se cumple, se habilita la 16gica para mover la fase del reloj CKL. La velocidad de barrido en fase
de CKL depende del estado de la reserva. Si la reserva no estd a la salida, el movimiento es rapido (262,71 kHz), si en
cambio la reserva estd conectada a la salida el movimiento es lento (22,6 kHz) para evitar una fluctuacién de fase de salida
intolerable. De todas maneras, a la salida de este circuito se requiere de una memoria elastica para reducir la fluctuacién de
fase.

CONCLUSION. El adelanto o atraso de CKL equivale a un movimiento de los datos en la memoria elastica similar al
obtenido con los pulsos skip en el reloj de escritura.

Buffer
Buffer 1
H ___)
. AlS
Skip Escl | Lec
Esc2
Skip
—> —>
~—H | F
Buffer 1 Buffer 2
90/270" AIS
— Lectura
——p Escritura
ﬂ +1 Skip sobre Buffer 2
T2-06 +5 Skip sobre Buffer 2

Fig 06. Ejemplo de funcionamiento del complejo Hit-less.
3.3- CONMUTACION MULTICANAL (N+1)

Cuando el sistema de transmision tiene varios canales principales y uno de reserva se requiere de un sistema de
conmutacién mads inteligente que dialogue entre los extremos para conocer cudl es el canal, de los N posibles, que debe
enviarse para la reserva. En este caso la conmutacién es hitless y se espera el alineamiento antes de conmutar. Esto es
cierto s6lo cuando el comando de conmutaciéon SW es generado por una alarma de bajo nivel (BER= 106 ya que si es de
alto nivel (falta de datos o BER= 10‘3) es inqtil esperar el alineamiento ya que el mismo puede no ocurrir. En la Fig 05 se
observa el diagrama esquematico para la conmutacion N+ 1. Consiste en N canales principales y uno (o dos) canales de
reserva. El valor maximo es igual al nimero de portadoras en la banda de frecuencias.

En el lado de transmisién se disponen de N circuitos separadores dos que separan la sefial de entrada desde el multiplexor
digital y envian una de las sefiales a la bit insertion del canal principal (1 a N) y el otro a un circuito de seleccion. Esta
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seleccion en transmision se efectia entre los N canales de ingreso, un eventual canal ocasional (se transmite por la reserva
cuando este no se utiliza y no dispone de proteccién) o una sefial periddica de relleno consistente en 1010... (que no se
confunde con la sefial AIS).

En el lado recepcion el canal de reserva se deriva hacia las distintas conmutaciones hitless. El canal ocasional, si se
dispone de él, se direcciona hacia el demultiplexor asociado. El secreto de la conmutacién es la unidad l6gica que se
esquematiza en la misma Fig 05. En cada extremo se dispone de una légica a microprocesador con su correspondiente
temporizacién, memoria de programas EPROM y memoria de datos RAM. Las funciones del complejo de procesamiento
son:

-Evaluacion de las alarmas de transmision y recepcion de los canales principales (1 a N) y de reserva. Las alarmas son:
falta de datos, tasa de error alta (BER=10'3) y baja (BER= 10‘6). Un determinado programa de pP permite reconocer
s6lo los cambios de las alarmas para actuar en consecuencia.

-De acuerdo con las alarmas se procede a la comunicacién con el uP del extremo opuesto con el propésito de efectuar un
pedido de puesta en paralelo por la reserva del canal en alarma desde el otro extremo. Cuando el otro corresponsal efectud
la puesta en paralelo por la reserva del canal solicitado se recibe un mensaje de confirmacion. Desde este momento se
puede efectuar la conmutacion en el lado recepcién. La comunicacion entre extremos se efectiia mediante una trama que se
envia a través de la unidad de interfaz UART por vias paralelas mediante la banda base del canal principal y la reserva.

-Si la alarma que causa la conmutacién es BER =100 se espera al alineamiento de la unidad hitless antes de efectuarla. Si
en cambio es una alarma de alto nivel (falta de datos o BER=10'3) la conmutacién es inmediata una vez recibida la
confirmacién de la puesta en paralelo del terminal lejano.

-El operador de mantenimiento tendra la posibilidad de programar desde un teclado ciertas funciones sobre el uP.
-El comando de conmutacion SW pasa por una unidad de conmutacion automatico-manual (A/M) que permite el cambio
manualmente entre el canal principal y la reserva. En caso que tanto el canal principal como la reserva tengan una alarma

de alto nivel sobre el canal principal se coloca una sefial de AIS mediante el comando AIS. En forma de matriz se tiene:

En palabras. Si ambos canales tienen igual estado, Tabla 01. Légica de comandos de conmutacién.

e pr;g”di‘ri p;;aRil 013?16 18‘(35\7&;;)&:1 5 ALM Datos BER= 103 BER= 100 Ok
arma  €s por . P ALM Datos AIS-50mseg  AIS-lseg ~ SWI SW1
alineamiento del hitless (SW2-AH). Si algin canal 3
tienen alarma de BER=10 se genera AIS BER= 10 6 AIS-1seg AIS-1seg SW1 SW1
(retardo de 1 segundo). Si en ambos canales la BER= 1077 SW2 SW2 SW1 SW1
NORMAL SW2 SW2 SW2-AH SW1

alarma es por falta de datos se genera AIS (retardo
de 50 mseg). El canal de datos de comunicacién entre extremos SCS (Switchover Control Signal) usa el protocolo HDLC.
La estructura de trama incluye una bandera (0111 1110) inicial y final, un Byte de requerimiento, un Byte de
confirmacién, dos Bytes de datos y dos Byte de CRC.

Como se requiere de un didlogo entre extremos antes de efectuar la conmutacion se consume un tiempo en dichas acciones
inferior a los 10 mseg. Dicho tiempo no incluye el tiempo de deteccién de la alarma. Incluye en cambio el tiempo de
procesamiento de la informacion de didlogo entre uP y el tiempo de deteccion del mensaje. Ambos tiempos se duplican
debido a que existe tanto un mensaje de pedido de puesta en paralelo como un mensaje de confirmacién. Por otro lado, se
tiene en cuenta un tiempo para la propagacion del mensaje y el tiempo para el alineamiento del hitless.
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TECNOLOGIA DE CIRCUITOS INTEGRADOS

Sobre los tipos de circuitos integrados, la tecnologia de produccion y las aplicaciones.

1- CIRCUITOS LOGICOS

El continuo incremento de la complejidad de circuitos y el paralelo desarrollo del poder del manejo de informacién
mediante computadoras permite la produccion de alta integracion por ordenador CID compuesta por el disefio asistido por
computador CAD y la produccion asistida por computador CAM. Los primeros componentes 16gicos se desarrollaron en
las siguientes etapas:

=>Ldgica de Diodo DL. Carece de ganancia de tensién y la sefial se atentia al conectar varios circuitos en cascada. La
tensién umbral de disparo es baja (0,7 V) y por ello tiene un pequefio margen de ruido. Resulta imposible la conexion en
cascada de la secuencia And-Or-And ya que si se desea la salida H (nivel alto equivalente al 1 16gico) se debe tener
R1<R2 y si se desea una salida L (nivel bajo equivalente al 0 16gico) se debe cumplir que R1>R2. Es imposible cumplir
ambas condiciones simultineamente.

=>Logica Transistor-Resistencia RTL. Permite una ganancia interna y la funcién logica inversora. Se requiere una
tension de entrada lo suficientemente alta como para saturar al transistor. Al colocar varias entrada en paralelo se produce
una sobre-saturacién que disminuye la frecuencia de conmutacion. La juntura, al cambiar de polarizacién directa a inversa,
debe perder las cargas acumuladas y determina de esta forma el tiempo de conmutacién (fendmeno de recuperacién
inversa).

= Ldgica Diodo-Transistor DTL. Solo se puede construir compuertas Nand pues absorben corriente de entrada con nivel
L y no entregan corriente de salida con nivel H. Se han logrado valores altos de fan-in (factor de carga de entrada; nimero
de compuertas del mismo tipo en paralelo a la entrada) y fan-out (factor de carga de salida; nimero de compuertas del
mismo tipo en paralelo a la salida). La tensién umbral es baja (2,1 V) y entrega una pobre inmunidad al ruido. DTL tiene
el problema que cuando la salida es H la impedancia es alta, mientras que cuando la salida es L la impedancia es nula. Esto
hace que la capacidad parésita de salida se cargue lentamente lo que perjudica la velocidad de conmutacién. Lo ideal seria
tener en ambos casos una impedancia (l6gica TTL).

= LOGICA TTL. Se obtiene a partir de DTL reemplazando el diodo de entrada por un transistor. Se utiliza un transistor
de entrada multiemisor y un circuito "totem" de salida (active pull up) con lo que se logra que conduzca un transistor por
vez disminuyendo de esta manera el consumo. En el momento de conmutar ambos TR pueden conducir a la vez drenando
corriente y produciendo ruido. La resistencia de colector limita dicha corriente. En TTL no se puede aumentar el fan-in
externamente. Como en ambas situaciones existe un TR de salida en conduccion la impedancia de salida es siempre baja.
Esto elimina la posibilidad de la funcién "and por conexién", pero permite bajo tiempos de propagacion (medido entre la
entrada y salida de un pulso a mitad de altura en la compuerta). El tiempo de propagacién de DTL es de 30 nseg; en RTL
es de 12 nseg y en TTL de 10 nseg. Para aumentar la velocidad se recurre a transistores del tipo Schottky (transistor de Si
con un diodo metal-semiconductor entre base y colector) logrando tiempos de propagacion del orden de 3 nseg. El diodo
no permite la saturacion del TR incrementando la velocidad.

2 LOGICA ACOPLADA POR EMISOR ECL. Una segunda alternativa para impedir la saturacién del TR e incrementar
la velocidad de conmutacién de la compuerta es el uso de la logica acoplada por emisor. Consiste en una entrada
diferencial donde de un lado se dispone de las entradas A y B y del otro una tension de referencia obtenida desde un
estabilizador en temperatura mediante diodos. Las sefiales de entrada y salida son de bajo nivel (800 mV), con lo que no se
llega a la saturacion, obteniendo tiempos de propagacién de 1 o 2 nseg.

Como el circuito drena permanentemente corriente no produce ruido de conmutacioén pero dispone de un reducido margen
de ruido debido al uso de sefiales pequeiias. El consumo es sustancialmente superior en ECL. Mientras los niveles en TTL
son +2,5/+0,5 V en una impedancia de 75 ohm, en ECL son de -0,8/-1,8 V en la misma impedancia. Los circuitos TTL
se usan hasta velocidades de 34 Mb/s y ECL para velocidades superiores a 140 Mb/s.

9LOGICA METAL-OXIDO SEMICONDUCTOR MOS. Con el propésito de reducir el consumo se aplica la logica

con transistores MOS para la familia TTL. El funcionamiento se basa en el transistor de efecto de campo FET donde se
dispone de un pobre dopado entre la fuente S y el sumidero D (FET enhancement). Se requiere de una polarizacién directa
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para traer portadores minoritarios desde el sustrato y generar una corriente eléctrica. El circuito con transistores FET-MOS
tiene una alta inmunidad al ruido y como la impedancia de salida es elevada presenta un valor de fan-out alto. En la
configuracion CMOS con FET (MOS Complementarios) el consumo es muy bajo debido a que circula solo una corriente
de fuga debido al aislante de 6xido. La densidad de integracion se ve afectada debido a que si bien no son necesarias

"islas" para separar los transistores los pasos de produccién son muchos. El consumo es bajo pero la velocidad de
conmutacién no es muy elevada.
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2- CIRCUITOS INTEGRADOS

2.1- GRAN ESCALA DE INTEGRACION
Los circuitos integrados IC permiten una elevada densidad de componentes. Sucesivamente el nimero de compuertas en
cada IC ha aumentado, muchas veces ligado a nuevos conceptos en telecomunicaciones (Tabla 01). En la misma tabla se

indica la evolucion hacia el futuro prevista en 1996.

Tabla 01: Comparacion de tecnologias de circuitos IC.

Denominacion Densidad Linea Afio y Aplicacion
MSI Medium 10%/chip 1965

LSI Large 103/chip 10 pm 1970-Central Digital
VLSI Very 10%/chip 6 pm 1980

VLSI/CMOS 10%/chip 3 um 1985-Red ISDN
ULSI Ultra 107/chip 1 pm 1990-Celular Digital
Aiio 1995 1998 2001 2004 2007
Tamafio en um 0,35 0,25 0,18 0,12 0,10
Numero de compuertas/chip 800K 2000K 5000K 10M 20M
Bits/chip de memoria RAM 64M 256M 1000m 4000M 16G
Niimero de niveles metalicos 4-5 5 5-6 6 6-7
Nimero de Input-output 750 1500 2000 3500 5000

Los circuitos semicustom o Gate Array estan constituidos por columnas de compuertas con 4 transistores cada una
separadas por columnas vacias para colocar los contactos. Los productores de IC Gate Array reciben del disefiador el
conexionado de compuertas. Si el nimero de IC a producir es elevado se recurre al disefio a medida (IC Custom).

CARACTERISTICAS. La tecnologia permite en la actualidad:

-CMOS hasta 200.000 gate/chip y hasta 100 Mb/s. CMOS no incluye, por lo tanto, la jerarquia sincrénica SDH.
-Si/bipolar trabaja hasta STM-16 en 2,5 Gb/s, la ECL hasta 0,7 y la SSI hasta 5 Gb/s;

-BICMOS (bipolar +CMOS) permite hasta 100.000 gate/chip y 200 Mb/s;

-AsGa (Arseniuro de Galio) permite hasta 10 Gb/s pero con elevado costo y complejidad.

-El AsGa se lo usa en la etapa de multiplexacién de 2,5 Gb/s (SDH).

PRODUCCION. Los IC se realizan mediante una técnica de produccién con la siguiente secuencia que se muestra en la
Fig 01:

-Por oxidacion de un cristal de Silicio (substrato) en atmosfera himeda a 1200°C, se obtiene una superficie de SiO,.

-Se coloca una laca o emulsién fotosensible para proteccion (polimerizacion).

-Una mascara con la estructura de la capa a ser realizada aisla la zona. Luego polimeriza mediante rayos ultravioleta.
-Mediante métodos quimicos se elimina la laca fotosensible polimerizada.

-Se procede a la cauterizacién mediante acido fluorhidrico para eliminar el 6xido de Si.

-Se elimina la capa de laca mediante 4cido sulfiirico.

-Implantacién i6nica o difusiéon de atomos aceptores (In,B,Ga) o donores (As,An,P).

2.2- DISENO DE MONTAJE SUPERFICIAL SMD

El encapsulado de los componentes discretos o de IC requiere de terminales conductores que necesitan zécalos o deben ser
semi-insertados en la plaqueta impresa mediante huecos. A frecuencias altas los terminales pueden afectar los pardmetros
de los circuitos. Para reducir este problema se recurre a los componentes sin terminales SMD. Son circuitos de pequefio
contorno con varias decenas de terminales que se sueldan sobre el mismo circuito impreso.

En la Fig 01 se muestra el montaje de componentes SMD, la secuencia es la siguiente:

-Se dispone de la placa impresa lista para el ensamblaje.

-Se coloca una pasta de estafio o crema para la soldadura (aleacion de microesferas de estafio, plomo y fundentes).
-Se posicionan los componentes quedando adheridos y soldados.

-Se suelda mediante reflujo con rayos IR o UV en un horno. El adhesivo se coloca mediante serigrafia o stencil.
-Se coloca un adhesivo en la cara inferior y se posicionan los componentes.

-Se suelda la cara inferior mediante una doble ola.

Se indica a continuacién un ejemplo para determinar el beneficio derivado del uso de componentes SMD. Un IC
convencional de 64 terminales con una dimension de 2,3 x 8,1 cm tiene una distancia entre terminales de 2,54 mm
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(minimo didmetro posible en los agujeros del circuito impreso) y ocupa una superficie de 18,6 cm?. Un SMD de igual
funcién ocupa un area de 5,3 cm?. La razén de ello es que la separacion entre terminales es de 0,76 a 0,5 mm.

Fabricacion de IC

Instalacion de SMD

AR s e T |
or Infrarrojo del componente SMD

Soldadura por doble ola en ambas caras y componentes convesionales

Implantacion ionica o difusion de dopantes C1-01

Fig 01. Produccién de circuitos integrados.
2.3- DIGRESION: SUPERCONDUCTIVIDAD

La superconductividad es una propiedad caracteristica de los
metales de reducir la resistencia eléctrica a valores insignificantes a
temperaturas suficientemente bajas. El descubrimiento se debe a
H.Onnes-1911 (ver la fotografia histérica anexa) cuando enfrid
con Helio liquido el Mercurio y obtuvo una reduccién a cero de la
resistencia eléctrica a 4,2°K. Se tratd de una curiosidad de
laboratorio hasta que J.Bednoiz y K.Muller-1986 (para la /IBM
Zurich Laboratory) encontraron materiales superconductores a
temperaturas significativamente altas.

Es importante superar el valor umbral de 77°K, ya que por encima
de dicho valor se usa Nitrgeno liquido con un costo
substancialmente inferior al Helio liquido (0,10 $/1t contra 3 $/It,
valores a 1990). Por ejemplo, con 6xidos de Itrio-Bario-Cobre se
obtienen valores de 90°K. Incluso se han observado signos de
superconductividad cerca de los 240°K.

Una aplicacion es el denominado efecto Josephson-1962 el cual
concluye que una supercorriente fluiré sin voltaje aplicado desde un
superconductor a otro. La barrera de aislaciéon entre ambos se
denomina juntura Josephson. Ademdas se predijo que el voltaje
aplicado a la juntura superconductora dard lugar a una corriente
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alterna cuya frecuencia es proporcional al voltaje. Viceversa, si se aplica una sefial de microondas se dispone de un voltaje
proporcional a la frecuencia.

El efecto Meissner predice que un superconductor tiene la habilidad de repeler campos magnéticos. La juntura Josephson
aplicada a la microelectronica permitirfa circuitos con una disipacion despreciable, con una elevada densidad de
integracién. Pueden construirse switch que cambien la resistencia eléctrica por incremento de la corriente o variacién del
campo magnético. Sin embargo, un limite a la superconductividad es la densidad de corriente (108 Alem? en el primer
monocristal thin film con 6xido superconductor reportado en 1987).
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AMPLIFICADORES DE MICROONDAS

Con referencia a los amplificadores klystron, TWT, paramétricos, transistorizados y
compensadores de distorsion de intermodulacion.

1- AMPLIFICADORES ESPECIALES

Una primera clasificacion de los amplificadores los divide en aquellos que manejan'):
-Grandes sefiales (de potencia para transmisores) (Klystron, Tubo de Onda Progresiva TWT y transistorizados) y
-Pequeiias sefiales (amplificadores de bajo ruido) (amplificadores paramétricos y los transistorizados).

1.1- AMPLIFICADOR CON KLYSTRON

El Klystron se utiliza como amplificador de potencia en algunas estaciones terrestres de comunicaciones satelitales. En la
Fig 01 se muestra un diagrama simplificado de los componentes de un Klystron tipico de multiples cavidades.
Generalmente se utilizan 5 cavidades en un Klystron de 3 Kw de potencia. Se dispone de un cafién electronico que emite
un haz de electrones que pasa a través del espacio intermedio entre las cavidades de cada uno de los resonadores.

La primer cavidad sirve para ingresar la sefial de microondas a ser amplificada, mientras que la segunda se usa para extraer
la sefial ya amplificada. La sefial de entrada excita la primer cavidad creando un campo eléctrico el cual modula a su vez el
haz de electrones. La velocidad de los electrones es proporcional al campo resultante en la cavidad. En la ltima cavidad se
genera un campo eléctrico como funcién de la velocidad de los electrones que se transforma en una corriente de
microondas de salida.

FET FET
s SH>HD)
KLYSTRON | TWT
AGC
Focalizador Magnético

T »~—

@ I e

S

C4-01

Fig 01. Diagrama layout del klystron y TWT.

Para obtener una elevada ganancia el haz de electrones se enfoca mediante cavidades intermedias y mediante un tubo que
acta como focalizador magnético constituido por un imin permanente corto o un solenoide largo. La frecuencia de
resonancia del amplificador se ajusta mediante unos tornillos de sintonia disponibles en las cavidades. Dado que la
densidad del haz de electrones determina la potencia de salida y que los electrones interceptados en el colector produciran
calor que es preciso disipar, la capacidad de transferencia de calor del tubo determinard la potencia manejable por el
Klystron. En la préctica el colector es una estructura grande y hueca enfriada por aire.

1) El generador en un horno a microondas es la valvula Magnetrén. Trabaja a 2,45 GHz y hace girar las moléculas de agua
que contienen los alimentos, las cuales se alinean al campo electromagnético. La energia cinética de las moléculas se
transforma en calor y hace cocer a los alimentos. Las moléculas de agua y sal poseen una unién débil entre si lo cual
permite que se separen y se acoplen al campo; en cambio, las moléculas de grasa poseen uniones fuertes y no se calientan.
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Los Klystron, en las denominadas bandas C y Ku, tienen las siguientes caracteristicas generales:

-en la banda de 5925 a 6425 kHz tienen una potencia de salida de 150 a 3400 watts con ganancias de 50 a 40 dB y anchos
de banda de 23 a 45 MHz respectivamente;

-en la banda de 14 a 14,5 GHz la potencia es de orden de 1500 a 200 watts con una ganancia de 40 dB y ancho de banda
de 100 MHz.

Como se observa, al Klystron se debe ingresar con una alta potencia de entrada; ya que para obtener 2 Kw de salida
(equivalente 63 dBm) con una ganancia de 40 dB se requieren 23 dBm de ingreso. En la misma Fig 01 se muestra un
diagrama a bloques del amplificador con Klystron donde se disponen de etapas previas con amplificador a transistores para
obtener los 23 dBm a partir de la sefial proveniente del up-converter.

1.2- AMPLIFICADOR CON TWT

El tubo de onda progresiva TWT (Traveling Wave Tube) es la otra variante de amplificador que se utiliza en las estaciones
para comunicaciones satelitales. En la Fig 01 se muestra el diagrama del TWT. El TWT es un amplificador de gran ancho
de banda (hasta una octava) y una ganancia de potencia de 25 a 50 dB. La eficiencia, entre el 20 y 40%, es funcién del
ancho de banda.

Consiste en un generador de haz electrénico y una estructura de enfoque magnético. Una estructura en forma de hélice
facilita la interaccion entre el campo de microondas y el haz electrénico. La velocidad de los electrones se ajusta para que
sea igual a la velocidad de fase de las microondas.

El cafién electrénico consiste en:

-Calefactor y catodo, cuya superficie de emisién de electrones es mucho mayor que el area del haz lo cual permite
trabajar con menor densidad de electrones en un orden de 15 a 50 veces.

-Electrodo de enfoque que rodea al citodo y regula el campo eléctrico y

-Anodo para acelerar y concentrar el haz de electrones lo cual actiia sobre la ganancia del amplificador.

-Colector de electrones, es una estructura que desacelera el haz en varias etapas de tensién positiva para restar energia
cinética y disminuir la disipacién de calor.

Los TWT tipicos en general funcionan con una tensién de colector inferior al 4nodo y catodo. La amplificacién
propiamente dicha se produce en la estructura de enfoque e interaccién. En la medida que la onda a amplificar viaja en la
estructura de hélice el campo electromagnético modula la velocidad de los electrones en ondas periddicas aproximadamente
en fase con el campo. La mayoria de los electrones desaceleran y entregan energia al campo produciendo la amplificacion.
Se caracteriza a este proceso por una ganancia proporcional a la longitud de la zona de interaccién. La estructura de onda

lenta es una hélice de alambre de tungsteno o molibdeno
sujeta a una varilla de ceramica (6xido de aluminio o
berilio) que la aislan de la estructura metalica envolvente.
La selecciéon de materiales influye en la capacidad de
potencia de salida y la eficiencia del TWT.

En las estaciones de comunicaciones por satélite se
recurre al Klystron o al TWT debido a las exigencias de
potencia de emisiéon. En cambio, en los enlaces terrestres
se recurre exclusivamente a amplificadores de potencia de
estado solido con transistores. En muy pocos casos se
utiliz6 en el pasado TWT para obtener ganancias
adicionales cercanas a 5 dB. El TWT tiene prestaciones
inferiores al Klystron en cuanto hace a la linealidad de
fase. El nivel de ruido es menor en el TWT, -64
dBm/kHz con respecto a -58 dBm/kHz en el Klystron. En
los TWT se trabaja con un back-off de 7 dB para reducir
los productos de intermodulaciéon y muchas veces con
linealizadores o predistorsionadores.
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1.3- AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO PARAMETRICO

Mientras en el transmisor se recurre a amplificadores con Klystron, TWT o transistores, en el lado recepcion se recurre a
amplificadores con transistores o paramétricos. El principal requerimiento para el amplificador del receptor es el bajo ruido
interno.

Existen amplificadores paramétricos? sin enfriar con temperatura de ruido de 50 °K. Con amplificadores a transistores
FET se han obtenido temperaturas de ruido de 80 a 300 °K sin enfriamiento Peltier y de 55 °K con celdas Peltier. El
amplificador paramétrico utiliza una reactancia no lineal (reactancia que varia en funcién de una sefial apropiada). El
diodo varactor actiia como una resistencia negativa ante la presencia de la seiial lo cual produce la amplificacion. La sefial
que varia la resistencia se llama sefial de bombeo.

En la Fig 02 se muestra el circuito equivalente a un diodo varactor. La resistencia de pérdida de los elementos en serie Rs
es proporcional al ruido térmico del amplificador y de reducirse Rs mejora el factor de ruido. El valor de Rs disminuye
cuando se enfria el conjunto con una celda Peltier o con las mejoras introducidas en el disefio del diodo y los materiales.

En la misma figura se muestra el diagrama del amplificador paramétrico. El amplificador consiste en 3 sefales: la sefial de
bombeo proveniente de un oscilador con diodo Gunn de frecuencia superior a la sefial a amplificar; la sefial a amplificar y
la sefial complementaria que se produce al mezclarse ambas sefiales precedentes. En condiciones ideales toda la potencia de
la sefial de bombeo se transfiere a la sefial a amplificar; esto ocurre cuando la frecuencia de la sefial de bombeo es el doble
de la otra sefial y cuando ambas estan en fase.

En el diodo varactor se dispone entonces de 2 seflales: una senoidal que corresponde a la RF a amplificar y otra rectangular
que es la sefial de bombeo. Cuando la tension del capacitor es maxima la carga también lo es y equivale a Q=C.V. Si en
este momento se produce un salto en el valor de la capacidad C (mediante la tensién de bombeo) el valor de V se
incrementa para mantener constante la carga. Cuando el valor de Q es cero se vuelve al valor original de C (mediante la
tension de bombeo). A cada paso de bombeo se obtiene una pequefia amplificacién de la tensién proporcional a la variacién
de la capacidad.
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Fig 02. Diagrama del amplificador paramétrico en recepcion.

%) En los afos '60 se usaban méseres de 4 GHz enfriados por helio como amplificadores de bajo ruido en comunicaciones
satelitales. En los afios '70 se perfeccion6 el amplificador paramétrico, al principio enfriados criogénicamente con una
temperatura de ruido equivalente a 20 °K hasta que aparecieron los diodos Gunn y varactores con las celdas Peltier para el
enfriamiento termoeléctrico.
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El amplificador paramétrico donde la frecuencia de bombeo es el doble de la frecuencia de resonancia del circuito se
denomina degenerado. En la préctica, como el valor de corriente que circula por la juntura del diodo varactor es muy
pequeiia, el circuito se encuentra libre de ruido y su figura o nimero de ruido NF (Noise Figure) es muy baja. Para lograr
dicha condicion es necesario que la polarizacion del diodo varactor sea inversa.
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2- AMPLIFICADOR A TRANSISTORES

Los amplificadores mas interesantes por la relacion entre el costo, consumo, tamafio, reproductividad y distorsiones son los
realizados mediante transistores SSPA (Solid State Power Amplifier). El semiconductor silicio es ttil en transistores
bipolares hasta los 3000 MHz, mientras que el Arseniuro de Galio (As Ga) se utiliza por encima de dicha frecuencia en la
configuracion de transistor de efecto de campo (FET).

En los amplificadores de potencia de estado sélido el nivel miximo de potencia de salida es de 10 watts en las bandas de
4/6 GHz y de 2,5 w en 11/14 GHz. Tienen por ello una potencia de salida limitada frente a los amplificadores tradicionales
usados en estaciones terrenas. En los amplificadores de bajo ruido se selecciona la configuracién FET con barrera Schottky
que permite una figura de ruido muy reducida. Por ejemplo, en estaciones terrenas con 4 etapas donde la primera se enfria
termoeléctricamente mediante celdas Peltier a -40 °C se logran valores de 0,6 dB a 4 GHz con ganancia de 14 dB.

En estaciones para comunicaciones terrestres no se recurre al enfriamiento termoeléctrico y la figura de ruido se encuentra
cerca de 4 dB. La tecnologia es Circuitos Integrados de Microondas Hibridos HMIC con 2 a 4 etapas en cascada. En la
Fig 03 se observa un amplificador de potencia de 3 etapas para trabajar en la banda de 2 GHz. Se dispone, tanto del
diagrama en bloques de las etapas como del esquema circuital en pelicula delgada.

TS1 TS2 TS3
>HOH>HP|
TS1 TS2 TS3

g

C4-03

Fig 03. Diagrama del amplificador transistorizado.

2.1- LINEALIDAD E INTERMODULACION

En los radioenlaces para sefiales digitales se requiere un méaximo de linealidad de las etapas activas debido a que la
modulacion QAM y TCM tienen una modulacién de amplitud superpuesta a la de fase. Para obtener buena linealidad,
reproductividad con bajo costo, volumen y disipacion, se requiere un maximo de integracién circuital. Como la
modulacion digital es muy sensible a la deriva de fase de la portadora los resonadores, filtros y circuladores deben tener
tolerancias muy reducidas para prevenir las fluctuaciones por temperatura. En la modulaciéon QAM de 16 ¢ 64 estados y en
la TCM se presenta una alta sensibilidad a la linealidad de amplitud producida por la conversion AM-PM de los
amplificadores de salida.

La transferencia de un amplificador del tipo HMIC con FET-AsGa es de la forma:

y(t) = B1. X(t) + B3 . X(1)> + B5 . X(©)° + ...

produciendo una componente de intermodulacién principalmente de tercer orden como distorsién fundamental.

La intermodulacion se produce en circuitos alineales. Suponiendo la entrada de las frecuencias f1 y f2. Como tienen
distinta frecuencia giran con distinta velocidad angular y la amplitud fluctia desde un méximo a un minimo. Por lo tanto se

exige al amplificador en todo el rango dindmico. Los productos de intermodulacién son:

fl + 12 intermodulacién de 2° orden
m.f1-f2 y m.f2-f1 intermodulacién de 3° orden

El amplificador por cada incremento de potencia de 1 dB de f1 y de f2 produce un incremento de 3 dB de 2.f1-f2 y de
2.f2-f1; es decir que empeora la relacién sefial a intermodulacion.
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Para reducir la intermodulacién se recurre a 2
métodos. El primero consiste en trabajar los
amplificadores en la zona de transferencia lineal
reduciendo la potencia de salida en un valor
denominado Back-off. El segundo consiste en
colocar un linealizador en el cual se genera una
distorsion igual y opuesta al resto de los circuitos.
El Back-off se define como la diferencia entre la
potencia de saturaciéon del amplificador y la
potencia realmente obtenida. En la modulacién
4PSK este valor es de 1 dB, en la 16QAM es
cercano a los 6 dB y en 64QAM (128TCM) de 8
dB. En la medida que se incrementa el nimero de
fases también debe aumentarse la linealidad
reduciéndose la potencia de salida.

Al no trabajar en saturacién el amplificador tiene
una disipacién mayor que obliga a ocupar un volumen fisico también mayor, consumiendo mas potencia que los enlaces
radioeléctricos para sefiales analdgicas de capacidad equivalente. El volumen fisico ocupado también estd determinado por
el limite de consumo de potencia eléctrica, que en las instalaciones normales es de 400 w/m? tanto para el consumo desde
la red de distribucién como para el célculo de calorias del aire acondicionado.
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3- LINEALIZADOR PARA AMPLIFICADOR DE POTENCIA

Un método para reducir la intermodulacion es hacer trabajar al amplificador con potencia no-saturada (Back-off). Un
segundo método para reducir las intermodulaciones es el uso de distorsionadores previos a la etapa de amplificacién. El
linealizador es un predistorsionador, circuito que trabaja a nivel de IF antes del conversor o en RF luego del mismo y que
compensa la intermodulacién del conjunto transmisor desde IF en el transmisor hasta la RF. En la Fig 04 se muestra el
diagrama en bloques.

En el ejemplo de la Fig 04 se ha tomado la distorsion de intermodulacién del tipo 2.f1-f2 y 2.f2-f1, siendo que la sefial de
entrada estd compuesta de dos frecuencias f1 y f2. En realidad un circuito alineal genera todo tipo de componentes
(£m.f1, +n.f2) pero de ellas las mas importantes son las mencionadas como ejemplo.

En el amplificador de salida la relacion sefial a ruido de intermodulacion de tercer orden es inversamente proporcional a la
potencia de ingreso y pueden indicarse valores de S/N de 40, 50 y 60 dB para sefiales de ingreso +5; 0 y -5 dBm. En los
amplificadores a FET de AsGa existen 3 causas de alinealidad: la alinealidad de la capacidad de la juntura gate-source; la
alinealidad de la trasconductancia y de la impedancia de salida. Con sefiales fuertes la alinealidad estd determinada por el
limite de la caracteristica corriente-voltaje producto de la avalancha en la juntura drain-gate.

3.1- LINEALIZADOR EN FRECUENCIA INTERMEDIA
La idea consiste en generar una distorsion controlada y ajustable que se suma a la IF original. La sefial de IF de entrada se

separa en 2 caminos luego de un control automatico de ganancia AGC. La tensién de control de AGC, si excede un
umbral, da lugar a una alarma de bajo nivel de IF

13,5nseg
Linealizador HMIC
2 J ¢ L D Distorsién
> A S H-d p i >P
_I_, o P At 2
D -r’ At 180 |y [ L
1, C S O P
Linealizador IF @ fr m
inealizador
@@
S
A
Control-Fase
Fl F2
ZFi-FZl LZFZ-Fl Linealizador FET
B AM/AM
v
C / / l
'_ﬁ +V
D o
o goAmM
/ / C4-04 T

Fig 04. Formas de corregir la intermodulacién.

Un camino de la sefial de IF es retardado una decena de nseg para simular el retardo del otro camino. Para compensar el
retardo de grupo de este circuito se usa un filtro pasa altos. El otro camino de la IF es separado a su vez en 2 sefiales con
180° de fase; una de ellas se distorsiona en un elemento alineal y luego se suman. Debido al desfasaje de 180° entre
caminos se obtiene que la IF se cancela y perdura sola la distorsiéon. Esta distorsiéon se ajusta en nivel mediante un
atenuador variable, disponible para el operador de mantenimiento.
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El ajuste de la fase se realiza separando esta distorsién en 4 fases (0°, 90°, 180° y 270°) y seleccionando dos de ellas para
obtener un cuadrante. Mediante atenuadores variables se puede ajustar el nivel de cada componente para obtener el dngulo
de fase deseado dentro del cuadrante. La suma de un camino (sefial de IF) y el otro (distorsién controlada) se realiza a la
salida del predistorsionador. A través de un filtro pasa bajos se eliminan las distorsiones fuera de banda mas all4 de la IF.
Para compensar el retardo de grupo del filtro se dispone de un ecualizador de retardo entre 3 y 4 nseg.

En la Fig 05 se muestra la mejora introducida por el método Back-off sobre la caracteristica de C/N. El back-off mejora la
caracteristica hasta un valor razonable cercano a 1; 6 y 8 dB de Back-off para modulacién 4PSK, 16QAM/32TCM vy
64QAM/128TCM, respectivamente.

El linealizador usa s6lo en sistemas de alta capacidad. En la Fig 05 se muestra el efecto que produce el linealizador en el
extremo de la banda en un sistema de alta capacidad. El espectro de frecuencia intermedia del extremo transmisor sufre una
substancia modificacién debido a la accion de la distorsién controlada. El ajuste puede realizarse mediante un generador de
varios tonos (3 6 4 frecuencias en el entorno de la IF) minimizando las distorsiones fuera de banda del espectro digital
normal. Un instrumento de medida en particular de H&P utiliza las frecuencias 67; 70 y 75 MHz como tonos para el
ajuste.

Como linealizador se ha propuesto también el uso de un filtro adaptativo similar al ecualizador de Notch en IF. En este
caso la ventaja reside en que es automatico en lugar de fijo; se coloca a nivel de IF y el control se efectiia tomando
muestras del espectro antes del linealizador y después del amplificador de salida. De esta manera se pueden controlar
pequeias variaciones en la distorsion de amplitud y fase del amplificador de salida a lo largo del tiempo.

exp BER vs C/N dB Intermodulacion dB vs Backoff dB

140 Mb/s-16QAM

Sin Linealizador

2 30+

31 404 Con Linealizador
Back-Off= 4dB

-4 504

5dB
5 60 1 EB

7 dB | 1 1 |
2F1-F2 FI  F2 2F2-Fl

20 25 30 10 5 0
C3-10
Fig 05. Efecto de la intermodulacion sobre los amplificadores de potencia.

3.2- LINEALIZADOR EN RADIOFRECUENCIA

Los sistemas sincronicos SDH requieren nuevos desarrollos ligados con los amplificadores de potencia de estado sélido
ellos son:

- Linealizador para reducir los productos de intermodulacién que trabaja en RF sobre el amplificador de potencia SSPA.

Se aprovecha la alinealidad del FET-AsGa en la regién cercana al pinch-off. Permitiendo mejor adaptacién que el
linealizador en IF y no requiere ajuste de campo.
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- Control automatico de la potencia de transmision ATPC para mantener reducida la potencia de salida durante los
periodos de buena propagacion. Con una potencia nominal de transmisiéon de +29 dBm el ATPC trabaja a +19 dBm
(saturaciéon en +38 dBm).

En la Fig 04 se muestran dos tipos de circuitos linealizadores. Uno efectia un circuito en pelicula delgada con un diagrama
a bloques similar al propuesto en la Fig 04. El segundo en cambio recurre a la alinealidad del transistor FET en la regi6n
de pinch-off donde la corriente de Drain y la ganancia de corriente se incrementa (compensacion AM/AM). Este circuito
permite mejorar la adaptacién de impedancias y no requiere ajustes en campo. Compensa la distorsion AM/AM y AM/PM
simultdneamente.

Mediante el mismo proceso se puede actuar sobre la ganancia del amplificador de salida. Se denomina proceso ATPC
(control automético de potencia transmitida). El proceso de funcionamiento del ATPC es el siguiente: Cuando se detecta
una reduccion en la potencia de recepcion (mediante el Control Automético de Ganancia AGC) se informa al otro extremo
del enlace a través de un Byte de la SOH de la trama STM-1. Del otro lado cuando en la banda-base del SOH se encuentra
esta informacioén se procede a incrementar la potencia del SSPA. Se puede obtener un incremento de 10 dB desde la
potencia nominal a la maxima de funcionamiento (+20 a +30 dBm).
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1506

COMPONENTES: CIRCUITOS HMIC

Referido a los componentes de microondas hibridos, su fabricacién y las aplicaciones en
amplificadores, filtros y osciladores.

1- CIRCUITOS EN PELICULA DELGADA

1.1- CIRCUITOS DE MICROONDAS HIBRIDOS

SUSTRATO. Los circuitos integrados de microondas hibridos HMIC consisten en un patrén de conductores planos sobre
un sustrato dieléctrico. Debe poseer las dos siguientes caracteristicas: buena conductividad térmica para disipar el calor y
una constante dieléctrica idonea para la velocidad de transmision. Se utiliza la alimina (AL»O3) hasta los 10 GHz y el
vidrio de Silice mas alla de dicho limite. En los circuitos no reciprocos, como el circulador o aislador, se utiliza la ferrita o
granate. Algunos sustratos organicos como el teflon PTFE (politetrafluorurotileno) son usados en amplificadores.

Sobre el sustrato se colocan capas intermedias aislantes de Nitrato de Tantalio (TayN) como material resistivo y capas de
conductores (NiCr-Cu-Au). Los componentes activos se colocan en pastillas sin encapsulado y con solo los conductores de
soporte para reducir el tamafio y los efectos parasitos de los terminales.

La tecnologia usada para la produccién es la denominada pelicula delgada (Thin Film). Similar a la pelicula gruesa (Thick
Film) usada en baja frecuencia pero el método de produccién es distinto. La pelicula gruesa se obtiene por serigrafiado con
lo que se obtienen capas de 12 a 40 um de espesor. Mientras que en pelicula delgada se utiliza la vaporizaciéon con
espesores inferiores a 0,2 um. El proceso de produccién recurre al ciclo de sputtering que deposita sobre un substrato
varios estratos de material resistivo, conductor y aislante en una camara de crecimiento o mediante el ciclo de plateado
selectivo por fotolitogratia de oro.
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Fig 01. Diversos usos del circulador y el filtro de cavidad resonante.

En la Fig 03 se muestran distintos componentes pasivos construidos en HMIC. Se pueden obtener resistencias; impedancias
adaptadoras de linea; cargas de 50 ohm con el correspondiente disipador de potencia; separadores de sefial con o sin
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desfasaje; etc. Una linea resistiva periddica puede actuar como atenuador con derivacion (stub) cortocircuitada o abierta de
acuerdo con el disefio.

Un elemento de interés es el atenuador a diodo PIN que se encuentra dentro de los controles de ganancia AGC. En los
diodos PIN la atenuacién aumenta con la corriente. La conexion en paralelo (balanceada) minimiza la intermodulacién
introducida por la alinealidad del diodo. Para una impedancia de linea de 50 ohm la atenuacién varia entre 25 y 44 dB
cuando la resistencia del PIN varia entre 10 y 3 ohm.

1.2- CIRCULADOR DE GRANATE DE FERRITE

Un componente muy interesante realizado en HMIC es el circulador o aislador. Se construye mediante un disco de Ferrite
(compuesto derivado del Fe,O5 o Granate de Ferrite) colocado debajo de las pistas conductoras. En la Fig 01 se muestra la
forma de construccion y el principio de funcionamiento. Se lo utiliza como aislador, sumador y separador de frecuencias.

El circulador se desarrolla sobre un efecto fisico propio de los materiales ferromagnéticos. El campo magnético fue
descubierto por H.Oessted-1820 y el ferromagnetismo por Ampere-1920. El fendmeno de resonancia giromagnética
permite que la constante de fase de propagacion de la onda difiera en A/2 entre los 2 sentidos de giro. En otras palabras, la
atenuacién de giro de la onda en el sentido del spin de los atenuacion es el doble de la atenuacién en el sentido opuesto al
sentido del spin.

El spin de los electrones se mantiene alineados mediante un iman permanente colocado debajo del ferrite. Con un disefio
adecuado de las pistas se obtiene que la sefial que ingresa por la puerta 1 del circulador se suma en fase sobre la puerta 2 y
en contrafase sobre la puerta 3. Se obtiene en realidad una baja atenuacién (0,2 dB) en la puerta 2 y una alta atenuacion (25
dB) en la puerta 3. El primer circulador de pelicula delgada se desarrollo en la Bell Labs-1973 de acuerdo con el
principio de constantes distribuidas de inductancia y capacidad. Los conductores eran de Oro-Paladio-Titanio y los
capacitores se hacian mediante una separacion de aire entre dos conductores de pelicula gruesa. El ferrite y el iman
completaban el conjunto para generar un circuito magnético cerrado a través de una carcaza metélica.
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Fig 02. Conversor de radiofrecuencia.
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1.3- CONVERSOR DE RADIOFRECUENCIA

El mezclador permite trasladar el espectro desde una frecuencia intermedia IF hacia la radiofrecuencia RF o viceversa.
Puede ser de 2 tipos: multiplicador de frecuencia o conversor (up-converter o down-converter). El multiplicador se basa
en un elemento alineal que distribuye la potencia en distintas armoénicas permitiendo filtrar aquella deseada. El conversor
en cambio realiza el producto de la IF y OL para obtener la RF. El conversor més usado es el mezclador de frecuencia
imagen suprimida IRM (Image Rejection Mixer).

En la Fig 02 se muestra el principio de funcionamiento. Se trata de 2 circuitos de producto que trabajan a 90° de fase uno
respecto del otro. De esta forma, a uno de los circuitos ingresan las seflales IF y OL mientras que al otro ingresan IF+90°
y OL+90°. La salida corresponde a OL-IF y OL+IF. En términos matematicos:

IF = cos (wi.t) y OL = cos (wo.t)

IF+90° = cos (wi.t + 90°) y OL+90° = cos (wo.t + 90°)
IF.OL = Y% [cos (w0o+mi).t + cos (mo-wi).t]
(IF+90°).(OL+90°) = % [-cos (wo+mi).t + cos (wo-wi).t]
(IF-90°).(OL+90°) = % [+cos (wo+wi).t - cos (mwo-wi).t]
(IF.OL) + (IF+90°).(OL+90°) = cos (wo-wi).t = OL-IF
(IF.OL) + (IF-90°).(OL+90°) = cos (0o+wi).t = OL+IF

En palabras: seleccionando la entrada IF+90° o IF-90° se obtiene solo una de las frecuencias imagenes OL-IF y OL+IF.
En la Fig 03 se muestra un ejemplo de un conversor mediante pelicula delgada. Se trata de un down-converter con las
siguientes elementos:

-Un circulador como aislador de entrada para la RF y el OL,
-Las cargas de 50 ohm para consumir la potencia reflejada,
-Dos etapas de amplificacion FET-AsGa para la RF,

-Una etapa de Control Automético de Ganancia con diodos PIN,
-Una etapa de acoplador y separador para monitoreo del OL,
-Los desfasadores y separadores de RF y OL,

-Los diodos para efectuar el producto en el conversor.

Diodo Detector y Adaptacion Impedancia Entrada RF

Salida de LO

Separador
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Acoplador Separador 3dB

Salida IF+90 | L __ Amplificador FET
1]

‘ ‘ Layout del Receptor HMIC en 8 GHz

Entrada de LO

Carga 50 chm
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Fig 03. Layout de un receptor de microondas.
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1.4- DIODOS PARA MICROONDAS

Los componentes usados en RF son FET-AsGa y diodos. Ahora se mencionan los diodos mas aplicados, (en el item
préximo se hace referencia a los componentes con AsGa):

1- Diodo Schottcky. Es una juntura metal-semiconductor donde el Aluminio se comporta como un semiconductor tipo P.
Tiene mayor velocidad que la juntura convencional y requiere menor tension de polarizacién directa. Son usados en
mezcladores y multiplicadores de frecuencia.

2- Diodo Varactor. Es una juntura metal-semiconductor donde la capacidad varia en funcién de la tensién inversa
aplicada. Se usa como control de sintonia en VCXO y DRO. Como la funcién de variacion no es lineal se lo utiliza en
amplificadores paramétricos de bajo ruido.

3- Diodo PIN. Es una juntura P-Intrinseco-N y se comporta como una resistencia variable en funcién de la corriente a
partir de una determinada frecuencia. La resistencia es proporcional al tiempo de vida de los portadores y al nimero de
portadores y la movilidad. Se lo usa en moduladores y atenuadores.

4- Diodo Gunn (J.Gunn-1963). Es una barra de material semiconductor de AsGa dopado tipo N colocado en una cavidad
resonante. El diodo oscila espontdneamente con polarizacién externa. La caracteristica que relaciona la velocidad de
electrones y el campo eléctrico tiene una inflexién con resistencia negativa (incrementando el campo eléctrico los
portadores disminuyen la velocidad emitiendo potencia en la regién de microondas) y por ello se comporta como oscilador.

5- Diodo Impatt (Impact Avalanche Transit Time; DeLoach-1965) Es una juntura PTNNT donde un campo eléctrico
elevado produce una avalancha que lleva a la saturacién de portadores y a la emisién de impulsos de microondas.

Conductor metalico

Resistencia o :
; Linea inductiva
Impedancia 50 ohm ;
" Capacidad dieléctrica Plano de tierra

o

Componente HMIC L Resistencia
Sustrato AsGa
C1-05 L Transistor FET

Fig 04. Circuito de microondas monolitico MMIC.
1.5- CIRCUITOS DE MICROONDAS MONOLITICOS

La tecnologia HMIC (Hibrid Microwave Integrated Circuit) se denomina de esta manera debido a que los componentes
activos son soldados sobre la placa que contiene solo componentes pasivos. Si en cambio se adopta un substrato
semiconductor los componentes activos pueden integrarse en el mismo substrato y se dispone de los MMIC (Monoliticos
MIC).

La tecnologia del Arseniuro de Galio AsGa es la adecuada para este tipo de componente por las siguientes razones:

-La movilidad de cargas del AsGa es 5 veces mayor al Si y logra trabajar a frecuencias mayores con menor campo.
-El Si se puede usar hasta 3 GHz y el AsGa hasta 30 GHz.

1506-4)



COMPONENTES: CIRCUITOS HMIC

-Se obtiene en sustratos de alta resistividad (107 ohm/cm) y permite un elevado aislamiento entre componentes.
-La separacion de niveles de conduccion es 0,3 eV, (superior al Si) y permite trabajar a una temperatura mas alta.
-El consumo de potencia es de 10 a 1000 veces menor.

-Puede aplicarse como elemento discreto (transistor MESFET) en MMIC, o en optoelectrdnica para fibras dpticas.

Mientras el AsGa tiene mayor velocidad y frecuencia de trabajo, menor ruido, menor consumo y soporta mayor
temperatura; el Silicio en cambio tiene un costo menor, mayor integracién circuital y una tecnologia mas experimentada.

La tecnologia MMIC comienza con W.Schockley-1952 que propuso el transistor FET y en 1964 se pudo patentar la
tecnologia MMIC (Texas Inc). El primer MMIC de Si data de 1965; el primer FET de AsGa data de 1966; el primer
HMIC de AsGa de 1972 y en 1985 se desarrolld la produccién industrial del MMIC de AsGa. El desarrollo final de la
tecnologia estuvo a cargo del Departamento de Defensa de USA para la denominada "Star ward" con un conjunto de 50
empresas. Varias de ellas desarrollan hoy dia circuitos custom MMIC. En la Fig C1-05 se muestra un ejemplo de circuito
MMIC de AsGa (Douville y Stubbs-1988).

Como parte del mismo programa de desarrollo se estudio el semiconductor més interesante para el futuro: el Carbono C,
cuya estructura cristalina es el diamante (B.Manz-1988). El C soporta un voltaje de ruptura 50 veces superior al AsGa; la
conductividad es 4 veces superior al Cu y 20 veces superior al Si; la constante dieléctrica es la mitad que en el AsGa. Los
problemas se relacionan con el crecimiento cristalino.
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2- TECNOLOGIA DE FILTROS Y OSCILADORES

Los osciladores estan compuestos por amplificadores realimentados positivamente mediante un lazo donde se encuentra un
filtro pasabandas. En general, las tecnologias de filtros se aplican luego a osciladores. La tecnologias pueden clasificarse
en:

-LC Filtros resonantes Inductancia-Capacidad LC, con pocas aplicaciones actualmente.

-IC Filtros digitales mediante IC para banda base digital; por ejemplo los filtros FIR.

-SAW Filtros de Onda Actstica Superficial SAW para aplicaciones en frecuencia intermedia hasta 1 GHz.
-DRO Filtros de cavidad estabilizados mediante dieléctrico para aplicaciones en radiofrecuencia desde 1 GHz.
-YIG Filtros mediante monocristal de YIG para aplicaciones en radioefrecuencia desde 1 GHz.

Los filtros LC resultan ser algo rudimentarios para los sistemas digitales actuales; han sido utilizados para eliminar
distorsiones fuera de banda en Frecuencia Intermedia. En la década de los afios ~90 este tipo de filtro ha sido totalmente
superado por las otras técnicas. Se trata de circuitos realizados mediante inductancias y capacidades conectadas en serie o
paralelo para lograr filtrados de tipo pasa-banda y elimina-banda. La Fig 05 muestra un ejemplo de un filtro trabajando en
frecuencia intermedia 70 MHz con ancho de banda de +25 MHz seguido de un separador (splitter) activo.

2-1 FILTROS DIGITALES

El filtro digital se realiza mediante circuitos integrados; el mas comin es el disefio FIR (Finite Impulse Response). El
esquema eléctrico se muestra en la Fig 05. Se trata de una serie de etapas que contienen celdas de retardo (equivalente a
una fraccién del ancho del bit), un coeficiente de producto para cada componente y la sumatoria de los mismos.
Matematicamente:

Y(z) = = X(N).z"
Donde, X es la funcion de entrada y Y la funcion de salida; zN es la unidad de retardo del FIR. Seleccionando el retardo y

el coeficiente se puede obtener una sumatoria con la forma de onda deseada. Obsérvese que este circuito es una
combinacién de compuertas por lo que el filtro en conjunto es un simple sector de un circuito integrado.

T/5 T/5 T/5

AJS A2 Af5 A/10

> =y

Filtro Digital de Banda Base

Filtro y Separador IF=45-95MHz

Vi
C1-06 ot

Fig 05. Filtros mediante técnica digital y LC.

1506-(6)



COMPONENTES: CIRCUITOS HMIC

Los filtros pasabajos usados a nivel de banda base digital deben responder a la ley Coseno Realzado y sigue la expresion:
H(f)= %4.[1 + cos n.(1+{f-fiy/fN.B})/2] donde (1+B8) <f<fN.(1-B)

El coeficiente 8 se denomina Roll-off del filtro o coeficiente de caida. Cuando el Roll-off tiende a cero se aproxima al
filtrado ideal. Con filtros digitales se obtienen valores de Roll-off de 0,3 a 0,4. Los filtros SAW obtienen valores inferiores
a 0,2 con un circuito equivalente similar pero con una técnica de produccién asociada a la pelicula delgada.

2.2- ESTABILIZADORES DIELECTRICOS

Tanto para las aplicaciones de filtros u osciladores a cavidad resonante la tecnologia de estabilizacién mediante dieléctrico
ha tomado una importancia fundamental. El dieléctrico para estabilizar cavidades resonantes se descubrid en 1939 y la
aplicacion comercial deriva de 1968. La ceramica investigada en principio fue el TiO, pero posefa una reducida
estabilidad, cercana a 100 ppm/°C. Hoy dia se usan derivados del 6xido de Titanio, como los indicados en la Tabla 01.

La estabilidad Af°/f mejora con el incremento del factor Qo de la cavidad resonante. El sustrato donde se coloca el
dieléctrico puede ser de Al,Os3, cuarzo o Duroid. Un resonador dieléctrico dispone de un factor Qo més de 2 veces

superior al resonador de guia-ondas rectangular estandar para filtros de branching.

Tabla 01: Comparacion de filtros de RadioFrecuencia.

Resonador Dieléctrico Cavidad

Factor Qo 6000 a 10000 2000

Ruido de fase C/N a 1 kHz 84 dBc/Hz 70 dBc/Hz
Estabilidad de 0 a 50 °C +1074 +5.104
Potencia de salida +154+1 dBm

Banda Material Dieléctrico Af/f Qo
4a5 GHz (Zr Sn) Ti Oy 1 ppm/°C 7000

6 a 20 GHz (Zr,Zn,Ta) Ba Oy 1 ppm/°C 9000

Caja metali
l — Dicléctrico

Cavidad Resonante
Oscilador DRO (DSO)

L— Circulador
Alimentacion
Ampli lor IF

Salida LO

H—H Amplificador i
Fig 06. Oscilador del tipo DRO.

C1-07
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En general, se busca que la estabilidad de la cavidad sin dieléctrico y la estabilidad del material dieléctrico tengan signos
opuestos. Por ejemplo, negativo (-0,6 ppm/°C) para la cavidad y positivo (+0,6 ppm/°C) para el dieléctrico. Con valores
cercanos a +1 40,5 ppm/°C se logran estabilidades de +20 ppm entre 0 y 50 °C.

En la Fig 06 se muestra un Oscilador Resonante (Estabilizado mediante)
Dieléctrico (DRO o DSO) tanto en su estructura fisica como en el
diagrama eléctrico equivalente. Se trata de un amplificador FET-AsGa
y un filtro de cavidad estabilizado por dieléctrico.

Se dispone muchas veces de un control de fase estabilizado desde un
cristal de cuarzo y que actdia sobre la polarizacién de un diodo varactor.
Este circuito permite una compensacion térmica y mejora la estabilidad.
Por ejemplo, la FCC (Federal Communications Commission) de USA
determina una estabilidad para el Oscilador Local de 10 ppm para las
bandas de 4 y 6 GHz. Este valor obliga al uso del circuito de
compensacion de temperatura. El ajuste del DRO o de los filtros de
branching se realiza mediante un tornillo que penetra en la cavidad
modificando la frecuencia de resonancia.

Los filtros de branching se construyen con la cavidad revestida de plata mediante un bafio galvanico para reducir las
pérdidas. Se suelen realizar varias cavidades en serie que permiten un ancho de banda mayor con un corte del espectro mas
abrupto.

2.3- MONOCRISTAL YIG

El filtro construido con un monocrital de granate Itrio y hierro YIG (Yttrium Iron Garnet) se fundamenta en la interaccién
entre la resonancia del spin de los electrones y la frecuencia de giro del spin (precesiéon) de un monocristal de YIG. El YIG
se encuentra inmerso en un campo magnético H generado por una corriente eléctrica I con un campo electromagnético.
Como la frecuencia de giro del spin del electrén es proporcional al campo H y éste lo es a la corriente I, la frecuencia de
resonancia del filtro se controla mediante la corriente de alimentacion.

Filtro YIG

Filtro SAW N N
Vin
Tl T2 T3 Tn
T THTATH /ST TR
BWp
A0 Al A2 A3 An
2 o
Driver I BWR
\H = TR

D Frecuencia Fo
: : T | C1-08

Fig 07.0sciladores y filtros YIG y SAW.

En la Fig 07 se presenta un diagrama reducido con un inductor que genera el campo magnético y el electrén (spin y giro).
Se muestra ademés el diagrama de un oscilador YIG. El filtro consiste en 2 bucles de acoplamiento dispuestos en un
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angulo de 90° que rodean al monocristal de 0,5 mm de didmetro. La onda electromagnética normalmente no pasa de un
bucle al otro con la excepcion de aquella que tiene la misma frecuencia que el spin de los electrones. En este caso la onda
gira en el espacio y se capta en el bucle de salida.

La particularidad del filtro YIG es que puede Tabla 02. Caracteristicas del filtro YIG.
variarse la frecuencia en una gama muy [ ngo de frecuencia: 10 MHz a 18 GHz
amplia de valores manteniendo un factor Q _Resolucién de frecuencia: 1 MHz

elevado (2000), lo cual permite su aplicacion _Tolerancia de frecuencia: +10 ppm

en analizadores de espectro o en osciladores _Potencia de salida: 113 +3 dBm
programables. En la Tabla 02, se detallan Ruido de fase a 100 Hz: -65 dBc/Hz
algunas caracteristicas de interés de los filtros ~Contenido de espurias: 60 dBc

mediante resonador de granate YIG. _Contenido de arménicas: _12 dBc

2.4- FILTROS MECANICOS: SAW y MEMS

SAW (Surface Acoustic Wave). Se fundamenta en el siguiente
efecto fisico: en la superficie de los sélidos se propagan ondas
acusticas de baja velocidad (onda de Rayleigh) y libres de
atenuacion !). La onda es excitada mediante una estructura
intradigital sobre un sustrato piezoeléctrico. En la Fig 07 se
observa la construccién del filtro SAW.

El sustrato es de cuarzo para frecuencias de 70 MHz
(frecuencia intermedia tipica en radioenlaces); por encima de
dicha frecuencia puede usarse el Niobato de Litio (Li Nb O3).
La velocidad de propagacion de la onda en la superficie es de ‘ :
3157 m/s y 3488 m/s, respectivamente. La estructura L ! i ST i
intradigital se comporta como un filtro digital donde la separacion entre "dientes" de cada estructura determina un retardo
y la superposicién determina un acoplamiento. El circuito equivalente se muestra en la misma Fig 07.

El valor de la frecuencia central Fo del filtro pasabanda esta definido por la relacion entre la velocidad V de fase de la onda
superficial y la separacion entre "dientes" d (cercano a 4 um):
Fo= V/2.d

El ancho de banda BW se relaciona con la longitud L de la estructura intradigital; es decir, con el nimero N total de
entradas:
BW= V/L = V/2.N.d

Como se observa en la Tabla 03 el rango de aplicacion del filtro SAW queda limitado hasta frecuencias de 1 GHz. Pero se

pueden obtener filtrados del tipo coseno realzado con factores Roll-off inferiores a 0,2. Se encuentran encapsulados en
cajas de algunos centimetros de lado, no requieren ajustes y son de gran estabilidad y reproductividad.

Tabla 03: Caracteristicas de los filtros SAW.

Centro de frecuencia Fo 10 a 1000 MHz
Ancho fraccional BWp/Fo (ancho banda a 6 dB/frecuencia central) 0,1a65 %
Factor de caida BWr/BWp (ancho banda al extremo/ancho a 6 dB) 1,1a4,0
Atenuacion fuera de banda RE 10a70 dB
Pérdida de insercion directa RLu 3al10dB
Pérdida de insercion inversa RLb 15a35dB
Amplitud de Ripple AR 0,1aldB
Ripple de fase AR 1a10°

Ripple retardo grupo GDR +5 nseg

MEMS (MicroElectroMechanical System). Este tipo de filtro ha sido desarrollado para trabajar hasta 70 MHz en el
presente. Se utilizan como sensores de aceleracion y para el control del flujo de aire. Se fabrican mediante bases de Silicio

') La onda aciistica de Rayleigh se aplica para la deteccién de elementos enterrados en investigaciones arqueoldgicas.
Golpeando el suelo suavemente y en forma repetitiva con una masa de 20 kg se puede analizar hasta 10 m de profundidad.
La velocidad de las ondas se mide con 2 detectores separados por una distancia fija. La onda se propaga més rapido en
materiales duros logrdandose un mapa de curvas de nivel de estructuras enterradas.
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con métodos litograficos. Los MEMS pueden obtener valores de Q de 10°, como los filtros de cristal pero en un espacio
muy reducido sobre el mismo cristal del IC.

Estan constituidos mediante dos barras de silicio paralelas, cada una de las cuales se fija a dos tirantes de silicio en los
extremos. Las barras estdn libres para vibrar en el medio. Ambas barras se unen entre si mediante una pieza flexible
también de silicio que actiia a la manera de un resorte (de 40 um de longitud), transfiriendo el movimiento entre las barras.
Los electrodos de entrada y salida se ubican bajo las barras principales; en la entrada sirve para atraerlas y repelerlas y en
la salida para generar la sefial eléctrica. El movimiento de la segunda barra depende de la entrada y de la frecuencia de
resonancia del sistema (el resorte de unién).

Una tensién de polarizaciéon de las barras paralelas produce ademas una variacién en la frecuencia de resonancia del
sistema haciendo al filtro programable. Los problemas que ofrecen los MEMS hacia el afio 1999 y que limitan la entrada
en funciones es la dependencia con la temperatura por lo que requeririan una estabilizacién mediante celdas Peltier; ademés
requiere ser encapsulado al vacio y solo funciona hasta 70 MHz.
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1507

CIRCUITO DE BRANCHING

Con referencia a los componentes del circuito de branching: los filtros, circuladores, guias de
onday cables coaxiales.

1- GENERALIDADES DE CAMPO ELECTROMAGNETICO

1.1- CAMPO ELECTRICO E

Los campos electromagnéticos EH son producidos por el movimiento de cargas eléctricas. Una carga eléctrica produce un
campo eléctrico E. Bajo la accién de un campo E las cargas que se encuentran en un conductor (electrones libres) se
ponen en movimiento a fin de equilibrar el campo E exterior. El campo eléctrico existe fuera de los materiales conductores
y la direccion es normal a la superficie de éstos. Esto se debe a que el campo E se distribuye en forma radial a la carga en
el espacio y su arquitectura se deforma en el medio externo segun la distribucion de cargas y conductores cercanos.

En la practica el campo E se puede representar por lineas de fuerza que salen desde las cargas positivas (actian de fuente)
y entran en las cargas negativas (actiian de sumidero). En los conductores, donde se tienen cargas positivas y negativas
libres, tiene importancia el concepto de densidad de carga superficial. El campo E se puede caracterizar mediante la
intensidad de campo que es directamente proporcional al valor de la carga. En un conductor el valor de la carga o densidad
de carga no se encuentra uniformemente distribuida en todo el volumen sino que se encuentra concentrada en la superficie
y aun en ella no es uniforme.

La densidad de carga es superficial y se incrementa en las puntas. En éstas el nimero de lineas de fuerza es
substancialmente mayor y siguen siendo perpendiculares a la superficie. Este argumento justifica que los pararrayos se
fabriquen con puntas muy agudas a fin de concentrar el campo en una pequefia zona, incrementando la diferencia de
potencial y aumentado la probabilidad que la descarga atmostérica se produzca en ese punto. Una alta densidad de campo E
produce una elevada diferencia de potencial.

Si el plano cargado que genera un campo uniforme se acerca a un conductor se produce una distribucion de las cargas en el
plano y en el conductor. Este fendmeno se denomina induccion electrostatica. La carga del conductor sigue siendo nula,
solo se ha producido una distribucién de las cargas internas generandose una diferencia de potencial interna. El campo E
sigue siendo perpendicular al conductor y a la carga.

Toda superficie que sea perpendicular en todos los puntos al campo E resulta ser una superficie de igual potencial eléctrico
y se denomina superficie equipotencial. La separacion entre superficies equipotenciales da una idea de la diferencia de
potencial en la zona la cual es proporcional al nimero de lineas de fuerza. El hecho que el campo E se relaciona con lineas
de campo que salen de la carga positiva para ingresar en la negativa produce que las cargas de distinto signo se atraen (ya
que las lineas de fuerza unen las cargas) y las de igual signo se repelen (pues las lineas de fuerza no son comunes). Un
conductor no cargado no puede tener un campo electrostatico pues este campo E crea corriente interna de distribucion de
cargas producto de la diferencia de potencial que equilibra las cargas. La superficie de cualquier conductor es equipotencial
a menos que se encuentre inmerso en un campo externo.

1.2- CAMPO MAGNETICO H

Los fenémenos relacionados con el campo magnético H son menos ricos que los relacionados con el campo E. Esto se
debe a que mientras existen cargas eléctricas aisladas no existen cargas magnéticas aisladas. Las lineas de campo H deben
cerrarse sobre si mismas. El campo H es producido por materiales ferromagnéticos que se encuentran en estado libre en
la naturaleza o por corrientes de cargas eléctricas. La corriente eléctrica genera un campo H circular y concéntrico con el
conductor y que interacciona con cada espira del solenoide. El sentido del campo H sigue la regla del tirabuzén (en el
sentido de las agujas del reloj para una corriente eléctrica entrante).

En un campo EH se describen los efectos que interesan para la propagaciéon de ondas. Las ecuaciones de Maxwell
describen el campo EH. En condiciones reales se requiere una energia exterior (no electromagnética) para mantener el
campo EH. Esta es la base de la transformacioén de energia eléctrica en electromagnetica. Cuando se tiene una circulacién
de corriente en el interior de un conductor el campo E no es nulo. Como la corriente se mueve en la superficie del
conductor la superficie deja de ser un plano equipotencial. Si las corrientes eléctricas son variables se tienen fendmenos atin
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mas complejos que entran dentro del dominio de la electrodindmica. Segin el criterio contempordneo de una onda
electromagnética el caricter ondulatorio es la manifestacion de una ley general que seflala que no existen transiciones
instantaneas de interacciones. Nos interesa pues una onda de descripcién senoidal que se desplaza en el vacio (medio
eléctrico ideal) y que al encontrarse suficientemente lejos de la carga emisora se lo considera como un frente plano de
campo EH.

1.3- POLARIZACION DE LA ONDA

Los vectores que identifican el campo E y H son perpendiculares entre si y ambos lo son a la direccion de propagacion. El
plano que contiene al campo E y la direccién de propagacion se denomina plano de polarizacion. En un punto del espacio
en particular los campos E y H varian ritmicamente de forma que mientras uno es maximo el otro es minimo y se
intercambian energia entre ambos. Segin lo dicho, el campo se propaga en forma perpendicular a la direccion de
transmisién y se pueden encontrar diversas polarizaciones. En general se usa la polarizacion vertical V y horizontal H (el
campo eléctrico es vertical y horizontal respectivamente).

Sin embargo, si se transmiten 2 polarizaciones con igual relacion de fase y distinta amplitud se tiene una polarizacién
oblicua debido a la suma vectorial de campos. Si en cambio, la relacion de fase no es nula, la diferencia de fase produce
una suma vectorial que se mueve en circulos si la relacion de amplitud es la unidad (igual amplitud implica polarizacion
circular) o en elipse si es distinta a la unidad (distinta amplitud implica polarizacion eliptica). Las polarizaciones (plana,
circular o eliptica) resultan de la suma de polarizaciones ortogonales. En los enlaces satelitales, en lugar de la polarizacién
plana vertical u horizontal, se usa la polarizacién circular o eliptica. La polarizacién circular tiene 2 sentidos de
polarizacion: dextrosa y sinistrorsa. En el primero el vector gira en el sentido de propagacién en direccion de las agujas del
reloj.

En comunicaciones satelitales un polarizador convierte la polarizacién plana o lineal en circular (dividiendo la sefial en 2
polarizaciones ortogonales y retrasando una respecto de la otra en un cuarto de longitud de onda) la cual se usa en el enlace
radioeléctrico siendo convertida nuevamente a polarizacién plana en el receptor. En la practica cuando la relacion axial es
inferior a 3 dB se considera que la polarizacion es circular y cuando es superior a 20 dB se la considera plana. La
polarizacién eliptica se la considera como la suma de polarizaciones circulares ortogonales (dextrosa y sinistrorsa).
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2- CIRCUITO DE "BRANCHING"

El circuito de branching es aquel que direcciona mediante circuladores y filtra la sefial de microondas a la salida del
transmisor y a la entrada del receptor y que luego se transporta hasta el feeder o alimentador de antena mediante un cable
coaxial o una guia de ondas. Los elementos del branching son entonces los filtros y los combinadores. Los filtros son
cavidades resonantes metalicas con tornillos que penetran en la cavidad para cambiar la frecuencia de sintonia 1).

2.1- COMBINADORES

Los métodos usados para combinar y distribuir las seflales desde los distintos transmisores y hacia los receptores desde el
feeder son los siguientes: el combinador hibrido, el circulador y el diplexor.

-COMBINADOR HIBRIDO. Es el més simple y menos costoso, el gran inconveniente es la gran cantidad de potencia
que desperdicia. En la Fig 01 se muestra un conjunto para un enlace de varias frecuencias principales y una de reserva.
Los circuitos hibridos son pasivos, que en baja potencia pueden ser construidos mediante la tecnologia HMIC de pelicula
delgada. Los separador pueden construirse de forma tal que el nivel de cada salida sea distinto; por ejemplo un hibrido
puede ser de 3 dB (50% de la potencia en cada salida), 4,8 dB (33% y 67 % respectivamente) y 6 dB (25% y 75%). Pese a
la pérdida de potencia el separador tiene la ventaja que no requiere filtro de canal en el transmisor por lo que se elimina el
problema de la falta de linealidad de fase que normalmente se presenta en éstos.

-COMBINADOR CIRCULADOR 2). Es el tipico usado en sistemas de radioenlaces terrestres. Se requiere de un filtro
pasabanda para permitir el paso de la sefial deseada e impedir que demas canales radioeléctricos ingresen al transmisor. De
esta forma la sefial de un canal no puede ingresar a través del filtro de otro canal y es reflejada hacia adelante.

-COMBINADOR DIPLEXOR. Es el método mas eficaz de acoplamiento. Cada diplexor usa 2 filtros y 2 hibridos, con lo
cual actiia como un filtro direccional. La sefial que ingresa por la puerta 1 sale por la 2. Si una pequefia porcién de
potencia se acopla por la puerta 3 y es adaptada por el filtro pasabanda se disipa en la puerta 4; si, en cambio, se refleja en
el filtro se disipa en la terminacién cargada del diplexor inferior. La pérdida que se tiene en total es de solo 0,75 dB. Este
sistema, mds costoso, pero eficiente, se suele usar en enlaces radioeléctricos por satélite.

Combinador Hibrido Combimador Circulador Combinador Duplexor =
o~ H P -
[ XAl X
F1 ) ] Fl——) _D_; -
P2 X _L FI —:%—JK |j
f :X: AL, % ( P _’D_' L
F3 D
B X ) A (_ o H
n——i AT a=
Filtro
C5-01 D

Fig 01. Circuitos de branching.

1) La salida desde el equipo transreceptor hacia el circuito de branching se efectiia a través de un conector cuyo tipo no es
Unico, aunque pueden distinguirse principalmente 3 tipos: BNC (Bayonet Navy Connector hasta frecuencias de 2 GHz), N
(Navy hasta 18 GHz) y SMA (Subminiature-A para frecuencias superiores a 2 GHz y hasta 24 GHz). Varios comités de
normalizacién han previsto normas sobre conectores. La ASA/ANSI (American Standards Association-American National
Standard Institute) en los afios 1960 y la IEEE en 1968 (Std 287) se ocupan de normas al respecto. En la actualidad el IEC
en los estudios 169 y 457 menciona los conectores C, N, SC, TNC, SMA, SMB, SMC.

2) El nombre circulador deriva del latin circulatore, identificaba a los musicos del imperio romano que tocaban en las calles
y el publico se disponia en circulo en torno a él y al final del acto dejaba su modesta contribucion.
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CIRCULADORES. Un circulador tipico para guia de onda en la banda de 2 GHz introduce una atenuacion de 0,2 dB en
el sentido de la flecha y tiene una aislacién en el sentido inverso del orden de 25 dB. La RL (Return Loss) es mayor a 25
dB. El circulador funciona gracias al material ferromagnético ferrite el cual, para disponer de una premagnetizacion, se
coloca junto con un iman en un circuito magnético cerrado mediante una capsula de hierro. De los varios tipos de ferrite se
usan el granate de itrio para frecuencias hasta 6 GHz y ferritas de espinel para frecuencias superiores. Los circuladores son
construidos hoy dia mediante pistas en Y de pelicula delgada terminadas en conectores coaxiales o mediante guia de onda
rectangular.

En las comunicaciones por satélite, debido a que la potencia que se maneja es muy elevada (llega a mas de 1 kw), los
filtros y circuladores son especiales. Por ejemplo, el calentamiento de un filtro de cobre produciria un desplazamiento de
frecuencia de unos 8 kHz por cada 25 °C de cambio. Por ello, los filtros son de Invar o enfriados para compensar la
temperatura. El circulador se lo utiliza para 3 aplicaciones en el branching:

-Como aislador entre etapas amplificadoras de potencia para evitar reflexiones de sefial.

-Como sumador de sefiales de RF en los sistemas con diversidad de frecuencia.

-Como separador de RF de transmision y recepcion en la entrada coaxial o guia-ondas.

2.2- FILTROS DE RADIOFRECUENCIA

Siguiendo a la Fig 01 se observa que por ejemplo la frecuencia f3 que proviene del filtro pasabanda de canal es
direccionado por los circuladores hacia el filtro de canal de f2. Alli sufre una reflexion y se dirige, junto con f2 hacia el
circulador y filtro de canal de fl. La pérdida introducida por el filtro pasabanda de canal estd dada por el hecho que el
ancho de banda relativo es del 1% referido a la portadora central de la banda. Conocida la reciprocidad entre las pérdidas y
el producto del ancho de banda pasante relativo y del factor Q esta claro que se requiere un factor Q lo més grande posible
para no degradar la calidad del sistema.

Los filtros de canal mediante pelicula delgada no son utilizables debido a la desfavorable distribucién de corriente eléctrica
muy concentrada y por lo tanto se incrementan las pérdidas. Se recurre entonces a resonadores de cavidad. En éstos el
factor Q aumenta con la raiz cuadrada de la frecuencia por efecto pelicular, lo cual es valido para volimenes decrecientes
con el aumento de la frecuencia. En general se usan resonadores coaxiales hasta 2 GHz y de cavidad para frecuencias
superiores. Para otorgar suficiente estabilidad frente a cambios de temperatura se usan materiales especiales para construir
las cajas metalicas. Para reducir las pérdidas las placas de acero son revestidas en plata en un bafio galvanico. Como
elemento de sintonia pueden usarse tornillos metalicos o dieléctricos.
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3- CABLES COAXIALES Y GUIAS DE ONDA

3.1- CABLES COAXIALES

El cable coaxial estd construido con una guia de ondas circular y un conductor central aislado. Es una guia de ondas ya que
direcciona el campo electromagnético en su interior. La guia mas sencilla es un plano conductor; desde luego que las
pérdidas son elevadas pero el principio por el cual se guia una onda mediante el movimiento de cargas en un conductor es
idéntico. Para frecuencia inferiores a 3 GHz son conductores coaxiales mientras que por encima de ésta se recurre a la guia
de ondas sin conductor central. Existen 3 tipos de guia de onda rectangulares, circulares y elipticas.

Las condiciones que debe satisfacer el campo EH en el interior del coaxial o la guia son las siguientes (condiciones de
contorno de las leyes de Maxwell):

-El vector de campo E debe ser perpendicular a la superficie metélica y el de campo H debe ser paralelo a la misma.

-Las lineas de campos E deben terminar en las paredes de la guia o formar un lazo y las H deben formar un lazo.

-Las lineas de campo E y H son perpendiculares entre si.

En la Fig 02 se muestra un ejemplo para el caso de una guia de ondas rectangular. Obsérvese que la corriente de
conduccion superficial en el conductor se cierra por una "corriente de desplazamiento” utdpica que atraviesa la guia y que
crea un campo H en el sentido de las agujas del
reloj. La velocidad de propagacién de la onda es
V= (0. uo)‘l/ 2, Cuando la constante dieléctrica y
la permeabilidad magnética corresponden al vacio
la V es el valor ¢ de 300.000 Km/s. Un coaxial de
2,6/9,5 mm tiene una L de 0,28 mH/Km y una C
de 48,5 nF/Km lo que determina una velocidad V
de 270.000 Km/s.

La impedancia caracteristica estd dada por

Zo= (polc0)l/2 = (L/C)1/2

que para el vacio corresponde a 377 ohm y para el
coaxial del ejemplo a 75 ohm.

La atenuacién en la gufa de ondas o coaxial se
produce si los campos EH reciben reflexiones en
grietas o ranuras o si la corriente sufre atenuacién
por resistencia del metal. El cable coaxial,
construido con un conductor central y un aislante
helicoidal de separacion tiene constituciones tipicas
de acuerdo con el didmetro de los conductores. Si
denominamos d al didmetro exterior del conductor
interior y D al didmetro interior del conductor
exterior se puede seflalar que la atenuacion es
minima cuando la relacién D/d es 3,591.

En aplicaciones de microondas hasta los 3 GHz,
debido que por encima de este valor la atenuacién
del cable seria intolerable, se usan los conductores CampoE
9,2/29 mm y 18,6/51 mm conocidos como — _a_ Equipotencial
coaxiales de 7/8" y 1,5/8" respectivamente. Estos
coaxiales se usan en las bandas de 0,5 a 3 GHz con
atenuaciones que van desde 0,08 a 7,2 dB/100m y
desde 0,04 a 3,9 dB/100m respectivamente.

Guia de onda

La impedancia del cable, guia, filtros, circuladores
y antena debe ser 50 ohm. Para obtener esta
impedancia se debe tener en cuenta que la
impedancia caracteristica de un coaxial es:

Zo = 60 . In (D/d)
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Si D/d es 3,591 y usamos como aislante el polietileno PE que dispone de una constante dieléctrica er= 2,3 la impedancia
resulta de 50,5 ohm, en cambio con aislante de teflon PTFE con una er= 2,07 se llega a la Zo= 53,2 ohm. Para el
conductor coaxial 9,2/29 mm, donde la relacién D/d es 3,152, se tiene (con teflén como aislante) una impedancia de 47,87
ohm.

NOTA: Se ha normalizado la impedancias de 50 ohm para componentes de radiofrecuencia y microondas y 75 ohm para
frecuencia intermedia. En términos de minima atenuacion la relacion de conductores debe ser 3,6 y la impedancia resulta
77,5 ohm. La atenuacion se incrementa menos del 10% entre 50 y 107 ohm.

En términos de maxima potencia de transmision la relaciéon de didmetros 6ptima es 1,65 lo que determina 30 ohm de
impedancia. Dicho resultado se obtiene de la potencia P expresada como:

P= V2/Zo donde
V= Es.d.In(D/d) y Zo= 130.log(D/d)

Donde D/d es la relacion de didmetros, Es el campo eléctrico de ruptura (en el aire es 30.000 V/cm) y V es el voltaje entre
conductores. En frecuencia intermedia IF se prioriza la atenuacion minima y en radiofrecuencia RF un balance de ambas
condiciones.

NOTA: En cuanto hace a la atenuacién relativa en funcién de la relacion de didmetros se puede obtener mediante la
expresion:

At= (Rs.Ver / n.D) . (1 + D/d)
120.In D/d

donde Rs es la resistencia superficial del conductor. En la Tabla 01 se encuentran las caracteristicas de coaxiales de
material de cobre aislado en polietileno, (Impedancia 50 ohm).

Tabla 01: Caracteristicas comerciales de cables coaxiales.

Denominacion 3/8" 172" 7/8" 1:5/8"
Diametros en mm 3,9/12,3 4,8/13,7 9,2/25,4 18,6/46,5
Peso en kg/m 0,37 0,35 0,88 1,40
Frecuencia dB/100m

500 MHz 4,1

800 MHz 8,5 3,5 1,88
1000 MHz 7,5

1500 MHz 11,9 4,9 2,6

2000 MHz 14 11,6 5,8 3,1

3000 MHz 17,7 13,2 7,2 3,9

Referencia: Cables coaxiales Siemens
3.2- GUIA DE ONDAS

La forma en que se distribuyen los campos E y H en el interior del coaxial o guia de ondas se denomina modos de
transmisién ). Cuando la onda que se propaga es plana las componentes de los campos E y H en el sentido de
propagacion es cero, a este campo se lo llama onda transversal electromagnética TEH. Si s6lo se anula el campo
eléctrico se trata de una onda transversal eléctrica TE y si se anula el campo magnético se trata de una onda transversal
magnética TH. En el cable coaxial, como en la guia de onda circular, los modos de propagacién se numeran de acuerdo
con el nimero de medias longitudes de onda a lo largo de la circunferencia y en el radio. Por ejemplo, en
TEm,n/THm,n/TEHm,n se representa con m el nmimero a lo largo de circunferencia y n en el sentido radial.

GUIA DE ONDAS RECTANGULAR. Tabla 02: Guias de ondas rectangulares.

En la guia de onda rectangular el nimero

de modos de propagacién se numera de Dimension Banda de frecuencia Atenuacion
acuerdo con las medias longitudes de onda 58,7 x29,08 mm 3,3 a 4,9 GHz 20 dB/100m
que hay en cada cara (m y m). Las 34,85 x 15,80 mm 5,85a 8,2 GHz 30 dB/100m

19 X 9,50 mm 10 a 15 GHz 66 dB/100m

%) La primera guia de ondas fue ensayada por G.C.Southworth-1931 usando cafierias de agua de cobre con un didmetro de
2 a 5 pulgadas para transmitir una sefial de 2000 MHz.
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dimensiones de las guias rectangulares responden a la relacion 2:1 entre caras y por ser rigidas se instalan por tramos. En
la Tabla 02 se tienen los tipos de guias rectangulares.

Las dimensiones de las guias de onda rectangular, circular y eliptica estdn contenidas en IEC-153/154. La guia de onda
mas usada para enlaces terrestres es la guia eliptica debido a que en su construccion se usa chapa de cobre corrugada de
seccién en forma de capullo. Permite que se adapte a curvaturas.

GUIA DE ONDA ELIPTICA. La guia eliptica tiene una cubierta de proteccién de goma que est4 aislada del cobre por un
estrato de Polyment que evita la catalizacion del metal e introduce un leve escurrimiento entre ambos estratos extremos
favoreciendo la flexibilidad. La guia flexible se instala en un solo tramo lo cual permite reducir el tiempo de instalacion
pero es mas cara que las gufas rigidas rectangulares o circulares. Otro problema que tiene es que si luego de la instalacion
la medicion de ROE (relacion de onda

estacionaria) no es buena se debe Tabla 03: Car;?cteristicas con.lf:rciales de guias d? Oflda elipticas.

reemplazar la totalidad de la gufa. Banda de frecuencia Atenuacion dB/100m Pérdida retorno dB
1,70 a 2,30 GHz 1,51 a1,07 19,1a 19,1

En la Fig 03 se muestra el diagrama de 2,5022,70 1,45a1,39 23,1a23,1

variacion de la atenuacion en funcién de la 2,90 23,40 2,22a1,86 20,8 a 23,1

frecuencia para distintas guias de onda 3,1024,20 2,67a2,09 20,8 a 23,1

eliptica, mientras que en la Tabla 03 se 4,40 5,00 4,54 23,69 23,1a23,1

dispone de la atenuacién extrema de cada 5,602 6,42 4,13 23,80 23,1a23,1

tipo en distintas bandas y el valor de 5,92a7,12 4,88a4.3 23,1a23,1

pérdida de retorno RL en dB. En la Fig 04 7,102 7,75 4,90 a 4,69 23,1a23,1

se presentan los conectores para el 7,102 8,50 6,28 25,58 23,1a23,1

extremo de un cable coaxial y una guia de 8,50 29,80 11,31a9,50 22,1a22,1

ondas eliptica. Se observa el conector de 10,50 a 11,70 10,44 2 9,68 23,1a23,1

entrada del sistema de presurizacion. 11,70 a 13,25 12,28 a 11,38 23,4a23,1

Referencia: E.Waveguide. Heliax-Andrew
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El sistema de presurizaciéon (ver fotografia) consiste en mantener la presién de aire seco interior del cable o guia por
encima de la presion atmosférica para evitar la penetracién de humedad. En caso de normalidad se obtiene una situacién de
estanquidad, mientras que cuando existe una fuga de aire se pasa a un régimen de alarma determinado por el flujo
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resultante. El sistema tiene una autorealimentaciéon de manera que mantiene el nivel de presiéon PO en el entorno de 20 y 60
gr/cmz. En caso de falla de este nivel de presién se emite una alarma transmitida a distancia por el sistema de
telesupervision.

En las guias de onda o cable coaxial se define la longitud de onda de corte. Es un pardmetro geométrico que determina la
minima frecuencia que se propaga por la guia. En una guia de onda eliptica se expresa como:

re= ma.(1- b2/a2)l)2
q

Donde q es el primer pardmetro nulo de la funcién eliptica de Mathiew modificada de primer orden y primer tipo. Los
valores 2a y 2b es el ancho y alto de la elipse. Se distinguen 2 tipos de velocidades en la guia de ondas: la velocidad de
fase Vp (velocidad aparente con que la fase cambia a lo largo de la guia) y la velocidad de grupo Vg (velocidad con que
se propaga la energia de la onda). La Vg se calcula mediante:

Vg= c. (1-(fe/h2)1/2,

Cuando la relacién entre b/a es de 0,52 la zona lineal de aplicaciéon de una guia de onda flexible es desde f/fc=1,48 hasta
1,8 (zona lineal en la Fig C5-03). La impedancia que ve una onda Tm,n en la guia se expresa mediante:

Zm,n = . Y4 .
[1-(fm,n/f)2]I 2

donde Zo es la impedancia del espacio libre que corresponde a 377 ohm. Cuando la frecuencia de funcionamiento se
aproxima a la frecuencia de corte la impedancia se aproxima al infinito lo cual produce la reflexion total de la onda.
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LAMINA. Arriba se muestra un oscilador DRO y un circuito de branching (circulador, filtro y conector hacia el cable
coaxial. Debajo se muestra el interior de una estacion repetidora de radio y conectores tipicos de RF y microondas.
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1508

ANTENAS PARA MICROONDAS

Sobre los distintos tipos de antenas y las principales caracteristicas de radiacion de las
antenas para enlaces de microondas.

1- DEFINICIONES

1.1- RADIADORES DE CAMPO EH

La primera antena de referencia, ideal por definicién, es la antena isotrépica '). La emisién hipotética de tal radiador es
homogénea e isotropica (omnidireccional) en todas las direcciones del espacio. Si dibujamos en escala, en torno al
elemento de radiacion, la energia emitida en cada direccién tendrd una superficie caracteristica que para la antena
isotrépica es una esfera con centro en la antena.

Un radiador real de energia electromagnética es el dipolo de Hertz. Es una antena filiforme de longitud L despreciable
respecto de la longitud de onda. A lo largo del conductor la distribucion de la corriente que genera el campo resulta
uniforme. El dipolo se puede asemejar a un elemento abierto de corriente alterna donde las cargas oscilan desde un
extremo al otro. En el espacio cercano a la antena (campo cercano) predomina el campo de induccion de caracter
estacionario caracterizado por la transferencia de energia desde la fuente al espacio circundante y viceversa.

Mis alla de una distancia igual al valor de la longitud de onda el campo se hace transversal TEH y mucha mas lejos es un
campo plano. A éste se lo denomina campo lejano (Zona de Fraunhofer) el cual considera despreciable la diferencia de
fase de las ondas que arriban desde los distintos puntos del radiador. Las caracteristicas de radiacién del dipolo es
lambertiana o sea que se reduce con factor igual al coseno del dngulo respecto de la direccién de méaxima directividad
(perpendicular al dipolo).

En el campo lejano las lineas de campo E son cerradas y las concentraciones de lineas de campo E y H es coincidentes.
Las del campo H son circunferencias concéntricas en planos perpendiculares al eje del dipolo. El dipolo real consta de dos
véstagos de conductores aislados entre si de forma que la distribucion de corriente en el dipolo son del orden de la longitud
de onda.

1.2- ANTENAS REFLECTORAS TIPICAS

En los enlaces radioeléctricos terrestres por problemas de interferencias se requieren reflectores adicionales de alto
rendimiento y ancho de banda. Se han adoptado viseras recubiertas de material absorbente que disminuyen los campos
difusos. En una antena parabdlica tipica una onda esférica procede del alimentador de la antena el cual actia de fuente
primaria y es transformada en una onda plana tras el paso por el reflector. El problema reside en iluminar el reflector
desde el foco del mismo. En la Fig 01 se ha resumido algunos tipos de reflectores para antenas directivas de enlaces
radioeléctricos terrestres.

El reflector de la antena debe cumplir la condicién de entregar una onda plana a la salida del mismo. En teoria el
alimentador es una fuente puntual que alimenta al reflector que esté situado en el foco de la pardbola. En la practica ocupa
un espacio y no satisface el diagrama direccional. La energia radiada por el alimentador desborda al reflector y produce
una emision espuria que crea 16bulos laterales.

Una solucién es colocar una superficie absorbente y otra es reducir la irradiaciéon del iluminador sobre el borde de la
parabola con lo cual se reduce tanto el l6bulo lateral como se incrementa la ganancia total del reflector. Los sistemas
comunes de reflectores e iluminadores son el alimentador en el foco de una parabola, en Cassegrain y en Gregorian.

!) Fueron A.Popov y G.Marconi-1895 quienes encontraron que un cable largo y vertical funcionaba como antena para
emitir y recibir ondas de radiofrecuencia. Por semejanza con las antenas de los insectos se las llamé de ésta forma.
Marconi en 1901 emitié ondas de radio desde Inglaterra y se captaron en Terranova; el 12/12/1901 se considera el dia de
invenci6n de la radio.
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-La Parabola tiene la ventaja de que el bloqueo por parte del iluminador de la abertura de la antena es reducido y la bocina
alimentadora es reducida y pequefia. Sin embargo, requiere de tramos de cable coaxial o guia de onda largos. Es la antena
tipica usada para radioenlaces terrestres. Por debajo de 2 GHz se usan antenas grilla (Grid).

-La Cassegrain se basada en un doble reflector disefiado por Cassegrain en el siglo XVII para telescopios Opticos. Esti
formada por un reflector principal y otro auxiliar que corresponde a una porcién de paraboloide. Esta antena se la usa para
producir elevadas atenuaciones en el 16bulo secundario y obtener pequefios angulos de irradiacién. El sistema Cassegrain
permite ubicar la bocina con un tramo de guia menor pero el subreflector bloquea gran parte de la apertura y el
desbordamiento aumenta los 16bulos laterales. Esta antena es la usada en la mayoria de los enlaces satelitales.

-El reflector Off-set estd para evitar el Tabla 01: Antenas referido a congestién y capacidad.

bloqueo de la apertura del reflector por parte Capacidad Muy alta _ Alta Media Baja

del iluminador (enfoque descentrado del Muy alta congestion Horn Horn Horn Horn
reflector). De tal tipo de antenas surge el | . ADV-S ADV-S ADV-S ADV-S
reflector horn ampliamente utilizado en | pfedia ADV-S Shield Shield Standard
enlaces para obtener una elevada ganancia, Baja Shield Standard Grilla Grilla
buena discriminacion a la polarizacién cruzada ADV-S = Advanced Feed System-Shield

y gran ancho de banda. El costo es, sin
embargo, bastante superior a las antenas parabdlicas normales. La aplicacién de las antenas depende de la congestion del
enlace y la capacidad:

-
My
p—
LA
Mastily ~ Reflector Shield y Gregorian
L Soporte Parabélico Radome m
Parabdlica Cassegrain Gregorian ﬁ
Parabdlica Cassegrain
Off-set Off-set Hom Cerrada

HEE

Fig 01. Definiciones para antenas con reflector parabélico.

1.3- CONSTRUCCION DE UNA ANTENA

El alimentador o iluminador de la antena se une a la guia de ondas y termina en un radome de teflon que permite la
estanquidad del flujo de presurizacion de la guia. El teflon es transparente a la radiacion electromagnética.

REFLECTOR PARABOLICO: se construye de fibra de vidrio o aluminio. El caso de fibra de vidrio se construye con un

laminado reforzado con resina poliester; la superficie se metaliza con Zinc. La superficie interna de la pardbola estd
metalizada y se coloca una visera (de fibra de vidrio o aluminio) con cobertura absorbente para reducir el 16bulo lateral de
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irradiacion (entre 70 y 180°) con el propésito de mejorar las prestaciones frente a las interferencias. Esta cobertura se

conoce como Shield.

RADOME EXTERIOR: es de fibra de vidrio o tela de Hypalon e impide la acumulacién de nieve o la carga del viento
sobre la antena. Se realiza en forma plana cuando existe shield o de lo contrario es parabdlico. El material es de Hypalon o
Raydel en el primer caso o de fibra de vidrio reforzada con resina en el segundo. El radome introduce una atenuacion entre
0,2y 0,4 dB para didmetros de 1 a 4 m de antena en las bandas hasta 4,2 GHz; aumenta a valores desde 0,4 a 1 dB en las
bandas hasta 6,4 GHz; a 1,2 dB hasta en las bandas hasta 8,5 GHz y desde 1 a 2,5 dB las bandas de 13,2 GHz. El shield
tiene un compensador de presion consistente en un tubo de descarga que permite la variacion de la presion interna y el
equilibrio con la externa cuando el viento acciona sobre el radome.
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Fig 02. Layout de una torre y antena.
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EFICIENCIA: en una antena se ve reducida la ganancia por las siguientes causas:

-Spill over: La potencia incidente es irradiada en todas las direcciones por el borde de la parabola (rendimiento 90%).
-El iluminador tiene un diagrama de emision que abarca mas que la superficie de la antena (rendimiento de 70%).

-El iluminador absorbe parte de la energia reflejada en la parabola por que obstruye el camino (rendimiento de 95%).
-La rugosidad del reflector produce una diferencia de fase en las ondas reflejadas (rendimiento de 93 %).

-Se genera una diferencia de fase cuando el iluminador no estd exactamente en el foco de la parabola (rend. 98%).
-Como el reflector no es un conductor ideal parte de la energia penetra en el material y es absorbida (rendimiento 99%).

Las caracteristicas ambientales y climatologicas se encuentran en IEC 68-2 para baja temperatura, alta temperatura,
radiacion solar, vibracién, niebla salina, lluvia y salpicaduras, saltos en carga suelta. Las condiciones tipicas de
funcionamiento de una antena son: Temperatura entre -40 y +60 °C; Humedad entre 0 a 100%; Flexion con viento: de
<0,1° a 110 Km/h (EIA RS195B/222D); Supervivencia: 200 Km/h.
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2- CARACTERISTICAS DE LAS ANTENAS

Para la definicién de las caracteristicas en una antena seguir la Tabla 02.

GANANCIA DE ANTENA: Para una antena la relacién entre la ganancia (respecto de la antena isotropica en la direccion
de maxima directividad) y el area eficaz es una constante igual a 22/4x, con X la longitud de onda. La ganancia de una
antena puede obtenerse en forma matematica mediante la expresion:

G = 10.log {4nA0/A%}; con Ao = n.m.(d/2)2

Donde Ao es la superficie efectiva proyectada de la abertura del reflector, A es la longitud de onda en el espacio libre, d el
didmetro de la antena y n la eficiencia de la apertura expresada en %. Por lo tanto, se observa que la ganancia de una
antena es proporcional a la frecuencia, la eficacia de la apertura y el didmetro del reflector. Lo cual queda comprobado del
andlisis de los valores de la Tabla 02. En la préctica la eficiencia 1 se encuentra entre el 50 y 75 % (cociente entre el area
eficaz y el area real de la antena). En Fig 03 se muestra un diagrama tipico de irradiacién de una antena parabdlica
disponible por un fabricante de antenas. En este esquema se observa el diagrama de irradiacion principal y una envolvente
aproximada tedrica.

ENVOLVENTE DE GANANCIA. Se trata de la ley tedrica determinada por:
G= 52dB - 10.log D/} - 25.1og ¢

Donde, D/ es la relacién entre el didmetro de la antena y la longitud de onda. El valor de ¢ es vélido entre ¢1 y ¢2. EI ¢1
corresponde a 100.A/D y ¢2 al minimo valor constante. Los valores son:

D/ﬂ GO dB ¢3 dB ¢1 ¢2 I_’—_.T'_"__'!"'”""__;"_'_""'L__' !
15 31 4,7 6,7 40 ‘ Harlzomal an

20 3 35 5 36,5 | | LT G
25 36 2,8 4 33 ;

30 37 2,3 3,3 30 ' l

40 40 1,7 2,5 27,5 : | -

50 42 1,4 2 25 i 1

60 43 1,2 1,7 23 " :

80 46 0,9 125 21

100 48 0,7 1 19

COAZ0-058 D Azimuth radiation pattern [copolanzation)

Fig 03a. Diagrama de irradiacién de una antena parabdlica.

En la Tabla 03 resumen las principales caracteristicas de las antenas parabdlicas para enlaces terrestres en distintas bandas
de frecuencias y con distintos didmetros. Se indican los valores de ganancia en dB en la direccién de maxima directividad;
la discriminacién a la polarizacién cruzada XPD en dB en la misma direccién (el valor de XPD disminuye en la medida
que el angulo respecto de la direccién de maxima directividad aumenta); la relacién frente-espalda F/B en dB y la pérdida
de retorno (desadaptacion de impedancias) en dB. Referencia de antenas Andrew.
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Tabla 02: Caracteristicas definidas sobre una antena reflectora.

PRX vs ®

Ga dB

HPBW
F/B dB

XPD dB

RL dB

BW MHz

Area Eficaz

Se trata del diagrama de irradiacién. Pueden obtenerse el diagrama medido y diagrama garantizado por
el productor de antenas (Fig C5-06).

Ganancia de potencia respecto de la antena isotrpica. El valor se define para el campo lejano y
considerando la propagacion libre. A la direccion donde se tiene el maximo de ganancia se la define
mediante el concepto de directividad. Las antenas directivas tienen ganancia de potencia en alguna
direccion y pérdida (atenuacion) en otras.

La mayor directividad se obtiene con las antenas con reflector como se observa en la Fig 03a/b. En el
diagrama de irradiacion se define la direccion de maxima directividad caracterizada por el dngulo
inicial de 0° y con un nivel de referencia de 0 dB.

(Half Power Beam Width) Es el angulo que corresponde a una caida de 3 dB (mitad de potencia) del
nivel respecto al angulo 0°. Una antena de buena directividad tiene un valor de HPBW pequefio.

(Front to Back ratio) Corresponde a la relacion en dB de la potencia emitida en el dngulo de 180°
respecto a 0°.

(discriminacion a la polarizacién cruzada) Corresponde a la relacién en dB entre el nivel de sefial con
una polarizacién recibida y el nivel de la polarizacién octogonal. XPD se reduce con el aumento del
angulo. La definicion prevé tomar la relacion entre el valor de la polarizacién directa en el 4ngulo de 0°
y el valor de la polarizacién cruzada en el dngulo correspondiente a la caida de 6 dB en la polarizacién
directa.

(Return Loss) Se define la pérdida de retorno o coeficiente de reflexion en base a la Zo (impedancia
caracteristica de la linea de50 ohm) conectada a la antena y Za la impedancia de la antena a la frecuencia
de medida. El coeficiente de reflexion vale p = (Za-Zo) / (Za+Zo).

(BandWidth) La antena es util en el rango de frecuencia (ancho de banda) donde tiene una buena
adaptacion de impedancia; es decir, mientras el coeficiente de reflexién p es menor a un valor entre 0,01
y 0,03.

Se denomina de esta manera a la capacidad de una antena de captar energia del espacio. Se define (en
condiciones ideales de polarizacién y de adaptacién de cargas) como la relacién entre la potencia
disponibles en los terminales de la antena y el flujo de potencia incidente. El valor del 4rea eficaz se
manifiesta como una superficie plana paralela al frente de onda que absorbe completamente la energia
que incide en ella. Se la puede llamar seccién normal de absorcion o captura.

Fig 03b. Diagrama de irradiacién de una antena parabdlica.

Nivel Relativo (dB) AN ray
50 4 30 10 1
60 32-25log B 40 20
70 4 50 30 4

C5-06
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Tabla 04. Caracteristicas de las antenas parabdlicas.

Caracteristica
Frecuencia 2,3-2,7 GHz
Antena estdndar, simple polarizacién

Frecuencia 3,7-4,2 GHz
Antena focal plana, simple polarizacion

Frecuencia 4,4-5,0 GHz
Alta performance, polarizacion simple,
con radome plano

Frecuencia 5,9-6,4 GHz
Alta performance, polarizacion simple,
con radome plano

Frecuencia 5,9-6,4 GHz
Antena focal plana, polarizacién simple,

Frecuencia 6,4-7,1 GHz
Alta performance, polarizacion simple,
con radome plano

Frecuencia 6,4-7,1 GHz
Antena estdndar, polarizacion simple,

Frecuencia 7,1-8,4 GHz
Alta performance, polarizacién simple,
con radome plano

Frecuencia 7,1-8,4 GHz
Antena estandar, polarizacion simple,

Frecuencia 10,7-11,7 GHz
Alta performance, con radome plano

Frecuencia 10,7-11,7 GHz
Antena estandar, polarizacion simple,

Frecuencia 12,2-13,2 GHz
Alta performance, polarizacion simple,
con radome plano

Dmts

1,8
2,4
3,0

3,0
3,7

2,4
3,0
3,7

2,4
3,0
3,7

2,4
3,0
3,7

2,4
3,0
3,7

1,8
2,4
3,0

1,8
2,4
3,0

2,4
3,0
3,7

2,4
3,0

1,8
2,4
3,0

2,4
3,0
3,7

GodB

31,1
32,7
34,6

39,1
40,9

39,3
41,0
42,7

41,2
42,9
44,6

40,6
42,8
44,6

42,3
43,9
45,6

39,3
42,3
46,1

40,3
42,9
44,8

42,9
44,8
46,3

46,6
47,8

44,0
46,4
48,2

47,6
48,8
50,9

DdB

32
30
30

28
31

30
30
30

30
30
30

28
28
28

30
27
30

30
30
30

30
30
30

30
30
30

36
36

30
30
30

30
26
30

F/BdB

36
39
44

50
64

65
67
67

73
74
75

64
66
68

60
70
71

47
49
52

66
68
70

50
52
54

75
75

51
53
55

70
71
70

RLdB

20,8
23,1
23,1

30,7
30,7

32,3
32,3
32,3

30,7
30,7
30,7

30,7
34,2
34,2

34,2
34,2
34,2

26,4
26,4
26,4

30,7
30,7
30,7

26,4
26,4
26,4

28,3
28,3

34,2
34,2
34,2

28,3
28,3
28,3

1508-(7)




ANTENAS PARA MICROONDAS

LAMINA. Desde arriba hacia abajo. Instalacién de guias de onda sobre una torre. Antenas de tipo Grid para frecuencias
por debajo de 2 GHz. Antenas de tipo parabdlicas para frecuencias superiores. Debajo se muestra un detalle del
alimentador de antena desde el frente y la parte posterior.




MEDICIONES EN FRECUENCIA INTERMEDIA

1509

MEDICIONES EN FRECUENCIA INTERMEDIA

Con referencia a las mediciones efectuadas en Frecuencia Intermedia: espectro, diagrama de
0jo, relacion BER vs C/N y la Signature.

"Hay pocas personas que, si usted les ofrece el resultado, sean capaces de desarrollar, a partir de su propia conciencia
interna, cuales han sido los pasos que han conducido a tal resultado. Es a este talento al que me refiero cuando hablo de

razonar hacia atrds, o analiticamente."
Sherlock Holmes (A.C.Doyle-1882)

1- MEDICIONES CUALITATIVAS

La sefial demodulada puede ser analizada mediante 3 tipos de diagramas.
Las 3 mediciones son cualitativas y solo dan una idea visual de la sefial
demodulada.

-DIAGRAMA DE OJO: Consiste en superponer en la pantalla del
osciloscopio los pulsos de la sefial demodulada sin regenerar. La
visualizacién corresponde al tipo Sefial vs Tiempo. En la Fig 01 se muestra
un diagrama de ojo obtenido desde un demodulador 4PSK, y asociado el
diagrama de constelacién de fases y vectorial.

-DIAGRAMA VECTORIAL: Consiste en el acceso al osciloscopio
mediante la funcion de ejes X-Y de forma que se obtiene un diagrama Sefial
vs Sefal. Sobre cada eje se coloca un canal demodulado.

-DIAGRAMA DE CONTELACION DE FASES: Consiste en borrar el
trazado del haz en un diagrama vectorial con el propdsito de visualizar a los
puntos de regeneracion de la sefial.

| 1

S5E556B57 MH?Z

LSS
B8E8EER &y

Diagrama de Ojo Constelacion de Fases
M3-01

Diagrama Vectorial

Fig 01. Diagramas de ojo, de constelacion de fases y vectorial en modulacion 4 PSK.
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2- RELACION ENTRE NIVEL DE RECEPCION Y BER

2.1- ANALISIS DE RUIDO
La Ley de Planck determina la densidad espectral de ruido; dicha expresion indica:
8¢ = k.T + h.f

La primer componente se conoce como ruido térmico y tiene en cuenta la constante de Boltzman k y la temperatura T °K,
siendo independiente de la frecuencia. Es producido por la agitacién molecular lo cual justifica que se anule a 0 °K. La
segunda componente se conoce como ruido cuantico y tiene en cuenta la constante de Planck h y la frecuencia f Hz. Es
independiente de la temperatura y se incrementa con la frecuencia. Es producida por la indeterminacién de los procesos
onda-particula en la teoria cuéntica.

El ruido térmico es preponderante frente al ruido cuantico hasta frecuencias del orden de 1013 Hz. Para una T=290 °K el
valor de k.T es -174 dBm/Hz y para 1013 Hz el valor de h.f es -172 dBm/Hz ). Por encima de esta frecuencia el ruido
cudntico es superior al térmico ya que crece en forma lineal con la frecuencia. El ruido térmico (con distribucion de Gauss)
se estudia en sistemas por cable o microondas mientras que el ruido cuantico (con distribucién de Poisson) se estudia en
sistemas por fibras dpticas.

El ruido da lugar a la denominada Figura de ruido NF, definida como la degradacién entre la relacion sefial a ruido de
entrada y salida de un circuito. De una cadena de circuitos en cascada el primero de ellos es preponderante en la
determinacién de la NF del conjunto. La NF para ruido térmico se puede indicar como:

NF= 1 + (Tr/290)

Donde la NF se expresa en dB y Tr es la temperatura equivalente en °K. Valores tipicos:
-de 5 a 10 °K para amplificadores moleculares Méser;

-de 40 a 50 °K para amplificadores paramétricos;

-de 120 a 200 °K para amplificadores transistorizados.

Un valor de Tr=290 °K equivale a una NF=3 dB. El Sol produce un ruido equivalente desde 23000 a 90000 °K, la Tierra
cercano a 290 °K y la Luna entre 90 y 250 °K (medidos a 4 GHz y decrecientes con la frecuencia). Un amplificador TWT
de potencia tiene una Tr de 400 °K.

2.2- RELACION PRy vs BER

La potencia de recepcion Ppy tiene una relacién directa con la tasa de error BER de la sefial digital. La Relacién
portadora a ruido C/N se define como:

C/N= Prx / (k.T.AB.NF) o Prx= -114 dB + 10.log AB + NF + C/N

Donde k es la constante de Boltzman, T la temperatura en °K, AB es la banda equivalente de ruido y NF la Figura de
ruido del receptor. Esta relacion tedrica entre C/N y la potencia de recepcién permiten obtener la relacién cruzada con la
BER. Por otro lado la relacion entre C/N y la BER se expresa, para la modulacion de 2 estados de fases 2PSK, mediante:

BER= % . [l-erf VC/N]  con erf(x)= | G(x)

Donde la funcién erf (error complementario) se define en base a la funcién distribucién acumulada de Gauss G(x). En
palabras, se trata de la probabilidad acumulada G(x) hasta el valor genérico x.

') Holmdel-1932 en BellLabs detecté ondas de radio provenientes desde el espacio (Constelacién de Sagitario), iniciando la
radioastronomia. También en la Bell-Labs, Penzias y Wilson-1964 midieron la radiacion de microondas de fondo en el
universo en 4080 MHz. Se trata de una temperatura de ruido de cuerpo negro uniforme en todas las direcciones equivalente
a2,726°K y que se considera un residuo fosil del Big Bang (explosién que dio origen al universo probablemente hace unos
15.000 millones de afios). En 1977 se descubrié una pequefia variacién en esta uniformidad de 3 milésimas de grado mas
caliente en la direccion de la constelacion de Leo. Lo cual se explica por el efecto Doppler cuando la galaxia a la que
pertenece el sol deriva en direccion opuesta.

El universo primitivo estaba formado por plasma. Luego de algunos cientos de miles de afios desde el Big Bang se enfrid
lo suficiente como para que los electrones se fijaran al nicleo. El plasma se hizo transparente a la luz liberando los fotones
de radiacion de fondo.
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Para modulaciones de mayor nimero de estados de Tabla 02. Relacion Modulaciéon vs C/N.

fases (PSK o QAM) la relacién se mantiene pero se | Modulacién \% o 20.log (V/o)
agrega un corrimiento constante en dB. El corrimiento | 2pSK 1 1 0 dB

se determina en base a la reduccion entre la amplitud | 4pSK 1 0,70 3,1 dB

de la portadora V y el valor eficaz del ruido c. En la | §pSK 1 0,38 8,4 dB

Fig 02 se muestran las caracteristicas de BER vs C/N | 16PSK 1 0,19 14,2 dB
para distintos métodos de modulacion y las | 16QAM 0,7 0,23 9,7 dB
caracteristicas medidas sobre los equipos comerciales | 64QAM 0,6 0,10 15,6 dB
tanto para BER vs C/N como para BER vs Prx ?). 256QAM 0,6 0,05 22,1dB

El ITU-R 1.378-5 define la relacion sefial a ruido normalizada W denominada relacién entre energia de bit a densidad de
ruido.

W =Eb = C/Vtx = C/N + 10.log (AB/Vtx)

No N/AB
Entonces:  -Para 4PSK C/N=W + 3dB
-Para 16QAM C/N=W + 6dB
-Para 64QAM C/N=W + 7,8 dB

La medicion de BER vs Prx se efectiia mediante un atenuador en el circuito de branching en recepcién. Algunas veces esta
medida se realiza atenuacion la sefial en transmisién para observar el efecto de las interferencias, las cuales no son
atenuadas como en el caso de recepcién. Para el caso de la medicion de BER vs C/N se efectda la inyeccién de ruido a
nivel de IF en recepciéon. Una medicién més exigente resulta ser la Signatura, que simula el efecto selectivo del fading en
un enlace de radiofrecuencia.

exp BER vs PRx dBm exp BER vs /N dB exp BER vs C/1dB
140Mb/s
140Mb/s 16QAM
16QAM
C/1=25 dB
C/1=50 dB
-80 -75 =70 14 10 15 20

Fig 02. Caracteristicas BER vs C/N, Prx y C/I.

%) La unidad de medida de potencia usada hoy dia es el dB. Weber y Fechner-1834 encontraron que la intensidad
fisioldgica crece con el logaritmo de la intensidad fisica del sonido. De la unidad Bell la décima parte (dB) corresponde a
la més pequeiia variacion de intensidad que percibe el hombre. En 1920 se defini6 la Unidad de Transmision TU y en
1928 el Comité Consultivo Internacional de Telefonia CCIT (antecesor del CCITT, actual ITU-T) defini6 el dB equivalente
al TU.
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3- SIGNATURE DEL DEMODULADOR

3.1- MODELO DE 2 RAYOS

Ruthroff-1971 plante6 el modelo de propagacion por multiple trayectoria en la atmdsfera. En la Fig 03 se muestra un
ejemplo del resultado producido por la suma de dos rayos el directo a y reflejado a.b. El retardo entre ambos es t.

En el ejemplo de la Figura se encuentra que:

-Cuando no existe desvanecimiento la potencia recibida es 20.log a.

-Si se toma el valor de a como referencia (a=1) el nivel es de 0 dB.

-Suponiendo un rayo reflejado a.b= 0,7 con un retardo t de 5 nseg el efecto de atenuacion depende de la frecuencia.
-Cuando la frecuencia coincide en periodos con el retardo (2000 MHz con periodo 0,5 nseg) se encuentran en fase.
-Se tiene un nivel resultante R= 20.log(a+ab) correspondiendo a una ganancia de 3,5 dB.

-Cuando en cambio el retardo coincide con un nimero de medios periodos ambos rayos se encuentran en contrafase.
-La resultante es R= 20.log(a-ab) correspondiente a una atenuacion de -10,5 dB.

-La atenuacion tiene una caracteristica selectiva y periédica con la frecuencia.

-El periodo es 1/1, para este ejemplo es de 200 MHz.

-El pico de atenuacion se denomina Notch y produce una muesca en el espectro como se ve en la Fig 03.

-Este notch tiene tanto una variacién dindmica en frecuencia como en nivel con el transcurso del tiempo.

En baja capacidad donde la banda ocupada es pequefia o en sistemas analdgicos con modulacién FM donde la potencia se
concentra cerca de la portadora, el efecto del notch se percibe como una atenuacién practicamente plana. En alta capacidad
con un espectro ocupado mas amplio el notch produce una atenuacién de nivel reducida pero una deformacion apreciable
del espectro que involucra un incremento de la tasa de error BER. En otras palabras, el notch produce la ruptura de la
relacion tedrica entre la BER y la C/N. Con buenos valores de C/N (o potencia de recepciéon) la BER puede ser muy
elevada.

DEM -

Simulador de Fading
Nivel dB vs Frecuencia MHz Notch dB vs Notch MHz

HS5 - ———— —Qloglatab) ___ _ _ ] Notch

dos - — L _ _ 20log@-ab) R

1= 200MHz

140Mb/s-1 ; Fo= ;10 v, v
M3-03

Fig 03. Efecto del fading selectivo y la relacion con la Signature.

Por ello una mejor caracterizacién del receptor es la Signature o Firma que corresponde a relacionar la BER con la
atenuacioén del notch en determinadas condiciones de medida. La medicion de la signatura se efectia a nivel de frecuencia
intermedia IF para independizarse de la frecuencia de la portadora de RF. Consiste en simular 2 caminos los cuales se
encuentran atenuados y desfasados en forma relativa. La diferencia de nivel entre caminos determina la profundidad de
atenuacion del notch y la diferencia de fase determina el retardo entre caminos.
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La signatura corresponde a dibujar sobre un par de ejes el nivel de atenuacién del notch que produce una determinada BER
en funcién de la frecuencia del espectro. En la Fig 03 se muestra un ejemplo de lo mencionado, mientras que en la Fig 04
se muestra una variedad de mediciones efectuadas sobre equipos reales. El efecto de selectividad del notch se reduce hacia
el centro del espectro debido a que se provoca una deformacién del espectro simétrica.

3.2- VARIEDAD DE SIGNATURAS
De acuerdo con la Fig 04 las distintas signaturas que se pueden obtener son las siguientes:

1-El area de la signatura bajo la curva es funcion directa del tiempo de corte. En la medida que el espectro del radiocanal
se incrementa (mayor velocidad y menor niimero de estados de fases) el 4rea de la signatura también lo hace. Por debajo de
34 Mb/s el area se torna despreciable a los fines practicos.

2-Generalmente se efectian mediciones de signatura para valores umbrales de BER en 1073 y 1076 1o cual se asocia a los
umbrales de corte US (o calidad inaceptable SES) y calidad degradada DM, respectivamente. El area ocupada es superior
en la medida que se disminuye el umbral de BER.

3-W.Rummler encontrd que el retardo de 1=6,31 nseg se aproxima a la respuesta de amplitud y retardo de grupo medido
en enlaces reales a fines de la década de los '70. Pueden adoptarse otros valores de retardo incrementindose en area de la
signatura con el retardo. Segin Ensshwiller-1979 la signatura tiene un ancho que no depende del valor de t. El érea es
proporcional al valor de t de medida de acuerdo con A(t)/A(t0) = t/70.

140Mb/s-16QAM — BER=10-6 — Retardo= 6,3nseg ——
140Mb/s-64QAM 1 BER=103 1 [ Retardo= 10nseg
34Mb/s-4PSK \ y

W A
TR 1N

Mediciones sobre 140Mb/s-16QAM,; 10 dB/div, 10 MHz/div; Fo= T0OMHz

Garantizada —— 50 MHz/seg 100 dB/seg——]
[ Referencia i 30 d.B.fseg_\
#

f(ff\\;;/\\\ L

M3-04

—

Fase Minima ™
Fase No-minima—

Fig 04. Diversidad de Signature del demodulador.
4-El diagrama de la Fig 03/05 muestra el modelo de dos rayos descrito mediante:
Hw)= a.{l + b.ed-W-1}
La transferencia de amplitud y fase vs frecuencia debida al notch se muestra en la misma Figura y se describe mediante:

H(w)= (1 + b2 + 2.b.cos w.)l’2 y D(w)= b.1.(b - cos w.1)
1+b2+2.b.cos w.t

En la transferencia de fase se disponen de dos posibilidades de acuerdo con b y t:

-Fase minima Fm cuando b<1;t<0) o0 ((b>1;1>0)
-Fase no-minima Fnm cuando (b<1;1>0) 0 (b>1;1<0)
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En palabras, la condicion b>1 significa que el rayo reflejado tiene mayor nivel que el directo y t <0 significa que el rayo
reflejado llega antes que el directo. Mientras que en las condiciones de fase no-minima el diagrama se extiende hacia
infinito en el notch, en fase minima el valor tiende a cero. Las mediciones en ambas condiciones pueden dar signaturas
similares si bien algunos ecualizadores mejoran en una condicion mas que en la otra.

5-El fabricante puede entregar la informacion de la signatura de distintas formas: como una curva tipica promedio de varias
mediciones; como una plantilla garantizada que contiene el valor maximo admitido; como el area de la signatura con base
en MHz y altura en dB.

6-La medicion dinamica de la signatura significa que el notch se incrementa verticalmente con una cierta velocidad en
dB/seg o se mueve horizontalmente con una velocidad en MHz/seg. Las condiciones dindmicas de medida prueban la
inercia del ecualizador adaptativo del demodulador. En la medida que la velocidad se incrementa el 4rea también lo hace.
Son valores tipicos entre 10 y 30 MHz/seg (mdximo 100 MHz/seg) y entre 10 y 30 dB/seg (maximo 100 dB/seg).

7-La signatura de retorno responde a una medicién dindmica de nivel a una velocidad determinada en dB/seg pero
reduciendo dicho valor. Es decir, en lugar de incrementar el valor del notch hasta obtener el umbral de BER se decrementa
desde una BER maés alta.

8-Es posible medir la signatura en presencia de ruido o interferencia. De esta manera se dispone de una medicién con C/N
0 C/I como parametro de la medida.

Amplitud H{w) vs Frecuencia
Notch

v r r —— Amplitud 0,5 dB/div
-180° 0° 180° [ Retardo grupo 2 nseg/div 7
Fase H(w) vs Frecuencia /

Fase Minima
Fase No-minima

"

Retardo de Grupo vs Frecuencia

L L L 1

L I
Fo= 70MHz; 5 MHz/div

M3-05

Fig 05. Signature de fase minima y no-minima.
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4- ANALISIS DEL ESPECTRO

4.1- ANALIZADORES DE SENALES.

Se disponen de los siguientes analizadores de sefiales:

-Analizador de espectros. Mide potencia, frecuencia y ruido (caracteristicas de la sefal).

-Analizador de redes escalares. Mide frecuencia, transmision e impedancia (caracteristicas del componente).
-Analizador de redes vectoriales. Mide amplitud y fase (sefial en forma vectorial).

El analizador de espectros consiste en un mezclador (heterodino) cuyo oscilador local LO es de amplio rango de variacién
(ver la Fig 06). Generalmente un oscilador de tipo YIG es el mas apropiado por la facilidad y amplio rango de variacién
de sintonifa. El circuito del LO se complementa con un barrido (Scanner o Sweep) gobernado por el usuario (se trata de los
limites de banda seleccionados). La sefial de entrada al instrumento es filtrada, amplificada y detectada para ser presentada
en la pantalla. La resolucién del instrumento esta limitada por la estabilidad del LO y la selectividad del filtro LPF.

Fs o X —)%—)D—)Detactor Eje Y
T
OL
YIG Swepp EoX

Espectro 140 Mb/s-16QAM; Fo=70MHz; 10MHz/div; 10 dB/div

T T T

B Plantilla FCC

Plantilla PTT

M3-06
Fig 06. Espectro de una sefial modulada QAM.

El conjunto transmisor-receptor desde la IF-Tx hasta la IF-Rx se verifica mediante una serie de mediciones que intentan
comprobar las distorsiones (la linealidad y retardo de grupo), el ruido generado internamente (Figura de Ruido NF) y la
adaptacion de impedancias del circuito de antena (Pérdida de Retorno RL). El espectro puede medirse tanto en transmisiéon
como en recepcion y tanto a nivel de IF como de RF.

MEDICION DE ESPECTROS. Siguiendo la Fig 06 se indican algunos comentarios generales:

-El espectro de un canal depende del punto donde se mide, es decir, de la selectividad del altimo filtro.

-En alta capacidad el linealizador para intermodulacién puede ajustarse teniendo en cuenta la "cola" del espectro.
-No existe una plantilla normalizada para los espectros en distintos sistemas digitales. Se indican 2 criterios.

-En Europa las PTT (Post, Telephone and Telegraph) realizan una plantilla referida al valor maximo del espectro.
-En USA la FCC se refiere la plantilla al valor de la portadora sin modular.
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El valor del espectro debe encontrarse dentro de lo sefialado por la plantilla de manera que la sefial emitida sobre los
canales radioeléctricos adyacentes sea reducida. Sin embargo, el espectro definitivamente emitido depende de la banda
disponible por el radiocanal. Asi por ejemplo, es tipico que para enlaces de media capacidad (34 Mb/s-4PSK) se disponga
de una banda de 30 MHz entre portadoras de distinta polarizaciéon y 60 MHz entre las de igual polarizacion. Para alta
capacidad (140 Mb/s-16QAM) estos valores son 40 y 80 MHz respectivamente.

Se observa que debido a la disponibilidad de banda en los canales de media capacidad el filtrado es menos eficiente que en
alta capacidad. Esto se observa claramente de los puntos de anulacién del espectro. Mientras en media capacidad se
permite pasar el segundo l6bulo del espectro atenuado (35 dB respecto del valor maximo en 70 MHz), en alta capacidad en
cambio el espectro se corta antes de llegar al primer punto de anulacién.

En otras palabras, en media capacidad (34 Mb/s-4PSK) el espectro tiene el primer punto de anulacién en 70+17,5 MHz
debido a que la modulacién 4PSK reduce a la mitad la velocidad de simbolos respecto a la velocidad de bit. En alta
capacidad (140 Mb/s-16QAM) la modulacién 16 QAM reduce a la cuarta parte la velocidad de simbolos. El primer punto
de anulacion esta en 70+35 MHz. En alta capacidad se requiere un filtrado mas eficiente.

Por otro lado, se observa que el espectro emitido en ambos casos se superpone en polarizacion ortogonal con las
portadoras adyacentes. Esto es posible solo en los sistemas digitales que resisten mucho més las interferencias que los
analégicos. Por ejemplo, podemos sefialar que valores de C/I cercanos a 30 dB son précticamente despreciables en un
sistema digital.

4.2- ANCHO DE BANDA

Existen varios criterios para la definicién del ancho de banda que ocupa un canal:

-Ancho de banda de Nyquist: corresponde a la frecuencia de corte del filtrado ideal W= Vitx/2.

-Ancho de banda a mitad de potencia: atenuacién de 3 dB respecto del valor maximo en el centro del espectro.
-Ancho de banda equivalente de ruido: espectro rectangular de ruido con igual potencia que el espectro digital.
-Ancho de banda al primer punto de anulacién de espectro: primer l6bulo coincidente con 1/T (T duracién del pulso).
-Ancho de banda que contiene la mayoria de potencia: por ejemplo el 99% de la potencia total (FCC de USA).
-Ancho de banda con densidad de potencia delimitada: consiste en declarar un umbral entre 35 y 50 dB.

De acuerdo con el ancho de banda Tabla 03: Ancho de banda en radioenlaces P/SDH.
previsto por el ITU-R en las | Ancho de banda Sistema de transmisién posible
distintas gamas de frecuencias se |40 MHz 34 Mb/s- 4PSK
requieren los métodos de |60 MHz (428 MHz) 140 Mb/s-64QAM
modulacién indicados en la Tabla 155 Mb/s-128TCM
03. 80 MHz (440 MHz) 140 Mb/s-16QAM
155 Mb/s-64TCM
2x155 Mb/s-512TCM

4.3- DIGRESION: EL PRINCIPIO DE INDETERMINACION

Dos siglos de cuidadosos experimentos y observaciones habian demostrado que la luz visible se comportaba como una onda
de longitud muy corta. Se habia observado que la luz se interferia con un comportamiento semejante a las ondas en el
agua. Pero como la luz también se desplaza en el vacio (ondula donde no hay nada para ondular) resulté que Einstein y
Planck a principios de este siglo asociaron una particula a la luz, denominada fotén y con una energia E=h.v (donde h es
la constante de Planck y v=c/A la frecuencia de la onda).

L.Broglie-1924 extendi6 la dualidad onda-particula a toda la materia de la naturaleza, de forma que la energia es E=p.c
(donde p es la cantidad de movimiento y c la constante velocidad de la luz en el vacio). Reuniendo ambas expresiones se
obtiene p=h/A (donde A es la longitud de onda) eliminando c la tnica ligazén de la ecuacion de Eisntein con la luz.
Cualquier particula tiene asociada una onda; para un cuerpo macroscopico el valor de p es tan alto que la longitud de onda
es muy pequefia y carece de importancia. No ocurre lo mismo con el electrén: ;Se encuentran los electrones difundidos en
el espacio como una onda o concentrados como una particula?; si son ondas ;Como transportan la carga? y si son
particulas ;Como se refractan?. Esta es la dualidad onda-particula.

Para poder ver un electrén se debe aplicar el criterio de bombardeado con otras particulas; para localizarlo con precision se
deben usar longitudes de onda més cortas que la particula a estudiar. Esto implica que tiene una cantidad de movimiento
elevada y se afecta a la particula observada. Si se usa longitudes de onda larga no se afecta a la particula pero no se la
detecta con precisién. Heisenberg llega a la conclusién que si se denomina 8x a la indeterminacién en la posicién y dp a la
indeterminacion de la cantidad de movimiento, tenemos:
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5x.6p= h/2.n

denominado Principio de indeterminacién. Es posible obtener la mayor precision de una variable pero no de ambas
simultdneamente. Esto ocurre tanto con la posicion-momento, como con la energia-tiempo y la onda-particula. Se afirma
que incluso el espacio-tiempo deberia pagar tributo al principio de incertidumbre (el cuantum de espacio es de 1033 cm,
1017 veces mas pequefio que el electrén).

Cuando se quiere conocer la posicién de un cuerpo con un radar se puede disminuir la longitud de onda para tener una
maxima precision; esto eleva la frecuencia del espectro y obliga al uso de un instrumento de mayor ancho de banda. En
este caso el producto de la duracién de la sefial rectangular T por el ancho de banda B es una cantidad préxima a la unidad;
por ejemplo B.T> 1.

CONCLUSION. Una compresion del espectro obliga al incremento en el tiempo de medida; es decir, comprimir en el
dominio del tiempo equivale a una expansion en el dominio de la frecuencia y viceversa. La imposibilidad de concentrar
simultineamente la informacién en un tiempo pequefio y en una banda reducida es una consecuencia del principio de
indeterminaci6n de la naturaleza cudntica de la materia.
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1510

MEDICIONES EN RADIOFRECUENCIA

Referido a las mediciones de distorsion de amplitud y fase, la intermodulacién y la pérdida de
retorno del feeder de antena.

1- DISTORSION EN EL VINCULO DE ENLACE

Todo instrumento debe ser hecho por medio de la experiencia.
Leonardo da Vinci

1.1- DISTORSION DE AMPLITUD Y DE FASE

En este caso se hace uso del analizadores de redes vectoriales. De acuerdo con la teoria basica de los medios de
transmision, el conjunto transreceptor debe comportarse de la siguiente manera:

-La curva Distorsidad vs frecuencia debe ser constante dentro de la banda del canal y

-la caracteristica de Fase vs frecuencia debe ser lineal.

De esta forma las distintas armdnicas reciben una ganancia o distorsion idéntica y un retardo proporcional a la distorsion de
onda para que lleguen en fase. Por ejemplo, si para un frecuencia F1 se tiene un retardo de 90° para una F2=2.F1 el
retardo debe ser de 180° para llegar con igual relaciéon de fase. Cualquiera de estas alinealidades produce una distorsién
que se interpreta como una interferencia intersimbolo ISI de la sefial digital y por lo tanto se aumenta el nimero de errores
en presencia de ruido. La evaluacion de las alinealidades se efectiia observando las derivada primera de cada una de las
caracteristicas. Una caracteristica ideal dara lugar a una derivada igual a cero en amplitud y constante en fase.

La derivada matematica de la distorsion de amplitud y de fase (que podemos denominar retardo de grupo) es:

8V/6w  para Distorsion de Amplitud

3®/dw para Distorsion de fase (0=2xf)

Conceptualmente: en una carrera de 100 mts los competidores (armoénicas) parten en simultineo, si el tiempo de llegada se
distribuye entre 9 y 11 seg, el retardo de grupo es 2 seg.

Amplitud vs Frecuencia Fase vs Frecuencia

M3-07

Fig 01. Banco de medicion de linealidad de amplitud y retardo de grupo.
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ANALIZADOR DE MICROONDAS. El instrumento de medicion es el Analizador de redes vectoriales, conocido como
analizador de microondas MLA (Microwave Link Analizer) y s6lo puede efectuar un analisis en un entorno del punto. En la
Fig 01 se muestra un diagrama a bloques tanto del transmisor como del receptor del instrumento. El generador (MLA-Tx)
tiene dos osciladores controlables. Uno de ellos genera una sefial senoidal de baja frecuencia (18>fa>70Hz) seleccionable y
de nivel suficientemente alto (Va) de manera tal que esta sefial modula en frecuencia FM a una portadora de frecuencia
intermedia (35, 70 6 140 MHz). Se produce entonces un barrido cerca de la IF de acuerdo con el nivel de Va. El valor de
Va es tal que el barrido se ajusta hasta intervalos de +30MHz con centro en la IF.

Por otro lado, un generador senoidal de alta frecuencia (25khz> fn >5,6MHz) produce un barrido rapido en el entorno del
valor de frecuencia que determina Va. Como este barrido rapido es la base del 6f su amplitud Vm debe ser pequeiia y
ajustable. La desviacion que produciré en la IF es de 100 a 500 kHz. El valor de tensién Vm o Va importa como el desvio
de frecuencia que se produce luego del modulador de FM. En la Fig 02 se ha representado la sefial suma de Va con Vm y
el resultado luego de la modulacién FM. En el receptor (MLA-Rx) se dispone de un demodulador de FM con el propdsito
de obtener la sefial Va+Vm distorsionada por los equipos transreceptores y el medio de enlace. Mediante separadores de
frecuencia se puede obtener la sefial Va'y Vm.

| L | ,
T —

Fig 02. Formas de onda en el instrumento MLA.

Con Va se maneja el eje X de un osciloscopio ya que Va define un barrido lento con un gran ancho de banda en el entorno
de la IF. Con Vm se manejara el eje Y ya que Vm corresponde a un barrido rapido en el entorno de la frecuencia
determinada por Va. La sefial Vm tiene una distorsién de amplitud y fase que se determina mediante un demodulador AM
(®V) y PM (3®). El valor de la distorsién corresponde en cada instante de tiempo al valor de frecuencia sefialado por Va.
La mayoria de los instrumentos analizadores de redes posee una interfaz de datos paralelo denominada HP-IB (Hewlett
Packard Interface Bus) similar al estindar GP-IB de la norma IEEE 488.2 para interconexion de instrumental.

MEDICION DE DISTORSION. En la Fig 02 en cambio se muestra la plantilla indicada por el fabricante para la
distorsion de amplitud y fase en un equipo de media capacidad (34Mb/s-4PSK). En general los equipos disponen de filtros
ajustables que permiten crear una distorsion igual y contraria al transreceptor. En la Fig 03 se observa la distorsion de fase
introducida por los componentes de un circuito real sobre la frecuencia F1 genérica. El ajuste se realiza con el MLA
tratando que ambas curvas tengan un valor minimo de distorsién de amplitud medida en dB y de fase medida como retardo
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de grupo en nseg, dentro de un ancho de banda determinado. Ademas de ser minimo las curvas deberian ser simétricas
respecto a la IF.

La medicion requiere que el control automético de ganancia AGC no esté conectado, es decir debe realizarse con una
ganancia constante. Como la medida se efectia con una portadora que barre el espectro si el AGC estuviese conectado
producird una variaciéon de la ganancia en la medida que la frecuencia se mueve y destruiria la medida. E1 AGC actiia
cuando se transmite un espectro real pero cuando se transmite una frecuencia que efectda un barrido de la banda se coloca
en operacion manual.

Feeder
—JD—!X—:%—:D—:% %—)D—:X—)
T T
W e 2 W
!Bra.nching
"\_/* ’\/\ \\
—-"/ \\.

M3-09
Fig 03. Medicién tipica de linealidad y retardo de grupo.

1.2- DISTORSION DE INTERMODULACION

La intermodulacion es producida por la alinealidad de los circuitos amplificadores de alta potencia. El efecto se define
tipicamente mediante dos frecuencias de entrada F1 y F2, obteniéndose a la salida la serie de componentes:

+m.F1 +n.F2

Las componentes se reducen en amplitud en la medida que se incrementan los coeficientes m y n. Siendo por ello las mas
importantes 2.F1-F2 y 2.F2-F1 (intermodulacién de III orden); 3.F1-F2 y 3.F2-F1 (V orden). La medicion se efectda
mediante un generador de multi-tonos ingresando con 3 o 4 frecuencias previo al conversor de radio-frecuencia y
observando el espectro de salida del amplificador de micro-ondas. La atenuacion entre los tonos originales y los productos
de intermodulacién debe superar un umbral determinado (entre 35 y 50 dB).
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2- MEDICION DE POTENCIA

La medicién de potencia es tan importante que tanto a nivel de IF como RF se disponen de detectores apropiados para el
monitoreo permanente de ella. Existen 3 métodos para medir la potencia: el termistor, la termocupla y el diodo detector.
En la Fig 04 se muestran los 3 casos que convierten la potencia en un nivel de tensién proporcional a aquella.

Tabla 01: Variacion entre detectores de potencia.

Detector Térmico Semiconductor
Ancho de banda 10 MHz-26 GHz 10 MHz-40 GHz
Tiempo de respuesta lento rapido

Costo medio alto

Rango dindmico 50 dB 76 dB
Adaptacién 20 dB 16 dB

BOLOMETRO. EI bolémetro es un sensor de potencia que opera cambiando la resistencia en funcién de la tempertura; el
cambio de la temperatura resulta de convertir la energia en un elemento bolométrico como ser el termistor. El termistor
estd construido de oOxido metalico. La caracteristica de transferencia y potencia para distintas temperaturas tiene una
elevada alinealidad; por otro lado, existe una notoria falta de reproductividad entre distintos termistores.

El montaje tipico consiste en una terminacion coaxial o de guia de onda de igual tipo al usado en la linea de antena. El
montaje debe tener baja resistencia y pérdidas y la correcta impedancia para que s6lo la potencia disipada en el termistor
pueda ser medida. En la actualidad se coloca un segundo termistor en la configuracion para compensar la variacion de
temperatura. El termistor se coloca en un puente de Wheatstone balanceado donde uno detecta la temperatura de circuito y
el otro los cambios en la temperatura ambiente.

Vref

ID Chopper

a- Termistor

b- Termocupla

¢- Diodo Detector Metal
S102
Sustrato
M3-10

Fig 4. Detectores de potencia.
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TERMOCUPLA. La termocupla ha mejorado en los tltimos afios y hoy dia presentan mejores prestaciones que el
bolémetro a termistor. El principio de la termocupla responde a la ley de Coulomb donde se afirma que si se calienta el
extremo de un metal se producen electrones libres que migran al otro extremo produciendo un campo eléctrico lo cual
determina una diferencia de potencial denominado fuerza electromotriz de Thomson.

El efecto Peltier dice que 2 metales diferentes en contacto, como tienen distinta densidad de electrones, producen una
difusion y una emf (fuerza electromotriz). La termocupla es la unién de 2 metales que se calientan en un extremo y del
otro se mide la emf. Ambos efectos (emf de Thomson y emf de Peltier) producen un voltaje termoeléctrico conocido como
efecto Seeback.

La técnica de pelicula delgada unida al metal nitrato de tantalio es la base tecnoldgica de las termocuplas actuales. En la
Fig 04 se muestra un ejemplo del ensamble usado en la prictica. El nitrato de tantalio es el material resistivo que se usa
para convertir en calor la potencia eléctrica y se deposita como una pelicula delgada sobre un sustrato de Si aislado por
SiO,. Se tienen 2 termocuplas de 100 ohm cada una con lo cual en paralelo poseen una impedancia de 50 ohm igual a la de
la linea de transmision. La salida de la termocupla es de muy bajo nivel
(160 nV para 1 uw) lo cual afecta a la conexién del detector con el
voltimetro por ello lleva anexo al detector un conversor chopeado con
amplificador.

DIODO DETECTOR. El diodo detector es un elemento muy usado
para convertir valores pico de potencia en lugar del valor medio como
en los casos anteriores. Su ventaja en pequefios niveles es obvia para
ser usado como monitor permanente en las etapas de potencias de los
equipos transreceptores. Los diodos con juntura metal-semiconductor
Schottky permiten medir hasta niveles de -70 dBm y hasta 18 GHz, por
ejemplo. En la actualidad, existen disefios que permiten medir potencia
promedio en lugar del valor pico y que por lo tanto sirven para
modulacién de amplitud como ser en QAM.

E1 MS-Schottky permite un rango de -20 a -70 dBm y de 10 MHz a 18
GHz. Consiste en un sustrato monocristalino de Si, oxidado en su
superficie (SiO,) para aislacion y proteccion y con un metal de baja
barrera. El diodo detector es 3000 veces méas eficiente que la
termocupla en convertir potencia de RF en tensiéon continua DC; por
ello para -70 dBm el diodo entrega 50 nV. Para estos niveles tan
pequeiios de potencia se requiere un circuito de conexién con chopeado
como para la termocupla.
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3- PERDIDA DE RETORNO

Hasta el momento se estudi6 el Analizador de espectros (para medir potencia, frecuencia o ruido) y el Analizador de redes
vectoriales (para medir linealidad de amplitud y retardo de grupo). Ahora se introduce el analizador de redes escalares
SNA (Scalar Network Analysis) que permite medir impedancia y caracteristicas de transmisién como ser la pérdida de
retorno. Las magnitudes escalares son aquellas que solo difieren en mddulo, en tanto que las vectoriales difieren en médulo
y en fase. Es asi que en la medicion de retardo de grupo se toma en cuenta la distorsion sobre la fase de la sefial. El
concepto de magnitud vectorial (nimeros complejos) fue introducido por el matemético Leonhard Euler, muerto en 1783
luego de introducir los simbolos —e- como base de logaritmos naturales, el simbolo —i- para la raiz cuadrada de menos uno
y el simbolo f( ) para las funciones.

3.1- BANCO DE MEDICION.

En la Fig 05 se muestra un diagrama muy esquematico del SNA que consiste de 3 componentes:

-Fuente de microondas con barrido (Swepp) para estudiar las caracteristicas en funcion de la frecuencia.
-Separador de sefial que toma una nuestra de la sefal incidente, reflejada y transmitida.

-El detector de sefial que puede ser térmico (termistor, termocupla) o un diodo (Schottky o de punto de contacto).
-El detector a diodo es més rapido con mayor rango dindmico y ancho de banda.

-El display para desplegar en la pantalla en resultado de las medidas en funcién de la frecuencia.

Cable Coaxial: Fo= 2600 MHz, 20 MHz/div, 5 dB/div tro de Cavidad: Fo= 1468 MHz; 4 MHz/div; 5 dB/div

gz

M3-11

Fig 05. Medicion de pérdida d retorno.

Como separador direccional se utiliza un
acoplador direccional, un puente direccional o un
splitter de potencia resistivo. El puente
direccional es similar al conocido puente de
Wheatstone. Sobre el separador se define el factor
de acoplamiento entre la puerta 2-a-3, el factor de
aislacién entre la puerta 1-a-3 y el factor de
directividad entre la puerta 1-a-2. El instrumento
se utiliza fundamentalmente para medir la
adaptacion de impedancia entre la salida del
transmisor y cada uno de los elementos del N e
circuito de antena (circuladores, filtro, guia de || |t e
onda o cable coaxial y antena). Si existe una
desadaptacién de impedancias (50 ohm en RF) se
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MEDICIONES EN RADIOFRECUENCIA

produce una onda reflejada que disminuye la potencia transferida a la carga (la antena). La onda reflejada puede interferir
sobre los canales recibidos en la misma guia de ondas. Este efecto es mas importante cuando se trata de los canales Ny 1'
del plan de frecuencias.

3.2- DEFINICION.

Si la impedancia caracteristica de la linea (guia de onda o cable coaxial) es Zo y la impedancia de la carga es Zi se define
el coeficiente de reflexion p como:

p = Vref/Vinc = (Zi-Z0)/(Zi+Zo)

Es decir, es el médulo de la relacién entre la sefial reflejada y la incidente. Si Zi es cero la sefial reflejada es igual a la
incidente, mientras que si Zi es infinito la sefial reflejada esta desfasada 180° respecto de la incidente. Si en cambio existe
una correcta adaptacién de impedancias (Zi=Zo) la sefial reflejada es cero y por lo tanto la transferencia de potencia a la
carga es maxima.

Se define en base al coeficiente de reflexion la relacion de onda estacionaria VSWR en Voltaje y la pérdida de retorno RL
(Return Loss) de la siguiente manera:

VSWR = 1+p/1-p y RL = -20.log [p]

Los valores de p se encuentran entre 0 y 1, de VSWR entre 1 e infinito y de RL de O a infinito en dB. En la misma Fig 05
se muestra el diagrama de RL obtenido sobre un cable coaxial real en la banda de 2,5 GHz. Como se observa se tiene un
ripple superpuesto. Si en todo el circuito de antena se tiene s6lo una reflexion por desadaptacién de impedancia el ripple es
una sinusoide donde:

Ad =Vp/2.Af y Vp=C/(er.pr)l2

con Ad la distancia hasta la irregularidad en m; Af la periodicidad del ripple en Hz y Vp es la velocidad de la onda en m/s
(2.108 m/s en un cable coaxial). Si hay varias fallas el patron del ripple es mas complejo debido a la superposicion de
varios efectos. En la Figura pueden interpretarse 2 patrones uno con un ripple Af=4 MHz y otro de Af=40 MHz, lo cual
daria una reflexién a 25 y 2,5 m respectivamente.

3.3- PERDIDA DE RETORNO DEL CIRCUITO DE MICROONDAS

El método para calcular el valor de RL en funcién de los componentes individuales del circuito de antena es el siguiente.
El circuito de antena se divide en 3 componentes:

-Antena y radome (p=0,029) y conexién (p=0,015)

-Guia de ondas (p=0,029; a=2,36 dB)

-Presurizacion (p=0,005) y conexién (p=0,015).

Respecto al primer item hay que tener en cuenta que el alimentador de guia de ondas introduce una doble atenuacién de ida
y retorno. De esta forma el valor de la antena, radome y conexién que se interpreta como pa= 0,029+0,015= 0,044 se
transforma en RLa=27,1 dB; y a continuacién se le suma la atenuacién de 4,7 dB producida por el alimentador
(correspondiente a 2.a.).

El valor total de RL que es 31,8 dB se lo convierte en pa'= 0,026. Ahora se puede calcular el valor definitivo sumando
los valores de p para la guia de ondas y presurizacion:

p= 0,7.(pa' +pb+pc)= 0,7.0,075= 0,0525 es decir: VSWR=1,1 y RL=25,5dB

El coeficiente 0,7 es un valor empirico (Andrew Corp) que tiene en cuenta la suma real de los coeficientes de reflexion p.
Para el ajuste de filtros se utiliza la curva de RL preferentemente a la de atenuaciéon At. La razén de ello es que una
pequeiia variacion sobre At se traduce en una mayor variacién de RL. Por ejemplo, para la secuencia 0,2/0,3/0,4 dB de
atenuacion la secuencia de RL es 33/29/27 dB. El ancho de banda puede definirse mejor como RL que como At en todos
los componentes del circuito de micro-ondas.
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LAMINA. Se muestra una sala de mediciones sobre equipos de radioenlace. Debajo se muestra el instrumento de medicién
de pérdida de retorno y un atenuador variable, un medidor de espectro y retardo de grupo.
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MODELO DE CALCULO DE RADIOENLACE

Referido al proceso de calculo pararadioenlaces fijos terrestres. Consideracion del fading
selectivo, lalluviay las mejoras por uso de diversidad.

1- DIAGRAMA DE FLUJO DEL CALCULO TLin tmae rrL oEL v SR
En este trabajo se resumen los pasos a seguir en el disefio de O m e snEA sSde fomam boiee
un radioenlace de micro-ondas digital. El desarrollo de los

items en particular se tratan en otros trabajos, solo se . o

menciona la 16gica de analisis. .

El diagrama de flujo a desarrollar durante el célculo de un
radioenlace de micro-ondas para sefales digitales se muestra i
en la Fig 01. A continuacién se describen las partes c
constituyentes del mismo.

][]
P1-01

Fig 01. Diagrama de flujo para el modelo de célculo del radioenlace.
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MODELO DE CALCULO DE RADIOENLACE

1.1- CALCULO DE LA ALTURA DE ANTENAS

El primer paso consiste en determinar la posicién geografica de las estaciones y desarrollar sobre un plano de alturas del
terreno el perfil geografico entre las estaciones. Se considera entonces una propagacion en el «espacio libre», ignorando la
atmoésfera y los obsticulos. Se obtiene entonces el nivel de potencia nominal de recepcién y el margen de desvanecimiento
del enlace. La inclusién de la atmésfera implica una curvatura del rayo de union entre antenas, mientras que la inclusién de
un obsticulo implica el despejamiento de la zona de Fresnel. Se concluye el calculo cuando, mediante criterios de
despejamiento, se admite un nivel de recepcion igual al del espacio libre. Se tomara en cuenta la presencia de obstaculos, la
atenuacion introducida por los mismos o la necesidad de repetidores pasivos para eludirlos. Se tendrd en cuenta ademas
posibles reflexiones en el terreno.

CALCULO DE LA ALTURA DE LAS ANTENAS

DATOS

REFRACCION

FACTOR K

CURVATURA C

DIFRACCION

DESPEJAR

CRITERIOS

OBSTRUCCION

REFLEXION

REPETIDOR

1- Datos iniciales. Para el cilculo se requieren, entre otros datos la posicion de las estaciones, el
perfil del terreno, la altura de las estaciones y los obstaculos.

2- Efecto de la Refraccién. Se debe determinar el valor estindar para el coeficiente de curvatura
de 1la tierra K de acuerdo con la zona geogréfica y altura del enlace. Generalmente se utiliza, por
costumbre, el valor medio K= 4/3.

3- Determinacion del valor de K critico. Se trata del peor caso, con ocurrencia més del 99,9%
del tiempo. El valor se incrementa con la longitud del enlace y corresponde a K= 0,8 para 50 Km
de longitud del enlace.

4- Calculo de la curvatura C de la Tierra. Se calcula en el obsticulo més evidente. Es una
funcién inversa del valor K y funcion directa de la distancia. El horizonte cambia su curvatura
debido a variaciones del indice de refraccion (K).

5- Efecto de la Difracciéon. Se calcula el radio de la primer zona del elipsoide de Fresnel (F1) en
el obstaculo mas evidente. F1 depende de la distancia y en forma inversa de la frecuencia.

6- Calculo del valor de Despejamiento D. Se trata de la separacion entre el rayo de unién entre
antenas y el obstaculo. Es una fraccién del radio F1.

7- Criterios para determinar la altura de antenas. Se selecciona entre los varios criterios
existentes. Posteriormente se considera el enlace "despejado" y solo se tiene en cuenta la
atenuacién del espacio libre. El criterio cominmente aplicado es tomar el peor valor de altura
entre [K=4/3; D/F1=1] y [K=0,8; D/F1= 0,6].

8- Obstruccion por obstaculo. En caso que no pueda despejarse el enlace, se determina la
atenuacioén por obstrucciéon Aobs en funcién de la relaciéon D/F1 obtenido en el calculo. Ciertos
tipos de obsticulos producen atenuacién por absorciéon y por dispersién, en tanto que otros
producen despolarizacion de la onda.

9- Reflexiones en el terreno. De existir las reflexiones en el terreno plano debe calcularse la
altura de antena para lograr que el rayo reflejado llegue en fase con el directo. En caso contrario
se usara el sistema antireflectivo de diversidad de espacio.

10- Repetidores pasivos. En muchos casos donde no se puede superar un obsticulo es necesario
usar repetidores pasivos del tipo espejo o espalda-espalda. Estos permiten cambiar la direccién del
enlace. En algunos casos se adoptan repetidores activos amplificadores de radiofrecuencia con
bajo consumo de energia para dreas de dificil acceso.
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1.2- CALCULO DEL MARGEN DE DESVANECIMIENTO

MARGEN DE DESVANECIMIENTO

DATOS

ALIMENTADOR

ESPACIO LIBRE

NOMINAL

UMBRAL

MARGEN

1- Datos iniciales. Para el calculo del margen de desvanecimiento se requiere la frecuencia y
longitud del enlace, la altura de antenas sobre la estacion, y algunos datos del equipo a ser usado.
11- Seleccion de guia de onda o cable coaxial. Dependiendo de la frecuencia se selecciona el
medio de alimentacion de la antena. El cable coaxial se aplica hasta 3 GHz y la guia de ondas a
partir de esta frecuencia. Se seleccionan las antenas dependiendo de la ganancia deseada. Se
determina la atenuacion y ganancia respectivamente.

12- Efecto del espacio libre. Se calcula la atenuacion en funcién de la distancia y frecuencia.
Adicionalmente se considera una atenuacion por obsticulo si el enlace se encuentra obstruido.

13- Calculo de la potencia nominal de recepcion. Se determina la Potencia nominal como
diferencia entre la potencia del transmisor y las atenuaciones (branching, guia de ondas o cable
coaxial y espacio libre) y ganancias de antenas (en la direccién de maxima directividad).

14- Determinacion de la potencia umbral. Se trata del valor de potencia recibida por el receptor
que asegura una tasa de error BER de 1073 y 1070, No se considera degradacién por interferencias,
al menos inicialmente.

15- Calculo del margen de desvanecimiento. Se trata del valor en dB para las BER de 1073 y 106
obtenido como diferencia entre la potencia nominal de recepcion y la potencia umbral del receptor.

1.3- CALCULO DEL EFECTO DE LAS INTERFERENCIAS

Las interferencias producen sobre el enlace un incremento de la tasa de error BER cuando existen condiciones de
propagacion adversas. Por ello, es necesario estudiar la interferencia dentro del sistema a proyectar como desde y hacia el
exterior del mismo. Las interferencias que no pueden despreciarse obligan a una redistribucion del plan de frecuencias
adoptado o se consideran como una reduccion del margen de desvanecimiento.

EFECTO DE LAS INTERFERENCIAS

DATOS

IGUAL

C/1dB

DISTINTA

NIVEL

C/N dB

MARGEN

1- Datos iniciales. Son necesarios para el calculo de interferencias la posicion y frecuencia de las
estaciones interferentes, potencia de emision, polarizacién usada, etc.

16- Interferencias I con igual direcciéon. En este caso se tiene la misma direccion de la
interferencia con la portadora deseada C. Ambas sefiales sufren el desvanecimiento al mismo tiempo
y la relacién C/I se mantiene constante.

17- Verificacion de la relacién C/I dB. El conjunto de interferencias en condicion de igual
direccién debe cumplir con la relacién C/I>20 dB. En tal caso el efecto se supone despreciable; es
decir, la BER se degrada en forma imperceptible.

18- Interferencias I con distinta direcciéon. En este caso ambas sefiales (C e I) sufren el
desvanecimiento en forma distinta y la relacién C/I no es constante. Se debe asegurar que C/I se
mantiene aceptable atin cuando el valor de C es igual al valor de potencia umbral.

19- Verificaciéon del nivel de interferencia I dBm. Se debe obtener el conjunto de interferencias en
esta condicién. Si el valor de I<-100 dBm se supone despreciable. De lo contrario se encuentra el
valor de C/I= Pu/l.

20- Valoracion de la degradacion de la relacion C/N. La relacién portadora a ruido se degrada en
presencia de una interferencia. Se determina un valor en dB de penalizacién por interferencia sobre
la base de mediciones o datos del equipo.

15- Calculo del nuevo margen de desvanecimiento. Este margen tiene en cuenta las interferencias
(FMi3 y FMi6).
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1.4- EFECTO DEL DESVANECIMIENTO POR CAMINOS MULTIPLES

La propagacion atmosférica produce reflexiones en el terreno y en la atmdsfera. Las primeras pueden ser eliminadas
mediante un obsticulo cercano a una antena (tapando el rayo reflejado); en este caso es conveniente ubicar una antena

mas baja que la otra. Si esto no es posible se recurre al sistema anti-reflectivo de diversidad de espacio (dos antenas
separadas por una distancia tal que la diferencia entre ambas permite compensar la diferencia de caminos con el rayo
reflejado). La reflexién en la atmoésfera no es predecible mediante trigonometria y por ello su estudio es estadistico.
Involucra variables como el clima, temperatura y humedad, época del afio, tipo de terreno y rugosidad, frecuencia y
distancia, margen de desvanecimiento y signatura del receptor.

DESVANECIMIENTO POR CAMINOS MULTIPLES

DATOS 1- Datos iniciales. Para este calculo se requiere informacién sobre el clima, terreno, frecuencia y
distancia del enlace, asi como la signatura del receptor.
ATENUACION 21- Efecto de la atenuacion plana. Se calcula la componente de atenuacién Rayleigh en funcién

del margen de desvanecimiento.

SELECTIVIDAD  22- Efecto de la selectividad. Célculo de la componente debida a la selectividad introducida por el
Notch. Es una funcién de la signatura del receptor. Esta componente es despreciable para enlaces de
baja y media capacidad y debe tomarse en cuenta para enlaces de 140 Mb/s.

TOTAL 23- Calculo de la suma de atenuacion y selectividad. Se efectiia con la ponderacion adecuada
entre componentes. Solo la primer componente se tiene en cuenta hasta 34 Mb/s; la selectividad es
importante para modulacion QAM y TCM.

MARGEN NETO 24- Determinacion del margen de desvanecimiento neto (NFM3 y NFM6). Se requiere para
obtener el efecto sobre enlaces de alta capacidad, por encima de 34 Mb/s, mediante la signatura.

FACTOR Po 25- Determinacion del factor de ocurrencia Po. Se trata de una funcion del clima, rugosidad del
terreno, frecuencia y distancia del enlace.

PORCENTAJE 26- Calculo de la probabilidad. Se trata del porcentaje de tiempo que se puede superar el margen
NFM en forma proporcional a Po. Tiene relacion con la BER mediante las recomendaciones de
calidad G.821 y G.826. La asimilacién es desde NFM3 a US/SES y NFM6 a DM.

COMPARACION 27- Comparaciéon de los valores calculados. Se toma como referencia los objetivos proporcionales
al Trayecto desde 2500 Km. Si el valor calculado es inferior al objetivo se concluye en forma
satisfactoria esta parte del calculo.

MEJORAS 28- Mejoras sobre la calidad del enlace. Si el valor calculado es superior al objetivo se procede a
implementar mejoras sobre el enlace como el incremento del margen de desvanecimiento.
DIVERSIDAD 29- Uso de diversidad. En los casos en que es necesario se aplica la diversidad de frecuencia,

diversidad de espacio o combinaciones de frecuencia y espacio. En cada caso se obtienen ventajas
en cuanto hace a la calidad y costos crecientes por materiales o uso de portadoras.

1.5- OBJETIVOS PROPORCIONALES DEL ITU-R
Los objetivos que se determinan en el ITU-T y ITU-R permiten fijar umbrales para el disefiador. Los mismos deben ser
cumplidos siempre que las condiciones econdmicas del enlace lo permitan. Solo para enlaces laterales de baja capacidad se

toleran incumplimientos de estos objetivos.

OBJETIVOS DEL ITU-T

OBJETIVOS 30- Objetivos para calidad (SES y DM) e indisponibilidad (US). Se trata de los objetivos
definidos por los organismos internacionales ITU-T e ITU-R para el trayecto de referencia de 2500
Km de longitud.

CALIDAD 31- Atribucién del objetivo de calidad SES y DM. De acuerdo con el ITU-R el valor se distribuye
en forma proporcional a la distancia del enlace.
CORTE 32- Atribucién del objetivo de indisponibilidad US. También, en este caso, se distribuye en forma

proporcional a la distancia.
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1.6- CALCULO DE CORTE POR LLUVIA

Los enlaces sufren indisponibilidad o corte debido a varias causas: atenuacion por lluvia, falla de equipos, variacién del
indice de refraccion (K atmosférico), caminos multiples. La lluvia es importante en enlaces por encima de 7 GHz. Las
fallas de equipo obligan al uso de sistemas conmutados con proteccién. Solo por razones econémicas se puede admitir el
uso de sistemas 1+0.

INDISPONIBILIDAD DEBIDO A LA LLUVIA

DATOS 1- Datos iniciales. Para el calculo de la indisponibilidad por lluvia se requiere informacién sobre la
region geografica, frecuencia y distancia del enlace y margen de desvanecimiento FM.

DENSIDAD J 33- Densidad instantanea de lluvia J. Se determina en base a la region geografica y se obtiene un
valor medido en mm/h. Se trata de la densidad de lluvia que se supera el 0,01 % del tiempo anual.

LONGITUD 34- Calculo de la atenuacion por unidad de longitud en dB/Km. Es proporcional a la densidad
de lluvia y a la frecuencia del enlace.

EFECTIVA 35- Determinacion de la longitud efectiva. Se trata del didmetro equivalente de la celda de lluvia

en funcién de la longitud del enlace. En base a este valor se obtiene el célculo de la atenuacion total
por lluvia para la longitud efectiva.

ATENUACION 36- Determinacion del valor de atenuacion en dB. Corresponde al 0,01% del tiempo. Se calcula
sobre la base del valor del porcentaje de corte (US%) para el margen de atenuacion FM3 dB. Una
leve mejora sobre los US puede introducirse mediante el incremento del margen FM3.

1.7- CALCULO DE CORTE POR FALLA DE EQUIPO

INDISPONIBILIDAD POR FALLA DE EQUIPOS

DATOS 1- Datos iniciales. Para el cilculo de la indisponibilidad por falla de equipos se requiere el tiempo
medio entre fallas de equipos MTBF y tiempo medio de reparacion MTTR. El MTTR es una
funcion de la organizacién del mantenimiento.

1+0 37- Calculo de la indisponibilidad de un sistema 1+0. En general, con muy pocas excepciones,
no se cumple el objetivo de US y por lo tanto se requiere el uso de proteccién (1+1) o (N+1).
N+1 38- Calculo de la indisponibilidad de un sistema con proteccién N+1. Debe ser usado en todos

los enlaces para dar cumplimiento al objetivo de US. Solo por razones econémicas puede admitirse
enlaces 140 en baja capacidad (2 y 8 Mb/s).

TOTAL 39- Sumatoria de las componentes. Se trata de obtener el valor total de corte debido a las
componentes de desvanecimiento por caminos multiples, al efecto de la lluvia y a la falla de
equipos.

OBJETIVO 40- Comparacion con el objetivo de indisponibilidad US. Es proporcional a la distancia. En caso

de no cumplir dicho objetivo debido a la lluvia puede intentarse un incremento del margen FM3,
reduccién en la banda de frecuencia usada o reduccion de la longitud del enlace. Si la causa es la
falla de equipos por usar un sistema sin proteccion 1+0 se debe colocar una proteccién del tipo Hot
Standby.

MEJORAS 41- Falta de cumplimiento del objetivo de corte. Se requiere analizar la causa principal e
implementar las acciones contra la falla de equipos (usar proteccién con conmutacién) o lluvia
(reducir la longitud del enlace).
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LAMINA. Componentes de una instalacién de radioenlace terrestre: equipo electrénico de modulacion, sistema de
presurizacién de guia de ondas, guia de ondas sobre la torre y antena.
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1512

DISPONIBILIDAD DE SISTEMAS DIGITALES

Con referencia al tiempo de disponibilidad de la red basados en las fallas de equipo y en los
corte por hidrometeoros.

1- CORTE POR FALLAS DE EQUIPOS

1.1- INTRODUCCION

La confiabilidad puede definirse como la capacidad de un componente, equipo o sistema de no fallar durante un
determinado perfodo de tiempo. Existe una relacién matemética entre la confiabilidad de cada una de las partes y
componentes y el sistema completo. Esta relacion matemética es uno de los métodos conocidos para obtener en forma
anticipada la confiabilidad de un equipo atin no instalado. La confiabilidad distingue 3 tipos de periodos de fallas:

-fallas que ocurren al iniciarse el periodo de vida operativo y que suceden por defectos de produccién o de instalacion;
-fallas debidas al desgaste y que dependen del mantenimiento preventivo y

-fallas aleatorias distribuidas al azar y que no dependen de pruebas o del mantenimiento.

Las fallas aleatorias tienen una distribucién uniforme y por ello la confiabilidad responde a una ley exponencial. Por
comodidad se usa la inversa de la tasa de fallas aleatorias denominado MTBF (Mean Time Between Failure) expresado en
horas. Se suele utilizar también la unidad de fallas FIT (Failure unIT) equivalente a una falla cada 109 horas para los
componentes electrénicos:

MTTF= ¢.10°

donde, el MTTF es el tiempo medio a la falla y ¢ es la tasa de fallas.

Para calcular el valor del tiempo medio entre fallas MTBF de un determinado equipo se puede recurrir a la relacién
matematica antes mencionada o a medir el tiempo en pruebas de laboratorio. Para permitir medir el valor de MTBF en un
periodo corto de tiempo se requiere producir sobre-stress que incremente los pardmetros criticos como el voltaje, corriente
y temperatura, lo cual termina por acelerar las reacciones fisico-quimicas que llevan a la falla del componente. Segin la
teoria de Arrhenius la falla es idéntica, pero acelerada.

En las pruebas se mide el tiempo medio hasta la falla MTTF (Mean Time To Failure) que se define como el tiempo hasta
cuando falla el 50% de los componentes probados. En la mayoria de los casos se requiere el tiempo medio hasta la primer
falla MTTFF (Mean Time To First Failure) es decir el MTBF.

En la Fig 01 se muestra como varia la distribucién de fallas sobre componentes sometidos a sobre-stress. A elevada
temperatura el valor hasta MTTF se reduce en tiempo y disminuye la desviacién estindar o de la distribucion. El valor de
MTBF a 100°C es 600.000 veces mayor al valor de MTBF a 220°C. En la misma Fig 01 se muestra las zonas tipicas de
funcionamiento de un equipo.

Para el célculo se requiere, ademis del MTBF de los equipos, el concepto de mantenibilidad. Se define asi a la
probabilidad de restituir o volver a poner en marcha en un tiempo determinado a un sistema que ha sufrido una falla o
interrupcion. El tiempo de interrupcion comprende el tiempo logistico de movilidad y el tiempo administrativo. Se
expresa mediante el Tiempo medio de reparacion MTTR (Mean Time To Repared) en hs.

El valor de MTTR puede reducirse adoptando apropiadas normas de mantenimiento como ser: disefio que requiera un
minimo de idoneidad técnica y de herramientas; uso de mddulos enchufables e intercambiables; uso de alarmas claras y
distribuidas; pruebas de mantenimiento correctivo y preventivo simples del tipo ON-OFF; correcto rotulado del equipo y
modulos; disponer de un sistema de telesupervision con una correcta reunién de alarmas que permita conocer de antemano
la unidad afectada en una estacién no atendida.
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1.2- METODO DE CALCULO

La disponibilidad D se define como la probabilidad que el sistema se encuentre trabajando en forma satisfactoria y
equivale al complemento de la indisponibilidad I. La indisponibilidad es la proporcién de tiempo US que el sistema esta
cortado (MTTR) frente al tiempo total MTBF+MTTR):

I= MTTR . = MTIR
(MTTR + MTBF)  MTBF

Donde I es la indisponibilidad expresada en US. Equivale aproximadamente a MTTR/MTBF debido a la gran diferencia de
6rdenes de magnitud entre uno y otro componente de la expresion.
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80%
+40
200 } ==
EU%
+20
Humedad Relativa
1 gr/m3
[/} §
100 § '
I6,]%
-20
Zona de Funcionamiento
0,1 1 10 100 20 40 60 80
P2-01

Fig 01. Ciclo de vida bajo stress y zonas de funcionamiento garantizadas.
En un enlace de microondas con m repetidoras donde no se tiene proteccién mediante redundancia de equipos y
conmutacion en los extremos (en otras palabras, en un enlace 1+0), la indisponibilidad US se expresa como la suma de las
indisponibilidades en serie (Fig 02):
USo% = 2 [(Imt+1Itt+Irt+Idt+Ift) + m.(Imr+Itr+Idr+Ifr)]. 100

Donde el 2 indica la bi-direccionalidad de enlace (en la figura se indica sélo un sentido) y m es el nimero de repetidoras.
El factor 100 permite usar la unidad % en lugar de probabilidad si se desea presentarlo en tal forma.

La nomenclatura indica de indisponibilidad Iij es:

Imt Modulador-Terminal Itt  Transmisor-Terminal

Irt  Receptor-Terminal Idt Demodulador-Terminal Ift  Fuente-Terminal
Imr Modulador-Repetidor Itr  Transmisor-Repetidor

Irr  Receptor-Repetidor Idr Demodulador-Repetidor Ifr  Fuente-Repetidor

Si el valor de USo calculado supera al objetivo de indisponibilidad previsto por el ITU-R (antes CCIR) se debe recurrir a la
proteccion del enlace mediante la duplicacion del equipamiento y la conmutacién en los extremos. La configuracién sera
entonces del tipo 1+1 6 en general N+1. Ver ejemplo de la Fig 02. El valor de USN para un enlace N+1 es mucho
menor a USo debido a que deben entrar en falla ambos canales (el principal y la reserva) para obtener una indisponibilidad
efectiva. La formula de célculo es
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USN = 0,5.USo.Ip + Is + (N+1).Uso?
2
donde el término cuadratico de USo tiene en cuenta la indisponibilidad simultdnea del sistema principal y la reserva. La
nomenclatura indica:
Is Indisponibilidad de partes serie del sistema de conmutaciéon
Ip Indisponibilidad de partes paralelo del sistema de conmutacion.

Porcentaje de corte % vs Longitud del enlace km

0,01F /__
Lluvia 7 GHz

Falla de equipo 140

0,001 |
Fading sclectivo

0.0001 f Falla de equipo 1+1

10 20 30 40
P2-02

Fig 02. Ejemplo de calculo.

La configuracién del sistema de proteccién

) Tabla 01: Calculo para corte por fallas.
puede ser del tipo hot stand-by (donde ambos

Tiempo medio entre fallas

transmisores tienen la misma frecuencia) o del Descripcion Resultado
tipo diversidad de frecuencia (donde tienen MTBFmt modulador terminal 2.10° hs
distintas frecuencias). En los sistemas con fibras MTBFtt transmisor terminal 2.105 hs
oOpticas se aplica la misma expresion pero | (\{TBFrt receptor terminal 1.6.10° hs
teniendo ~en cuenta - las  siguientes | nrrpqq demodulador terminal 1,8.10° hs
particularidades: EI MTTR de reparacion del | n(TBFmr modulador repetidor 2.7.10° hs
cable puede ser muy alto si el mismo es | \rgpy transmisor repetidor 2.105 hs
interurbano y cuando se corta el cable el sistema | \iTBEsr receptor repetidor 1.6.10° hs
de conmutacion de equipos no produce mejora | NTBEdr demodulador repetidor 2,1.10° hs
alguna. MTBFft fuente terminal 4.105 hs

o . MTBFfr fuente repetidor 4.10° hs
En cuanto hace al objetivo a cumplir se ha |\{TBFcs conmutacién serie 1.7.10° hs
previsto un tiempo de disponibilidad sobre los MTBEcp conmutacién paralelo 1’7'106 hs
radloenlaces. digitales con 8 Mb/s o mas. del Tiempo medio de reparacion
99,7% del tiempo es el trayecto de referencia de — -

X MTTRt reparacion terminal 1 hs

2500 km. La AT&T en USA ha determinado el MTTRr reparacion repetidor 10 hs
99,99% para 4000 millas; mientras que en Numero de repetidoras 4
Canadd se fija el 99,97% en 1000 millas Longitud total 280 Km
(correspondiente a 99,95% para 2500 km). Por Indisponibilidad USo 1+0 1.8.10°3
ejemplo: una hipétesis del 99,7% en 2500 km Indisponibilidad USI 1+ 1 9’0'10-6

determina un tiempo de corte de 0,006% en una
longitud de 50 km. Si el MTTR previsto es de 10 hs se obtiene un valor de MTBF de 99994 hs, equivalente a 11,4 afios.
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En el ejemplo de célculo de la Tabla 01 se adoptan valores tipicos para sistemas de radioenlace. Obsérvese que un sistema
del tipo 14+0 no cumple con el objetivo de US del ITU-R y se requiere un sistema redundante 1+1. Solo se utilizan
sistemas 140 cuando la importancia del enlace es muy poca o en baja capacidad cuando los costos son determinantes en el
proyecto. En tales casos se adopta el criterio que resulta mejor un enlace con un tiempo de corte alto que nada.
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2- CORTE POR HIDROMETEOROS

2.1- INTRODUCCION

Los hidrometeoros (lluvia, niebla, nieve y granizo), gases y particulas sélidas (polvo y arena) producen una atenuacién
que puede considerarse plana dentro de la banda de microondas del canal transmitido. Por otro lado, se produce una
despolarizacion de la onda. El vapor de agua y el oxigeno producen absorcion de las ondas milimétricas. La
concentracién de oxigeno es relativamente constante mientras que la del vapor de agua no lo es, aumentado hasta la
saturacién en las nubes y lluvia. El efecto puede observarse solo por encima de los 15 GHz. En la Fig 03 se muestra la
variacion de la atenuacion especifica dr expresada en dB/km en funcion de la frecuencia (ITU-R 1.719-2).

El vapor de agua tiene un pico de absorciéon en 22,3 GHz y el oxigeno en 50 GHz. La niebla y nubes consisten en
particulas de agua liquida suspendidas en el aire. Las gotas de las nubes tienen didmetros modales mayores a la niebla. Hay
2 tipos de niebla: la producida por advencién en regiones costeras y la producida por radiacién en regiones interiores. La
niebla puede producir atenuaciones importantes solo por encima de los 100 GHz. En la prictica a 140 GHz se han medido
atenuaciones de 0,4 y 4 dB/km para nieblas de 0,05 y 0,5 gr/m3 que corresponde a una visibilidad de 300 y 50 m,
respectivamente (ITU-R 1.721-2). En 10 GHz el efecto es despreciable, del orden de 0,00035 dB/km para 0,005 gr/m3.

En el caso de la nieve la atenuacion es reducida debajo de los 30 GHz. Un indice de lluvia en forma de nieve de 10 mm/h
produce una atenuacién especifica de 3 dB/km a 30 GHz. El granizo en cambio tiene gran influencia a partir de los 2
GHz, pero la probabilidad de ocurrencia es despreciable. En general, la acumulacion de nieve y hielo en las antenas tiene
mas importancia que la presencia de nieve en el trayecto.

La atenuacion especifica de las tormentas de arena y polvo dependen muchas veces del contenido de humedad.
Mediciones en laboratorio a 10 GHz para concentraciones de 107 gr/cm3 encontraron valores de 0,1 dB/km para la arena
y 0,4 dB/km para la arcilla. El principal hidrometeoro es la lluvia y en la Fig 03 se muestra la atenuacién or en funcién de
la frecuencia para distintas intensidades de lluvia J en mm/h.

Atenuacion (dB/km) vs Frecuencia (Hz) Atenuacidn (dB/km) vs Frecuencia (Hy)
10 10§
Lluvia 25 mm/s
Vapor 7,5 gr/em3
Niebla 0,1 gr/m3
1y 1
o1} 0,1
10 100 P2-03 10 100

Fig 03. Efecto de la lluvia sobre las sefiales radioeléctricas.
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2.2- DIGRESION: MODELO DE LAS TORMENTAS

Un modelo tedrico de las nubes consta de células donde el aire ascendente se genera en el centro y el descendente en los
bordes. La palabra conveccién designa la transferencia de calor por medio de movimientos verticales; al movimiento
horizontal se lo denomina advencién. La inestabilidad en la celda proviene del gradiente de temperatura, por calor en la
base y frio en el tope del fluido.

Ademas del gradiente de temperatura se requiere que la densidad del aire ascendente sea menor. En el agua se puede
despreciar la expansién mientras que en el aire no se puede; al penetrar la corriente de aire en zonas de menor presién se
difunde y enfria. El aire asciende hasta el equilibrio de temperatura (por ejemplo, el humo de chimeneas o en hongo de la
explosion atdmica); en el tope se registra la turbulencia y la bruma.

Las fuentes de energia a partir de la cual se forman las tormentas son: el calor de la atmdsfera, el hundimiento del aire
pesado sobre el liviano, pero el mas importante es el calor liberado por la congelacion del vapor de agua en las nubes. En
una tormenta de 5 Km de didmetro existen 5.10° toneladas de agua y se liberan 108 Kw/h de energia.

Woodcock verific6 la conveccion mirando el vuelo de las gaviotas. Con vientos leves planean circunvalando las celdas; con
vientos moderados lo hacen en laminas verticales extendidas paralelas al viento; si el aire es mas caliente no planeaban. En
los remolinos se conserva el momento angular; si disminuye el radio aumenta la velocidad. Las nubes convectivas o
cumulus conservan la direccién con respecto al viento; los planeadores navegan por esas lineas con la trompa hacia abajo
para méaxima velocidad.

2.3- METODO DE CALCULO

El problema que enfrenta el proyectista es determinar el valor de densidad instantinea de lluvia J que tendra la region
donde se instale el radioenlace. El ITU-R provee un método para el calculo del efecto de lluvia sobre el enlace. Para poder
abordar el método de célculo es necesario conocer previamente el valor de atenuacién aceptado por el enlace. Es decir, el
denominado margen de desvanecimiento FM. Segiin lo presentado se debe conocer el valor de la atenuacion especifica
or de la lluvia para determinados valores de densidad instantinea de lluvia J y el margen de desvanecimiento FM del
enlace.

A) DETERMINAR EL VALOR DE J. El ITU-R 1.563-3 presenta cierta informacion orientativa para el disefiador. En la
Fig 04 se nuestra una compaginacion de los datos entregados para los afios 1982 y 1986/90 en dos formas distintas: por un
lado, zonas de igual densidad de lluvia y lineas de igual densidad (isopletas). Las lineas se han tomado para una densidad J
en mm/h y para un tiempo de 0,01 % del afio. Las mediciones deberian realizarse con pluviémetros de alta velocidad. Se
encuentra que las lluvias de gran intensidad tienden a concentrarse en cortos periodos de tiempo por lo que los datos
disponibles dependen del tiempo de integracién de la medida.

La informacion original del CCIR-1976 dividia el planeta en 5 zonas de lluvia. La zona 1 correspondia a la costa del
Océano Atlantico y Centro América (75 mm/h para el 0,01 %) mientras que la zona 5 correspondia a la costa del Océano
Pacifico hasta Ecuador y la Patagonia (15 mm/h).

El valor de J superado el 0,01% del tiempo debe ser medido con respuesta rapida, definida con un tiempo de integracién
de un minuto. Los datos del ITU-R son desafortunadamente contradictorios en algunas zona. Los cambios climaticos a
corto plazo también dificultan una estadistica confiable a largo plazo.

Los valores para las zonas hidrometeorologicas
corresponden a la Tabla 02. Se trata de las
condiciones de intensidades J en mm/h que se
supera un porcentaje de tiempo determinado.
Obsérvese por ejemplo, en la zona K

Tabla 02: Lluvia por zonas y porcentajes de tiempo.
Porcentaje A C D E K N P
1% 0,5 2 3 1 2 5 12
0,3% 1 3 5 3 64 15 34

5

(corr ndiente al clim: mpeano en Argentina) 0.1% 2 8 6 12 35 65
correspondiente al ciima pampeano en Argenting) - 3 g 5 9 13 12 23 65 105
el valor de J para el porcentaje de 0,01% es de 42
/h. mient la isoplet de 100 h 0,01% 8 15 19 22 42 95 145
ET » uentras ‘{‘.‘g ab‘”ple 2 ‘13.5 ¢ 1 ,lmlln - 10,003% 14 26 29 41 70 140 200
sto genera incertidumbre al realizar el calculo si 0.001% 2 9 1 70 100 180 250

no se disponen de valores medidos en campo.
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B) ENCONTRAR EL VALOR DE ATENUACION ESPECIFICA. corresponde al valor de J determinado. Para ello se
recurre tanto a las curvas de la Fig 03 como a la siguiente expresion numérica:

or = K.J%

Con J en mm/h y dr en dB/km. Las constantes K y o dependen de la frecuencia y polarizacién de la onda. En ITU-R
1.721 se indica la Tabla 03. Donde Kh-ah corresponden a la polarizacién horizontal y Kv-av a la vertical.

El valor de or para la polarizacién vertical y Tabla 03: Coeficientes para la atenuacion especifica.
horizontal se puede relacionar mediante la expresion: Frecuencia Kh Kv ah P
2 GHz 0,000154 0,000138 0,963 0,923
drv = (300.5rh)/(335 +5rh) 4 0,000650  0,000591 1,121 1,075
) 6 0,00175  0,00155 1,308 1,265
Para obtener la dependencia en funcion de la |5 0.00301 0.00265 1.332 1.312
frecuencia se puede recurrir a la siguiente relacion: 8 0.00454 0.00395 1.327 1.310
10 0,0101 0,00887 1,276 1,264
orl/ar2 = g(fl)/g(f2) ~ con 12 0,0188  0,0168 1,217 1,200
L7 5 344 15 0,0367 0,0335 1,154 1,128
g(f) = £ 79/(1+3.102.£-7%) 20 0,0751  0,0691 1,099 1,065
Zonas-1986/90 Isopletas-1982 Isopletas-1986/90

mmvh para 0,01% mm'h para 0,01%

P2-04

Fig 04. Zonas y lineas de igual densidad de lluvia.
C) RELACIONAR LA LLUVIA CON LA DISTANCIA. Se propone obtener una distancia efectiva de lluvia def
relacionada con la longitud del enlace real. Se ha encontrado que una celda de lluvia decrece con el aumento de J; asi para
20 mm/h el didmetro promedio de la celda es de 3,5 Km y cae en forma lineal a 2 Km para valores de J cercanos a 100
mm/h.
El valor de la def se calcula como (ITU-R 1.338):
def = (d.do)/(d+do) con do= 35.exp(-0.015.J)

Con d en Km y J en mm/h (valido hasta 100 mm/h). De esta forma se puede calcular ahora la atenuacién que produce un
enlace de distancia d una lluvia de densidad J que es superada el 0,01 % del tiempo. Este valor es:

AO,OI = Or.def

donde el resultado es en dB si or se expresa en dB/Km y def en Km.
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D) OBTENER EL PORCENTAJE DE US DEBIDO A LLUVIA. El A (; es el valor de atenuacion excedido €l 0,01 %
del tiempo debido a la lluvia. Nuestro enlace tiene un margen de desvanecimiento FM para "gastar” en la lluvia. Debemos
relacionar ambos valores y obtener el porcentaje efectivo que corresponde a FM, es decir el porcentaje de US debido a la

Iluvia. La relacién responde a la siguiente regla:

FM/AO 01 = 0,12. Us—(0,546 + 0,043.1og US)

donde el valor de US resulta en %. Esta formula se ha elaborado de manera que para FM/A) o1 con valores de 0,12; 0,39;

1y 2,14 resulten en porcentajes de tiempo de 1; 0,1; 0,01 y 0,001 % respectivamente.

2.4- EJEMPLO DE CALCULO

Para el ejemplo de siguiente Tabla 04 y la
representaciéon de la Fig 02 se ha seleccionado la
banda de 6-alta GHz. Las componentes que
determinan la indisponibilidad del enlace son:

-Indisponibilidad por falla de equipo: Despreciable
para sistemas con protecciéon 1+1. Solo por razones
econdmicas en sistemas de baja capacidad se admite
sistemas 1+0.

-Indisponibilidad por lluvia: se hace apreciable por
encima de 7 GHz para regiones de densidad de lluvia
alta (100 mm/h). Puede mejorarse levemente
incrementando el margen de desvanecimiento FM3.

-Indisponibilidad por caminos muiltiples: se considera
despreciable debido que se debe cumplir con el
objetivo de calidad SES/DM que es inferior al de
corte US. Para el trayecto de 2500 Km se trata de
SES<0,054% y US<0,3%.

Tabla 04: Célculo de corte por lluvia.

Banda de frecuencias
Longitud del enlace
Potencia de transmision
Atenuacién branching
Ganancia de antenas

Intensidad de lluvia J
Coeficiente Kh
Coeficiente oh
Atenuacion or

Longitud efectiva
Atenuacién A0,01
Probabilidad de corte US

Velocidad de transmisién
Atenuacidn espacio libre Ao
Potencia umbral BER= 103
Atenuacion 100 m guia-de-ondas

Margen de desvanecimiento FM

Objetivo ITU-R para 2500 Km
Objetivo ITU-R para 50 Km

6,4-7,1 GHz
140 Mb/s-16QAM
50 Km
143,4 dB
+28 dBm
-75 dBm
-1dB

5dB
+38,5dB
30,6 dB

100 mm/h
0,00301
1,332

1,39 dB/km
15,5 Km

22 dB
8.107
3.1073
6.103

-No se considera el corte producido por variacion de la refraccién (factor K); en este caso el obstaculo oscurece a la antena

receptora.
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PROPAGACION Y CAMPO RECIBIDO

Andlisis de la propagacién en espacio libre. Los efectos de la difraccion y refraccion en la
atmosfera. El margen de desvanecimiento. Los efectos de la reflexion en el terreno.

1- PROPAGACION EN EL ESPACIO LIBRE

Platén estaba impresionado por la certeza de las mateméticas y supuso que los conocimientos cientificos eran reales,
unitarios e inmutables. Las teorias evolutivas afectaron solo a los conocimientos de las ciencias bioldgicas y sociales. Sin
embargo, F.Nietzsche-1911 propuso que "nuestras leyes mecénicas no serian eternas, sino que habrian evolucionado,
sobreviviendo a innumerables leyes mecénicas alternativas”. La ciencia se ha convertido en un método social de
investigacion de los fendmenos naturales. Hace exploraciones intuitivas y sistematicas de las leyes que se formulan al
observar la naturaleza y probando de manera rigurosa su veracidad en forma de prondsticos. Este trabajo se ocupa en parte
de leyes absolutamente estadisticas y con innumerables variables.

1.1- DIGRESION: PROPAGACION RADIOELECTRICA

Si bien Ptolomeo-140 dC describid el efecto de refraccién de la luz no fue hasta W.Snel-1621 cuando se encontrd la
relacién matematica. Ptolomeo relacionaba en forma constante los adngulos mientras que Snel lo hace con el seno del
angulo. La difraccion de la luz la encontré F.Grimaldi-1665 haciendo pasar un rayo por una abertura; a partir de entonces
la luz se parecia a un fenémeno ondulatorio. B.Pascal-1648 determind que la atmdsfera tiene una altitud finita (la estimd
en 8000 m). En 1902 se pudo determinar que la atmosfera disponia de dos capas: tropdsfera hasta 11000 m de altura y
estratosfera por encima. En la troposfera existian variaciones de temperatura (dando lugar a los vientos y nubes) e indice
de refraccion (dando lugar a la curvatura de las ondas de radio).

El campo electromagnético generado en la antena de transmisién se propaga en forma perpendicular a la direccion del
trayecto. La propagacion en el vacio y los efectos que produce la atmoésfera sobre la sefial influencian notablemente la
potencia recibida. La onda que se propaga dispone de un modelo simplificado para trabajar con conceptos sencillos.

Algunos de ellos se indican en los préximos items de este trabajo; los primeros conceptos son:

-El campo electromagnético EH estid compuesto de vectores de campo eléctrico E y campo magnético H perpendiculares
entre si. Cuando los campos E y H se encuentran suficientemente lejos de la antena emisora se puede considerar como un
frente de onda plano. El plano que contiene el campo E y la direccion de propagacion se denomina plano de polarizacion.
En general, nos referimos a un plano vertical y otro horizontal.

-El medio de propagacién es no-dispersivo; por lo tanto, la velocidad de fase de las componentes espectrales no dependen
de la frecuencia.

-En un primer paso se admite que un rayo directo une las antenas y més adelante se tratan los problemas producidos por
los caminos multiples.

-El modelo considera antenas isotrépicas, con idéntica densidad de potencia emitida en todas las direcciones. Las antenas
con cierta directividad se consideran provistas de una ganancia de potencia respecto de la isotrdpica.

1.2- ATENUACION EN EL ESPACIO LIBRE

Si la antena emisora es isotropica la potencia emitida por unidad de area de la superficie de una esfera (densidad de
potencia) es:

Pd = Pt/ 4.n.d?

donde Pt es la potencia transmitida por la antena y d es la distancia entre las antenas y el punto bajo estudio (radio de la
esfera).

El area efectiva de una antena receptora se define como la superficie del frente de onda plano con densidad de potencia Pd
que dispone de una potencia equivalente a la entregada por la antena. Para la antena isotrépica el 4rea eficaz es:

Ae = 22/4.n
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donde A es la longitud de onda del campo radioeléctrico. Por ejemplo, para una frecuencia de 3 GHz con longitud de onda
de 10 cm el 4rea efectiva es de 7,96 cm?. Se entiende entonces el hecho de la baja potencia captada. Relacionando ambos
elementos se dispone de la potencia de recepcion Pr en funcién de la Pt para antenas isotrdpicas:

Pr = Pt. {M/4.n.d}?

La potencia recibida es inferior a la transmitida debido a la imposibilidad de captar toda la potencia generada. Se puede
expresar como una atenuacién (por la propagacion en el espacio libre de obsticulos) entre antenas isotropicas. De acuerdo
con el ITU-R (antes CCIR) Rc.525 y Rc.341 el valor de la atenuacién por espacio libre se expresa como:

Ao = 10. log Pt/Pr = 32,5 dB + 20. log (f.d)
con la frecuencia f en MHz, la distancia d en Km y la atenuacién Ao en dB.

ATENUACIONES ADICIONALES. La propagacion atmosférica produce:
-refraccion en la atmdsfera (levantamiento del horizonte);
-difraccioén por zonas de Fresnel (atenuacién por obsticulo);
-atenuacion por reflexiones en el terreno;
-desvanecimiento por multiple trayectoria (formacién de ductos);
-absorcion por arboledas cercanas a la antena;
-absorcion por gases o hidrometeoros (lluvia, nieve, etc);
-dispersion de energia debido a precipitaciones;
-desacoplamiento de la polarizacién de la onda.

1.3- MARGEN DE DESVANECIMIENTO FM

Se define sobre el mismo el Margen de Desvanecimiento FM (Fading Margen) como la diferencia en dB entre el nivel de
la potencia recibida Pn y el nivel minimo de potencia que asegura una determinada tasa de error BER (denominada
potencia umbral del receptor Pu).

FM = Pn - Pu

La potencia de recepcion nominal se obtiene restando a la Pt en dBm las atenuaciones debidas a filtros y circuladores
(branching) Ab, a cable coaxial o guia de onda Ag, al espacio libre Ao y sumando las ganancia de antenas Ga. En términos
matematicos:

Pn = Pt - Abl - Agl + Gal - Ao + Ga2 - Ag2 - Ab2

Los valores de atenuacién por filtros son cercanos a 0,2 dB dentro de la banda de paso. Los circuladores producen una
atenuacion en el sentido directo cercano a 0,2 dB. Por ello el valor Ab depende del nimero de componentes en el
branching. La atenuacion de cable coaxial o guia de onda se expresa en dB/100m de longitud y es una funcién directa de la
frecuencia de trabajo. La ganancia de la antena se expresa en la direccion de maxima directividad y es funcidn directa de la
frecuencia.

Tabla 01: Valores de potencia umbral. La potencia umbral del receptor Pu se
Sistema Pt Pu3 Pu6 Frecuencia determina para los umbrales de BER en 1073 y
34Mb/s-4PSK 25dBm -83dBm -79dBm 7/8 GHz 100, Como referencia se puede indicar los

140Mb/s-16QAM 28 dBm -75dBm -71 dBm 6 GHz alta valores tipicos de la Tabla 01. Los valores de

140Mb/s-64QAM 28 dBm  -71dBm  -67 dBm 6 GHz baja Pu3 se asocia con la BER= 1073 y los objetivos

de indisponibilidad (US) y calidad inaceptable

(SES), mientras que el Pu6 para BER= 1070 se asocia con la calidad degradada (DM). El margen de desvanecimiento FM
se puede ver reducido debido a la presencia de obstaculos, interferencias y desvanecimiento.
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2- EFECTO DE REFRACCION SOBRE LA PROPAGACION

2.1- INDICE DE REFRACCION.

A continuacién se estudia el efecto de la refraccion y la forma de expresarlo en términos de una degradacion del margen de
desvanecimiento. En ITU-R Rec.369 y Rc.453 se define la atmdsfera de referencia para la refraccion. La variacion del
indice de refraccion n es una funcién de la altura sobre el nivel del mar, de las condiciones atmosféricas y de la época del
aflo. Se ha determinado la siguiente ley de variacion:

n(h)= 1 + a. exp(-b.h)

donde, a y b son constantes que se determinan por métodos estadisticos y h es la altura sobre el nivel del mar en Km. El
indice de refraccion se define como el cociente entre la velocidad de propagacién de la onda radioeléctrica en el vacio y la
velocidad de la onda a la altura h en la atmésfera. Como referencia se ha determinado el valor:

nh)= 1 + 315 . exp(-0,136.1).10°°

En palabras, a la altura del nivel del mar (h= 0 km) el indice de refraccién es 1,000315. Como el indice n disminuye
desde 1,000315 en forma exponencial con el incremento de la altura se dice que en una atmésfera normal la derivada del
indice respecto de la altura (6n/dh) o gradiente, es negativa. Ver a tal efecto la Fig 01.

Variacion de N Indice Refraccion n Coindice N

( o weooms f )
) 1,000275 275
1,000315 315
60

40

— et b o X

P3-01

Fig 01. Efecto de la refraccion en la atmosfera.

COINDICE DE REFRACCION. Como el valor de n es cercano a la unidad se prefiere definir el coindice de refraccién
N como:

N = (n-1) .100

es decir, para n=1,000315 el N=315, lo cual resulta en una valor mas cémodo. En la Fig 01 se muestra un ejemplo. El
valor de N y n es una funcién climatica:

N= 77,6/T . (P + 4810.¢/T); donde p= 216,7.¢e/T

donde P es la presién atmosférica en milibares, e es la presién del valor de agua en mb y T la temperatura en grados
Kelvin. La relacion e/T da lugar a la concentracién del vapor de agua p en gr/m3.

MODULO DE REFRACCION M. Es el exceso del indice modificado con relacién a la unidad:

M=+ h/Ro-1).10°
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donde (n + h/Ro) se denomina indice de refracciéon modificado y estd determinado por la altura h y el radio de la Tierra
Ro= 6370 Km. Cuando h corresponde al nivel del mar el valor de M corresponde a N, es decir:

M = N + h/Ro .100

Obsérvese que el valor de M se incrementa con la altitud. Como el indice de refraccién n disminuye con la altura se tiene
que la onda radioeléctrica se curva hacia abajo debido a la ley de Snell. Por ello es importante el valor del gradiente entre
el indice y la altura cercano a la superficie de la Tierra.

GRADIENTE DEL INDICE DE REFRACCION. Se ha definido el gradiente normal del coindice de refraccién al
valor mediano del gradiente en los primeros 1000 m de altura para zonas templadas. El mismo corresponde a N(h):

h= 0Km; n(0)= 1,000315 y N(0)= 315
h=1Km; n(1)= 1,000275 y N(1)= 275: &SN/sh= -40 N/Km

Una atmdsfera se define como subnormal (sub-estandar) cuando el gradiente supera el umbral de -40/Km y como
supernormal (super-estandar) si es inferior a -40/Km. Como se trata de un valor normal el 50% del tiempo se estd por
encima o por debajo de este umbral. Los valores de 6N/dh dependen del clima y en la Fig 01 se muestra la informacién
para América.

CONDICIONES DE PROPAGACION. Los factores atmosféricos que intervienen en la propagacién son:

-Conveccion: producida por el calentamiento del suelo lo cual introduce una reduccién de temperatura con la altura. Se
encuentra en tiempo claro y corresponde a una propagacion estandar.

-Turbulencia: producida por efecto del viento y con condiciones de propagacion estandar.

-Advension: se trata de un desplazamiento horizontal de masas de aire debido al intercambio de calor y humedad entre el
aire y el suelo. Cuando una masa de aire célido y seco incide desde la tierra hacia el mar las capas inferiores se enfrian y
se cargan de humedad lo cual crea una capa de inversion del indice de refraccion.

-Subsidencia: correspondiente a un desplazamiento vertical de aire a alta presion lo cual genera una capa de inversion del
indice de refraccion. Dicha capa se denomina conducto y produce una propagacion de multiples trayectorias.
-Enfriamiento: producido durante la noche por irradiacion de la tierra lo que introduce una inversién del gradiente de
temperatura.

-Niebla: produce una variacién en el gradiente del indice de refraccién. Si existe una inversién en el gradiente de
temperatura la presion del vapor aumenta con la altura y se produce una propagacién sub-estandar.

La propagacion estdndar es favorecida por la baja presion, la turbulencia y el cielo cubierto. En cambio la propagacién no
estandar se ve favorecida por la alta presion, la subsidencia y el cielo claro. Las mejores condiciones de propagacion se
obtienen con terrenos ondulados (debido a las corrientes verticales de aire), con trayectos oblicuos (debido al cruce de
capas atmosféricas en forma transversal), en época invernal y por la noche.

2.2- RADIO FICTICIO DE LA TIERRA

Como la onda radioeléctrica se curva hacia abajo en una atmésfera normal, se define el factor de radio ficticio de la
Tierra K que permite suponer a la onda en una propagacion rectilinea y a la Tierra con un radio aparente Ra distinto al
radio real Ro:

Ra = K.Ro donde Ro es 6370 Km.

La curvatura del rayo en la atmdsfera se relaciona con el gradiente del indice mediante:

1/c = - dn/dh

con o el radio de curvatura del rayo. La curvatura de la Tierra respecto de la curvatura del rayo es:

1/Ro - 1/6 = 1/K.Ro

Por lo tanto, el valor de K se relaciona con el coindice de la siguiente forma de acuerdo con ITU-R 1.718-2:

K = (1 + Ro.50/8h)! = (1 + 0,00637.5N/5h)!
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El valor de K sigue las estadisticas de N. Se dice que el horizonte de la Tierra se "levanta" cuando K es inferior al valor
promedio. Para 8N/6h= -40/Km el valor de K es de 1,34 (conocido como 4/3); esto corresponde a un radio aparente de la
Tierra de 8500 Km.

La curvatura del rayo depende del gradiente y los cambios de éste pueden producir conductos y propagacién por caminos
multiples o desenfoque de las antenas. Ademdas pueden producirse atenuaciones por obstrucciéon. En la propagacion por el
espacio libre la energia se dispersa en dos direcciones ortogonales respecto al sentido de propagacion. Por ello la
atenuacion del espacio libre es una funcién cuadratica de la distancia. Segin ITU-R 1.718-2 en el caso de altos valores de
gradiente del indice se produce una reflexién en un conducto atmosférico y la atenuacién es menor pudiendo llegar a ser
proporcional a la primer potencia de la distancia. En el caso extremo de un conducto continuo entre antenas emisora y
receptora la atenuacién del espacio es:

Ao= 32,5dB + 20.log f + 10.log d
que para una distancia de 50 km corresponde a una diferencia de nivel de 17 dB.

La propagacion normal es favorecida por la baja presion creada por turbulencias y el cielo cubierto. Generalmente
provocadas en terreno rugoso o montafioso. El valor de K= 4/3 corresponde a una regién de clima tropical templado. En
regiones articas el valor estindar corresponde a 1,2 mientras que en el tropico se incrementa a 1,6. Esta conclusién puede
obtenerse de los valores presentados en la Fig 01.

El valor estandar de K se debe completar con el valor de K para el "peor caso". En ITU-R 1.338-5 se indica el
comportamiento de K en un clima tropical templado en funcion de la longitud del enlace para una atmésfera subnormal en
el 99,9 % del tiempo. Por ejemplo, para una longitud del enlace de 50 Km el valor de K= 0,8 es superado el 99,9 % del
tiempo.

/Ki 4/3

.r-"-‘ﬂ

PEAS

ot
~
\\
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::"“-_? \ T
L — T X
| — _ K=473 T \Nivel del Terreno
Altura 50 m/div Nivel del Mar P3-02

Longitud 10km/div

Fig 02. Curvatura del rayo y factor K.

2.3- PROTUBERANCIA DEL TERRENO

Un método de trabajo puede ser el siguiente: se grafica en un reticulado ortogonal el perfil del terreno y el rayo que une las
antenas tiene una curvatura de acuerdo con el valor de K. Otra posibilidad: se grafica el perfil del terreno sobre una Tierra
con curvatura correspondiente a K= 4/3 y el rayo es recto. En ambos casos se observa que la Tierra se levanta cuando el
valor de K disminuye. Ambas posibilidades se tienen en la Fig 02.

Se puede determinar el valor de la curvatura (protuberancia) de la Tierra en un punto del enlace mediante:

C=4.d1.d2)
51K
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donde, C es la curvatura expresada en metros y las distancias d1 y d2 se indican en Km. El valor de C se incrementa
cuando K disminuye. Cuando se efectian inspecciones visuales de los obsticulos se debe tener en cuenta que los rayos
luminosos no se curvan tanto como las microondas. La atmdsfera normal para la luz visible tiene un K=1,18 (valor
minimo que corresponde a la refraccién minima y estable entre las 12 y 15 hs).

Téngase en cuenta que el valor usado como estdndar (K=1,34 y N=-40 /Km) es distinto para otros lugares del planeta.
Por ejemplo, en algunas partes del sur de América se tiene SN= -60 /Km lo que corresponde a un valor de K=1,62. Si se
supone un enlace de 50 Km con un obsticulo ubicado a d1=20 Km y d2=30 Km desde las estaciones. El valor de C para
K=4/3 es de 35 mts mientras que el valor de C para K=1 es de 47 mts. Se puede decir que la variacién del factor K desde
4/3 a 1 produjo que la Tierra se "levante” 12 metros.
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3- EFECTO DE LA DIFRACCION SOBRE LA PROPAGACION

Una antena se asimila a un emisor de un frente de onda en expansiéon. De acuerdo con el principio de Huygen (fisico
holandés del siglo XVII) cada elemento del frente de la onda produce un frente de onda secundario. Es decir que, a la
antena receptora llega sefial desde cada punto del frente de onda (sefial difractada); existen entonces infinitos caminos que
unen las antenas. Como los rayos asi difractados recorren un camino mas extenso llegan con un cierto retardo que puede
producir una interferencia que se suma o se resta de acuerdo con la fase relativa. El efecto queda determinado por una
familia de elipsoides de Fresnel (matematico francés del siglo XIX) con focos en las antenas. En la Fig 03 se observa un
elipsoide genérico correspondiente a dicha familia.

3.1- ZONAS DE FRESNEL

Se denominan zonas de Fresnel a las coronas circulares concéntricas determinadas por las rayos difractados que se suman
en fase y en contrafase en forma alternada. Dentro del elipsoide de revolucién la primer zona de Fresnel se caracteriza por
el radio F1 a una determinada distancia de la antena.

En ITU-R 1.715 se indica la relacion entre los distintos elementos que interviene:
Fn= 550. {(N.d1.d2) / f.(d1+d2) }1/2

donde d1 y d2 corresponden a las distancias desde las antenas en km, f es la frecuencia en MHz y N es el niimero del
elipsoide. El valor de Fyy resulta en metros.

Las zonas pares (N= 2,4,6, etc) tienen una contribucién sustractiva de potencia pues el rayo directo y el difractado se
suman en contrafase y las zonas impares tienen una contribucién aditiva. La potencia de recepcién es la suma de todas las
contribuciones; las amplitudes de estas contribuciones disminuyen en la medida que se incrementa el orden N. Las zonas
de Fresnel aportan una intensidad de campo proporcional a la superficie de la zona y a un factor de oblicuidad. A causa
de este factor el aporte de cada zona disminuye con el orden de la zona. En conjunto el aporte combinado desde la zona 2
en adelante es solo la mitad del aporte de la primer zona.

El principio de Huygen es una interpretacion tedrica que responde a un efecto determinado de las leyes de Maxwell con las
condiciones de contorno correspondientes a la presencia de un obstaculo. El resultado de la difracciéon producida por un
obstaculo es como si ocurriera dicho principio. El despejamiento D indicado en la Fig 02 determina la separacion entre el
obstaculo y el rayo directo entre antenas. Es natural que el valor de D sea finito y por lo tanto se produzca una obstruccién
de alguna parte de las zonas de Fresnel.

3.2- ATENUACION POR OBSTRUCCION

En la Fig 03 se muestra la atenuacién introducida por el obsticulo en funcién de la relacién entre el despejamiento y el
primer radio de Fresnel D/F1 expresados en la misma unidad (K.Bullington-1947).

El valor mostrado en la figura es vélido cuando se trata de una atmésfera estdndar. Cuando el valor de K es inferior a 4/3
el rayo se curva hacia la Tierra y la obstruccién aumenta. Obsérvese que un horizonte representado por una esfera
homogénea produce mayor atenuacion por difracciéon que una arista (filo de cuchillo). La Tierra plana tiene una curva igual
a la esfera homogenea por encima de D/F1=0,2; por debajo la atenuacion es mayor a la esfera. La esfera o Tierra plana
produce una inversion de fase de 180° en la reflexion; la cual varia de acuerdo con las imperfecciones del terreno.

La expresion para la arista se aproxima, para valores de D/F1 inferiores a -1, mediante:

At= 6,9 dB + 20.log {D/F1 + [(D/F1)2+1]1/2}

Téngase en cuenta que con D/F1=0 la atenuacion es de 6 dB para una arista. En ITU-R 1.338 se indica el valor para un
obstaculo promedio:

At= 10 + 20.log D/F1
cuando el valor de D/F1 es inferior a -0,5.
Cuando el valor de D/F1 es positivo, es decir cuando el rayo pasa sobre el obsticulo se producen zonas de ganancia y

atenuacién sucesivas. Las mismas corresponden a obstaculizar las zonas pares e impares respectivamente. Un valor muy
interesante corresponde a D/F1 cercano a 0,6. En este valor se compensa la atenuacién producida sobre las zonas pares
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con las impares y el nivel de recepcion es equivalente al obtenido en el espacio libre de obstiaculos. En otras palabras, si
se dispone de un despejamiento equivalente a D= 0,6.F1 se puede aplicar la teoria desarrollada en la ECUACION DEL
ENLACE. Este valor se denomina criterio de planificacion o de despejamiento.

El1 ITU-R 1.136 indica la atenuacién promedio que introduce una arboleda como obsticulo cuando se encuentra cerca de la
antena hasta una distancia de 400 m:

A=02.03 106

donde, la frecuencia se expresa en MHz (valida hasta 10 GHz) y la longitud L de la arboleda en m. El valor real es funcién
de la densidad de la vegetacion, la humedad de las hojas, la presencia de nieve acumulada en el follaje, etc. Cuando la
arboleda se encuentra cerca de la antena la onda se propaga en su interior y sufre una atenuacién por absorcién. En
cambio, si la arboleda se encuentra lejos de la antena se comporta como un obsticulo del tipo filo de cuchillo (arista) y
produce difraccion.

E]l soide Fresnel Te~a
_ ! p ~a N

] ~

] ‘ \

8 )

\ I J

7/
\ ' s
- __ / _-- - Obstaculo
e e ==
4l e d2 o
Nivel Recepcion (dB) vs D/F1
+4 0,577 ]
0 p i~

4 -

Arista
8 -
12 .

Esfera

-16 / 1
220 -

-1 0 +1 +2

P3-03

Fig 03. Efecto de la difraccion en la atmésfera.
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4- ECUACION DEL ENLACE

Los elementos involucrados en la ecuacién del terreno teniendo en cuenta el efecto de protuberancia y de difraccién de
Fresnel son mostrados en la Fig 02:

-H1= Ha+ha altura del terreno sobre el nivel del mar més la altura de la antena en la estacién A.

-H2= Hb+hb corresponde a la misma definicion en la estacién B.

-H3= C+H+D altura del rayo en el obsticulo constituido por la curvatura del terreno més la altura del obstéculo sobre el
nivel del mar méas un despejamiento adicional por difraccién.

-d1,d2 son las longitudes desde las estaciones A y B hasta el obstaculo.

Se puede, a continuacion, plantear una relacion de proporcionalidad entre los elementos:
(H3-H1).d2 = (H2-H3).d1

En general las incognitas son las alturas de las antenas ha y hb. El valor de C es calculable en funcién de K y el valor D
depende de la difraccion.

4.1- ERRORES DE CALCULO

El estudio de un enlace en un papel cuadriculado introduce los siguientes errores (despreciables) de célculo:

-Las elevaciones se dibujan siguiendo lineas verticales y no radios desde el centro de la Tierra como son realmente. En 50
Km de enlace el dngulo de divergencia es de 0,22°.

-La longitud del enlace real no es la medida sobre la superficie de la Tierra; debe tenerse en cuenta la inclinacion vertical
(diferencia de altura entre antenas). El angulo para 50 km de enlace y 1000 mts de diferencia es de 1,15°.

-El radio de Fresnel es perpendicular al trayecto entre antenas; se lo dibuja en cambio perpendicular al terreno. El error es
un dngulo similar, como en el item anterior.

-La linea de unién entre antenas recta sobre el mapa no representa el trayecto radioeléctrico verdadero; éste sigue un
circulo maximo sobre la esfera.

-El valor de K no es el mismo a lo largo de todo el trayecto por cambios de terreno (rugosidad), humedad y temperatura
(vegetacion, cultivos, lugares habitados).

-Los mapas no representan la realidad actual. Los cambios deben ser actualizados mediante una inspeccion en el terreno
(survey).

4.2- CRITERIOS DE DESPEJAMIENTO

Como se descubre de los items anteriores la curvatura de la Tierra es una funcién estadistica de innumerables variables
atmosféricas, climiticas y del terreno. El resultado es que la atenuacion producida por el enlace es una variable de la cual
se puede conocer el valor medio representado por la atenuacion del espacio libre en el mejor de los casos.

Como se dispone de una funcién estadistica de varias variables se han generado los denominados criterios de
planificacién. Se trata de reglas generales que se cumplen en la mayoria de los casos y permite resolver el problema de
calculo. Resultan ser de simple aplicacion y a partir de dicho punto puede considerarse solo la atenuacién del espacio libre.

En ITU-R 1.338 se propone un resumen de los criterios de distintos paises. Por ejemplo:

-Francia (Boithias y Battesti-1967): selecciona la peor de las siguientes condiciones:

.D=0.F1 y C para el valor K en el 99,9%
.D= 1.F1 y C para K= 4/3
-El Reino Unido propone el valor de:
.D=0,6.F1 y C para K= 0,8
-Alemania selecciona la mas desfavorable de las siguientes condiciones:
.D=0,3.F1 y C para K= 4/3
.D= 0.F1 y CparaK=1
-Los Estados Unidos (Vigants-1975) también selecciona entre las posibilidades siguientes:
.D=0,3.F1 y C para K= 0,66
.D=1.F1 y C para K= 4/3

-En el mismo Informe el ITU-R propone un criterio basado en las experiencias anteriores adoptando la condicién mas
desfavorable entre:

.D= 1.F1 y C para K= 4/3

.D=0.F1 y K para el 99,9% c/obstruccién aislada
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.D=0,3.F1 y K para el 99,9% c/obstruccién continua
.D=0,6.F1 y K para el 99,9% trayectos mayores 30 Km

-Algunas compaifiias comerciales proponen criterios semejantes de planificacion. La empresa Siemens se refiere a la
condicion mas desfavorable entre las siguientes posibilidades:
Enlaces en UHF hasta 1000 MHz

.D=0,1.F1 y C para K= 0,66. Se considera una atenuacion por obsticulo para K= 4/3
Enlaces entre 1500 y 2000 MHz

.D=0,6.F1 y C para K= 4/3

.D=0,3.F1 y C para K= 0,66
Enlaces superiores a 2000 MHz

.D=0,6.F1 y C para K= 0,66

.D= 1.F1 y C para K= 4/3

.D=0,6.F1 y C para K= 4/3 (antena diversidad de espacio)

Para frecuencias en la gama de 500 a 1000 MHz suele ser necesario operar con margenes negativos sobre los obstaculos,
compensando la atenuacién adicional con potencia de transmisién o ganancia de antenas. La atenuacién de los coaxiales y
el radio de Fresnel impiden la elevacién de la altura de antenas.

Desde el punto de vista de la Fig 03 los criterios indican:

-Se adopta un despejamiento de 0,6.F1 (caracterizado por una atenuacion igual a la del espacio libre) durante el 99,9% del
tiempo cuando K= 0,8 en 50 Km de longitud.

-En cambio, se puede indicar un despejamiento igual al radio de Fresnel (D=1.F1) caracterizado por una ganancia de
potencia durante el 50% del tiempo (K= 4/3).

-No tiene sentido un criterio que indique D= 0.F1 y K= 4/3 ya que implica una atenuacioén adicional sobre el calculo
sobre el espacio libre durante el 50% del tiempo. Un criterio con D= 1.F1 con K= 0,8 implica una sobre estimacion
(incremento de nivel sobre el 99,9 % del tiempo).
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5- REFLEXIONES EN EL TERRENO

RAYO REFLEJADO. Sobre un enlace que posee zonas planas la antena receptora puede recibir un rayo reflejado en el
terreno. El mismo puede sumarse con distinta fase sobre el rayo directo y producir atenuacién o ganancia. Las variables
de este modelo son (entre otras): la altura de antenas y el factor K. Otro posible rayo reflejado en la atmésfera genera la
teoria de caminos miiltiples (desvanecimiento selectivo) que se estudia en otro trabajo.

Se define el Coeficiente de reflexion de un terreno que se encuentra entre O (sin reflexion; obsticulo en arista) y -1 (el
menos simboliza el desfazaje de 180° por reflexion). Si la superficie del terreno presenta suficientes irregularidades la
reflexion es dispersada. Cuanto mayor es la frecuencia del enlace las irregularidades mas pequefas producen dispersién y
reduccion del coeficiente. La polarizacién tiene escasa influencia en trayectos sobre tierra. Pero sobre el mar la
polarizacién vertical se comporta mejor que la horizontal. El coeficiente de reflexion disminuye més rdpido en la medida
que el viento produce el mar crispado.

EFECTO DEL FACTOR K. En la Fig 04 se muestra el efecto que sobre la posicion del rayo reflejado tienen la
modificacion del factor K y que sobre la potencia de recepcion tiene la altura de antenas. En tanto el valor de K disminuye,
el horizonte se levanta (protuberancia de la Tierra) y el lugar de reflexién cambia. También cambia la longitud del camino
reflejado y por ello la diferencia de fase entre el rayo directo y reflejado. Esto produce que la potencia de recepcion es
variable con el factor K.

Cuando se cambia la altura de una antena se produce un efecto similar al anterior. El nivel de potencia de recepcién pasa
por sucesivos picos y valles en la medida que se eleva la antena. El diagrama de nivel esta mas apretado sobre la antena
mas cercana al punto de reflexién y se expande sobre la otra. Se puede obtener una altura de antena donde exista un
maximo de nivel, pero solo para un determinado valor de K.

Nivel de Recepcion vs Factor K

— :

ZANA

/)

P3-04

Fig 04. Efecto de la reflexion en el terreno.

SOLUCIONES. Es posible generar un diagrama del nivel de recepcion en funcién del valor K. De acuerdo con la
geometria del enlace se puede lograr una contribucion en fase del rayo reflejado para una amplia gama de valores de K.
También es posible, variando la altura de una antena, lograr que el rayo reflejado se encuentre atenuado por una
obstrucciéon. En ITU-R GAS3 se menciona otra forma de reducir el efecto de las reflexiones. Se trata de incrementar el
didmetro de antenas de forma que la diferencia de fase se acerque a 360° entre la parte superior e inferior de la pardbola de
antena. Ademas se puede orientar la antena hacia arriba para mejorar la discriminacion al rayo reflejado.

1513-(11)



PROPAGACION Y CAMPO RECIBIDO

Cuando, seleccionando la altura de antenas no es suficiente para eliminar el efecto de atenuacién debido a la reflexion, se
requiere el uso del sistema anti-reflectivo por diversidad de espacio. En este caso (Fig 04), se trata de montar 2 antenas
sobre la misma vertical. Se debe cumplir la condicién de encontrar cada antena sobre distribuciones opuestas de Nivel vs
altura y en otros términos de Nivel vs factor K. En otras palabras, la diferencia de caminos entre los rayos reflejados en
ambas antenas debe ser de 180° de fase. De tal forma, en tanto una antena se encuentra con una contribucién negativa
(atenuacion) la otra se encuentra con una adicién (ganancia). Se puede adoptar el criterio de sumar las sefiales de recepcion
en RF (mediante un combinador) o bien de seleccionar entre ambas sefiales en banda base (mediante un conmutador).
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6- REPETIDORES PASIVOS

La gran mayoria de los repetidores para enlaces radioeléctricos son regenerativos. En estos casos la sefial se demodula
hasta el nivel de frecuencia intermedia IF y se obtiene la banda base digital la cual se regenera antes de volver a modular
en IF. En los repetidores regenerativos se obtiene una mejor prestacion en términos de BER vs C/N cuando se dispone de
una red digital con gran nimero de repetidoras. Por otro lado, mediante la operacion Add-Drop (Drop-Insert), es posible
obtener canales de servicio desde la banda base. Algunas veces se recurre a repetidores no-regenerativos. Se tienen dos
grandes divisiones: los pasivos del tipo espejo o espalda-espalda y los activos con amplificadores de RF.

REPETIDOR A ESPEJO. El tipo de repetidor pasivo con espejo refleja la onda entre antenas para salvar obsticulos y
cambiar la direccion del campo electromagnético. El tratamiento de este tipo de repetidor desde el punto de vista de los
niveles de potencia involucrados tiene en cuenta dos atenuaciones de espacio libre (Al y A2) y la ganancia del espejo Go.
En cambio, desde el punto de vista del anilisis de calidad es un solo enlace.
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Fig 05. Repetidores a espejo.

Las atenuaciones del espacio libre corresponden a tener en cuenta las
distancias desde las antenas extremas hasta el espejo. La ganancia del
espejo corresponde al cociente entre el drea del espejo en la direccién de
propagacion y el &4rea eficaz de la antena isotrépica. En términos
matematicos:

Go= 20. log (A . cos ¢)
(%/4m)

donde el area del repetidor en la direccién ¢ se expresa mediante (A.cosd) y el area eficaz de la antena isotrépica es
(A\2/4m); el valor de longitud de onda se indica mediante A. Ambos términos se deben expresar en iguales unidades para
obtener el valor de Go en dB.

Dicha expresion es vélida para frecuencias comprendidas entre 4 y 15 GHz. Es valida solo para el campo lejano cuando la
distancia es superior a 2.D%/A, con D el diametro de la antena expresado en las mismas unidades que A. Un sistema
periscépico (antena en la base de la torre y espejo en lo alto) no responde necesariamente a esta ley. Se puede expresar
ademas la atenuacion introducida por irregularidades de la superficie de la pantalla como:

At= 20.log {cos (360°.H/A)}

donde H es la altura de las irregularidades en la misma unidad que la longitud de onda. El valor de H debe ser inferior a
A/8.

REPETIDOR ESPALDA-ESPALDA. El repetidor pasivo con antenas espalda-espalda no dispone de elementos activos
y el cable coaxial o gufa de ondas desde una antena se une a la otra con unos pocos metros de distancia. Desde el punto de
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vista del balance de potencia se consideran las atenuaciones de espacio libre para cada tramo y una ganancia del conjunto
de las antenas. La ganancia total es la cercana a la suma de las ganancias individuales. Para el célculo de calidad se trata de
un solo enlace. Puede existir una interferencia entre antenas debido a la emisién frente-espalda. En estos casos es
despreciable mientras que en los repetidores activos no lo es.

Desde el punto de vista de la instalacién y la orientacidn, el repetidor espalda-espalda es mas simple que el espejo. Pero un
espejo de gran tamario puede tener una ganancia mayor. Los repetidores pasivos solo son ttiles cerca de una de las antenas
y para enlaces relativamente cortos debido a la suma de atenuaciones de espacio libre.

REPETIDORES AMPLIFICADORES. Son amplificadores de radio-frecuencia sin conversién a frecuencia intermedia y
demodulacién a banda base. Son usados en estaciones de dificil acceso y requieren de una alimentacién no convencional
(energia solar) y con bajo consumo. Permiten una ganancia adicional respecto del espalda-espalda lo que asegura enlaces
de mayor distancia. El equipo amplificador se coloca junto con las antenas y el sistema de alimentacién, por lo que no se
prevé una atenuacion importante debido al cable coaxial o guia de ondas.

El problema en estos amplificadores es la suma del ruido en ambos saltos que introduce un empeoramiento en la relacién

BER vs C/N. Al no utilizar un conversor de frecuencia la portadora en ambos saltos es la misma y se producen
interferencias. Para reducir este efecto se recurre al cambio de polarizacion entre enlaces adyacentes.
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1514

PROPAGACION POR CAMINOS MULTIPLES

Descripcion del fading selectivos por multiple trayectoria (multipath). Modelo matemaético y
aplicaciones para obtener una prediccion de la performance del enlace.

1- GENERALIDADES

Cuando se efectta la planificacion de una red de radioenlaces digitales el comportamiento se debe asegurar antes de la
realizacion para:

-Comprometer el cumplimiento de objetivos de calidad, disponibilidad y temporizacion;

-Optimizar la seleccion del equipamiento reduciendo los costos de operacion y

-Especificar los valores garantizados durante la puesta en servicio y operacion de la red.

La primer decision que se plantea es la eleccion del itinerario, el emplazamiento de las estaciones radioeléctricas (mediante
mapas topograficos y «survey» del terreno) y la determinacion de la altura de las antenas. Los factores a tener en cuenta son:
-Localidades que requieren acceso a la red;

-Estructura global del terreno y perfil topografico;

-Existencia de estructuras econémicamente aprovechables;

-Facilidad de acceso vehicular a la zona de obra;

-Disponibilidad de energia de red publica de distribucion y

-Coordinacién con aeropuertos y otros servicios de radio.

El analisis tedrico de la propagacion permite el calculo de la altura de las antenas (atenuacién, difraccion y refraccion

atmosférica) y el cumplimiento de los objetivos de calidad y disponibilidad (desvanecimiento selectivo por multiple
trayectoria y lluvia). Este trabajo se relaciona con el efecto que produce la trayectoria multiple sobre la calidad del enlace.
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2- MODELO DE DESVANECIMIENTO SELECTIVO

2.1- CONDUCTOS ATMOSFERICOS

La propagacion por multiple trayectoria (caminos multiples) se debe a la llegada a la antena de 2 0 mas rayos y producen un
desvanecimiento selectivo en frecuencia sobre el espectro radioeléctrico.

Bajo la influencia de procesos sindpticos, como la subsidencia, el calentamiento de la superficie de la Tierra o el
enfriamiento por radiacion, existe la tendencia a la estratificacion de la tropésfera inferior que produce capas con valores
diversos del gradiente del indice de refraccion. En la Fig 01 se observa el efecto que produce el cambio de gradiente en el
indice de refraccion. El conducto queda definido por el perfil del indice de refraccion produciendo reflexion de los rayos.

Se pueden observar las siguientes caracteristicas:

-La existencia de conductos no implica que estos sean continuos a lo largo de todo el enlace.

-La existencia de accidentes geograficos (montafias y ciudades) limitan la extensién de los conductos.

-Los conductos sobre mar tienden a ser predominantes y mas extensos que en terreno Ilano y que sobre terreno ondulado.
-La propagacion en conductos puede producir el corte de la sefial (Black out) si el conducto no pasa por la antena.
-Puede ocurrir un incremento del nivel de recepcion cuando los rayos se suman en fase.

-El conducto evita parte de la atenuacion vertical y la atenuacion es funcién de la primer potencia de la distancia.

-En climas templados la propagacién guiada se produce temprano en la mafiana en los dias de verano.

-Se debe a la subsidencia que desplaza masas de aire verticales de alta presion y provoca la inversion del gradiente.

-Las condiciones para la formacién de conductos son evitadas por la conveccion producida por calentamiento del terreno.
-Ademas por la tarde en regiones montafiosas y la turbulencia debido a lluvia y viento.

Una forma de determinar el efecto de la propagacién por multiple trayectoria es mediante el diagrama de potencia recibida
en funcion del tiempo. En la Fig 02 se presenta una serie de diagramas para diversas condiciones de trayectos maltiples,
lluvia y refraccion.

\ [ \
\ \
\ 171 \ 171

\ \

Normal SubRefraccion SuperRefraccién Ducto Superficie Ducto Elevado

Altura vs Coindice N(h)

Efecto del Ducto Elevado

Fig 01. Variantes del indice de refraccion en funcion de la altura. Formacion de ductos.

1514-(2)



PROPAGACION POR CAMINOS MULTIPLES

2.2- DISTRIBUCION DE RAYLEIGH

El modelo que relaciona el nivel de atenuacion F en dB producido por la propagacion multiple a lo largo del tiempo se puede
extraer desde la Fig 02. En ésta se han indicado:

-El valor de potencia nominal Prx de recepcion,

-El valor de potencia umbral para BER= 103 como Pth3,

-El valor de potencia umbral para BER= 1076 como Pth6,

-El valor de los margenes de desvanecimiento FM3 y FM6.

Si se realiza el computo de la probabilidad P(F) de superar un valor F genérico de desvanecimiento se puede obtener las
curvas de la Fig 02. En un caso se muestran valores obtenidos de mediciones practicas para distintos meses del afio y en el
otro la aproximacion teérica mas utilizada mediante la distribucién denominada de Rayleigh. Se observa que para valores de
desvanecimiento pequefios (F<15 dB) la distribucion se aproxima mejor mediante la distribucion de Gauss. En términos
matematicos la distribucion de Rayleigh se expresa mediante:

P(F) = Po.. 10°F/10

En palabras: la probabilidad (o porcentaje de tiempo si se afecta a la expresion por un coeficiente 100) de superar un valor de
atenuacion de F dB decrece un orden de magnitud por cada aumento de 10 dB. El valor de Po se denomina factor de
ocurrencia del desvanecimiento y corresponde al valor prolongacion de P(F=0 dB). Depende del clima K, terreno Q,
frecuencia f y distancia d; de acuerdo con la siguiente expresion:

Po=K.Q.fB.dC
Valido entre 2 y 37 GHz y para distancias entre 15 y 100 Km. No existe un Unico criterio para conocer el valor de K, Q, C y

B. En ITU-R Rc.338-5 se entrega una recopilacion de los distintos métodos. En la siguiente Tabla 01 se presentan los mas
interesantes.

Nivel de Recepcion (dBm) vs Tiempo (min) Probabilidad P vs Fading F (dB)
L} T T T T T L] T T T T T T T
=50
— —_— AW
0,1}
-60}
0,01
-70 |
Pth6 nu l
Ps___| 0,001}
-80}
i 1 L L L L ' L | L 1 L L L L L L L
P4-02 20 10 0

Fig 02. Efecto del fading selectivo y curvas de interpretacion tedrica.
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Tabla 01: Coeficientes de calculo para el comportamiento del Fading.

Propuesta Japon USA URSS
Morita-1970 Barnett y Vigants Naderenko-1980

B 1,2 1 15

( 35 3 2

K.Q Clima maritimo, templado, costero,
mediterraneo, de alta humedad y temperatura:

4,1.10°5513 2.10°°
K.Q Clima maritimo, subtropical:
3,1.10°.513
K.Q Clima templado, continental,
region interior, terreno ondulado:
1079 2,1.10°513 4,110
K.Q Clima templado, costero y terreno llano:
9,9.108/(h1+h2) 2,3.10°24,9.10°
K.Q Clima seco, regién montafiosa y elevada:
3,9.10°10 1105513

K.Q Clima templado y seco, region interior llano:

7,6.1064a2.10°6

RUGOSIDAD DEL TERRENO. El método con mayor difusion es de Barnett y Vigants de Bell Labs. Para dicho método se
requiere conocer el valor de la rugosidad media del terreno S. Para obtener este valor se debe conocer las alturas hi del perfil
del terreno sobre el nivel del mar a distancias de 1 km vy las alturas de antenas ha, hb sobre el nivel del mar. EIl proceso de
célculo indica:

hi'= hi - {(ha-hb).( (1-i)/(n-1) )} valor hi corregido

h= (Z hi)/n valor hi' promedio

s={ £(hi' - h)2 }1/2 desviacion estandar
n-1

La rugosidad media del terreno se trata de la desviacion estandar de los valores de altura del terreno corregidos (toma en
cuenta la separacion entre el rayo directo y el nivel del terreno).

CONCLUSIONES. En la Tabla 02 se presenta el efecto de diversos factores sobre el fading selectivo.

Tabla 02. Causas y efectos sobre la propagacién atmosférica.

-Distancia y Frecuencia La probabilidad de superar un valor genérico F dB de desvanecimiento crece con la 3
potencia de la distancia y con la primer potencia de la frecuencia.

-Temperaturay Humedad La misma probabilidad se incrementa en climas calidos, humedos y maritimos; la
propagacion mejora en los climas con baja temperatura y humedad.

-Estacion y Hora La variacion de temperatura y humedad tiene que ver con la estacion del afio (es preferible
el invierno al verano) y la hora del dia (los peores momentos son cuando existe variacion de
temperatura, generalmente en la madrugada y el crepusculo).

-LLuviay Viento Generalmente las condiciones de clima variable producido por el viento y lluvia produce la
ruptura de las capas atmosféricas, lo cual ayuda a la propagacién normal.

-Factor K Por lo mismo, el factor K mejora durante el tiempo variable.

-Rugosidad del terreno Los terrenos ondulados reducen la probabilidad debido al incremento de la rugosidad S.

Las corrientes verticales de aire en zonas de montafia permiten, no solo el vuelo de aves
planeadoras sino también, la ruptura de capas atmosféricas.

-Altura de antenas Los enlaces con inclinacion reducen la probabilidad debido al incremento de ha-hb. Las
capas generalmente son paralelas a la superficie y en caminos inclinados las capas se cruzan
en forma transversal.
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2.3- OTRAS VARIABLES DEL MODELO

Si bien no existe una informacion completa se sabe que la mayor parte del tiempo que se tiene propagacion adversa las
antenas son unidas por 2 rayos. La suma vectorial de los dos rayos se representa en la Fig 03 y se expresa mediante la
relacion (ITU-R 1.718):

H(2xnf) = a - a.b. exp (-j.2=f.7)

Donde w=2xf es la frecuencia angular y t es el retardo entre ambos rayos. El valor de a es la amplitud del rayo directo y el
valor a.b es la amplitud del reflejado. La representacion de H(2x=f) es una funcion periddica estudiada en detalle en el
préximo item.

La distribucion de probabilidad para los valores de amplitud del rayo reflejado b es exponencial y se expresa como:

P(b) = _o. exp-[o.(1-b)]

1-e*

El valor de b se encuentra entre 0 y 1y el de o cercano a 1,8. La distribucion estadistica de los valores del retardo t se
expresan mediante:

P(t) =exp (-t/tm) donde tm=0,7.(d/50)15
™™m

El tm es el valor medio del retardo, valido para valores positivos, y es funcion de la longitud d del enlace. La proporcion de
tiempo que existe caminos multiples p es una funcion del valor Po; se expresa mediante:

1 = P0/0,693 . { 1 + 63,096 . P06 + 2,0797 . Po? }1/2

Por ejemplo, para Po= 1 se tiene un 18 % de tiempo con caminos multiples.
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3- SIGNATURA DEL DEMODULADOR

3.1- MODELO DE 2 RAYOS

Ruthroff-1971 plante6 el modelo de propagacion por mdltiple trayectoria en la atmosfera. Sasaki y Akima-1979
encontraron que del 80 al 90 % del tiempo la multiple trayectoria puede ser descrita mediante este modelo de 2 rayos. En el
ejemplo de la figura se encuentra que:

-Cuando no existe desvanecimiento la potencia recibida es 20.log a. Como referencia a=1 el nivel es de 0 dB.
-Suponiendo un rayo reflejado a.b= 0,7 con un retardo t de 5 nseg el efecto de atenuacion depende de la frecuencia.
-Cuando la frecuencia coincide en periodos con el retardo (en 2000 MHz es 0,5 nseg) ambos rayos se encuentran en fase.
-Se tiene un nivel resultante R= 20.log(a+ab) correspondiendo a una ganancia de +4,5 dB.

-Cuando en cambio el retardo coincide con un nimero de medios periodos ambos rayos se encuentran en contrafase.

-La resultante es R= 20.log(a-ab) correspondiente a una atenuacion de -10,5 dB.

-La atenuacion tiene una caracteristica selectiva y periddica con la frecuencia.

-El periodo es 1/t, para este ejemplo es de 200 MHz.

-El pico de atenuacién se denomina Notch y produce una muesca en el espectro como se ve en la Fig 03.

-Este notch tiene tanto una variacién dinamica en frecuencia como en nivel con el transcurso del tiempo.

——BER=10-3
F—C/1=25dB
——C/N=25dB
——Retardo=4nseg
L —————————
e ® \
1 Signaturas Medidas
140Mb/s-16QAM
: 4 Fo= 70MHz

5 MHz/div; 3 dB/div

Calculo Ps
17 dB 140Mb/s-16QAM
15dB 1 Fo= 70MHz
/ 5 MHz/div; 5 dB/div
i /
| } } t
| [ | [
: [ : [
15 MHz I joMHz 15 MHz ’
et oyt - ) -
l [ | [
l [ | [
! | o !
P4-03

Fig 03. Signatura del demodulador.

En baja capacidad, donde la banda ocupada es pequefia, 0 en sistemas analégicos con modulaciéon FM, donde la potencia se
concentra cerca de la portadora, el efecto del notch se percibe como una atenuacion préacticamente plana. En alta capacidad
con un espectro ocupado méas amplio el notch produce una atenuacion de nivel reducida pero una deformacion apreciable del
espectro que involucra un incremento de la tasa de error BER. En otras palabras, el notch produce la ruptura de la relacion
tedrica entre la BER y la C/N. Con buenos valores de C/N (o potencia de recepcion) la BER puede ser muy elevada.
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3.2- SIGNATURA.

La mejor caracterizacion del receptor es la Signature o Firma que corresponde a relacionar la BER con la atenuacion del
notch en determinadas condiciones de medida. La signatura corresponde a dibujar sobre un par de ejes el nivel de
atenuacion del notch que produce una determinada BER en funcién de la frecuencia donde cae el Notch. En la Fig 04 se
muestra un ejemplo de lo mencionado. Se determina también la relacion entre el area de la signatura y el corte del enlace;
analisis que se detalla en el item proximo.

El efecto de selectividad del notch se reduce hacia el centro del espectro debido a que se provoca una deformacion del
espectro simétrica.

AREA DE SIGNATURA. El érea bajo la curva es funcion directa del tiempo de corte. En la medida que el espectro del
radio-canal se incrementa (mayor velocidad y menor nimero de estados de fases) el area de la signatura también lo hace. Por
debajo de 34 Mb/s el &rea se torna despreciable a los fines practicos.

Generalmente se efectian mediciones de signatura para valores umbrales de BER en 1073y 106 lo cual se asocia a los
umbrales de corte US (o calidad inaceptable SES) y calidad degradada DM, respectivamente. El &rea ocupada es superior en
la medida que se disminuye el umbral de BER. El diagrama de la Fig 03 muestra el modelo de dos rayos descripto mediante:

H(w)=a. {1 + bexpo}

La transferencia de amplitud vs frecuencia debida al notch y la transferencia de fase vs frecuencia se muestran en la misma
figura y se describe mediante:

H(w)= (1 + b2 + 2.b.cos w.1)1/2 D(w)= b..(b - cos w.1)

1+b2+2.b.cos .t

En la transferencia de fase se disponen de dos posibilidades de acuerdo con el valor de la amplitud b y el retardo :
Fase minima  Fm cuando (b<1; t<0) o cuando (b>1 ; t>0)
Fase no-minima Fnm cuando (b<1; t>0) o cuando (b>1 ; t<0)

En palabras, la condicion b>1 significa que el rayo reflejado tiene mayor nivel que el directo y t<0 significa que el rayo
reflejado llega antes que el directo. Mientras que en las condiciones de fase no-minima el diagrama se extiende hacia infinito
en el notch, en fase minima el valor tiende a cero. Las mediciones en ambas condiciones pueden dar signaturas similares si
bien algunos ecualizadores mejoran una condicién mas que la otra.

La medicion dindmica de la signatura significa que el notch se incrementa verticalmente con una cierta velocidad en dB/seg
0 se mueve horizontalmente con una velocidad en MHz/seg. Las condiciones dindmicas de medida prueban la inercia del
ecualizador adaptativo del demodulador. En la medida que la velocidad se incrementa el &rea también lo hace. Son valores
tipicos entre 10 y 30 MHz/seg (maximo 100 MHz/seg) y entre 10 y 30 dB/seg (maximo 100 dB/seg).
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4- METODO DE CALCULO PARA SISTEMAS DIGITALES

La signatura del receptor es una buena indicacion del comportamiento del equipo frente al desvanecimiento selectivo. Por lo
tanto, en este item se indicara la forma en que se toma en cuenta para el calculo de la calidad del enlace en estudio.

4.1- MODELOS DE APROXIMACION.

-Modelo de signatura mediante retardo fijo: Rummler-1979. Una derivacion del mismo se explica en detalle en este item.
-Modelo de signatura mediante un factor K: un factor de forma K para contener las variaciones de .

-Modelo de signatura normalizada: introduce un parametro para normalizar el modelo de Rummler.

-Modelo de dispersion de amplitud lineal: utiliza la distorsion de primer orden de amplitud/fase vs frecuencia.

El método de la signatura con retardo fijo se basa en los estudios realizados en 1977 por la Bell Labs en Georgia-USA en
el enlace Palmeto-Atlanta sobre una distancia de 42,2 Km en la frecuencia de 5945 MHz y con un equipo de 78 Mb/s-8PSK
sobre un ancho de banda de 40 MHz. El retardo usado fue de 6,31 nseg, con una signatura de -8 dB de altura 'y 70 MHz de
ancho y un valor de Po= 0,27.

MODELO DE RUMMLER. Fue Ensshwiller-1978 quien reporta la relacion entre la signatura y el valor de probabilidad
de superar un margen de desvanecimiento. EI método de calculo se efectla siguiendo en procedimiento intuido por
W.Rummler-1979 y mejorado por otros estudios posteriores.

1- La calidad del enlace expresada en SES (segundos con muchos errores) y DM (minutos degradados) se obtiene mediante
el modelo de Rayleigh usando un margen de desvanecimiento neto NFM que toma en cuenta la selectividad (signatura) y
la atenuacion:

SES= Po . 10-NFM3/10 y DM=Po. 10-NFM6/10

donde la diferencia entre SES y DM se encuentra en el valor de umbral de BER usado para el NFM (1073 0 10°6).

2- El valor de NFM se obtiene a partir de la probabilidad de corte total Port:
NFM=-10. log Port

3- El valor de Port se obtiene a partir de las componentes de corte Por para fase minima Por(+) y fase no-minima Por(-):
Port=n . Por(+) + (1-n) . Por(-)

donde el coeficiente n indica la proporcion de tiempo que existe fase minima y se encuentra cercano a 0,8 en sistemas sin
diversidad de espacio y cercano a 1 en sistemas con diversidad de espacio.

4- Los valores de Por se obtienen como suma de las componentes de probabilidad debido a la atenuacién Pt y a la
selectividad Ps:

Por= (Ps¥2 + pta/2)2/a

Donde a es un coeficiente cercano a 1,5.

5- El valor de probabilidad debido a atenuacion se obtiene mediante la expresion de Rayleigh y con el margen de

desvanecimiento FM del enlace:
pt= 10-FM/10

6- El valor de probabilidad debido a la selectividad se calcula en base a la signatura de acuerdo con la Fig 03:

Ps=4,56.102.1 . j {3/4. exp(-B2/10) + 1/4. exp(-B/4,3)}. 5f

Donde 7 es el retardo con que se ha medido la signatura (6,31.10°9 seq) y B(f) es la funcion signatura. Generalmente para
simplicidad de célculo se aproxima la signatura por un area rectangular equivalente; en la Fig 03 el valor de B es cercano a
16 dB y el valor de 5f es de 40.108 Hz. La integral entonces se transforma en un producto. El resultado es Ps= 6,96.10.

7- Como referencia el fabricante puede entregar los valores de Ps:

Para BER= 103 Ps(+) Ps(-)

34 Mb/s - 4PSK 1,0.106 2,0.10°
140 Mb/s - 16QAM 7,0.10 7,010 (Fig 03)
140 Mb/s - 64QAM 3,5.105 4,0.10°
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5- MEJORA INTRODUCIDA POR LA DIVERSIDAD

Cuando el célculo del enlace no cumple con los objetivos del ITU-R es necesario aplicar mecanismos de mejora
denominados diversidad ya que se recurre a la duplicacion de equipos con variacién de parametros para lograr cierta
independencia (enlaces no correlacionados).

5.1- HOT STAND-BY

En la Fig 04 se muestra el diagrama a bloques simplificado de las posibles conexiones. EI primer caso de enlace redundante
es el Hot Stand-by. Consiste en 2 transmisores funcionando en paralelo con la misma frecuencia portadora. Mediante un
switch de conmutacioén se selecciona una de ambas sefiales. EI comando de conmutacion se genera en base a alarma de
potencia del transmisor.

En recepcion se dispone de un separador y dos circuitos receptores. La separacion se efectia en forma desbalanceada. El
receptor principal recibe una atenuacién de 1 dB mientras que el de reserva recibe una atenuacion de 7 dB. De esta forma el
receptor principal trabaja con mayor potencia durante la mayoria del tiempo. La conmutacién se efectlia ante fallas del
receptor a nivel de sefial de banda base digital.

Este esquema solo permite una mejora del tiempo de indisponibilidad (US) debido a fallas del equipo. No produce mejoras
en la calidad (SES y DM) de la sefial. Solo utiliza una portadora del espectro. La mejora sobre la indisponibilidad US se
expresa como:

USN= USo?

Donde USp es el porcentaje de tiempo de corte en un enlace hot stand-by y USo es valor para cada circuito individual. La
expresion pone en evidencia que ambos circuitos deben fallar simultaneamente para tener un valor efectivo de corte.

Diversidad Combinada Completa

Transmisor-Receptor
| Filtro de RF

Fig 04. Diversas posibilidades de proteccion y mejora contra el fading multipath.

Diversidad de Espacio P4-04
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5.2- DIVERSIDAD DE FRECUENCIA

Para mejorar las prestaciones en cuanto hace a la calidad se recurre en primer instancia a la diversidad de frecuencia.
Consiste en una configuracion similar al hot stand-by donde los transmisores y receptores trabajan con valores de frecuencia
portadora distintas. De esta forma se reemplaza la conmutacion de transmision y el separador de recepcion por sumadores
mediante circuladores y filtros.

El objetivo buscado es el siguiente: Cuando un notch afecta a una determinada portadora es probable que no afecte a la otra.
Para mejorar el efecto es necesario independizar lo més posible una portadora de la otra incrementando la separacion entre
ellas. Este valor no es libre sino que se encuentra ligado al plan de frecuencias.

Se reduce el tiempo de mala calidad (SES y DM) pero a cambio se debe usar dos portadoras cosa que muchas veces resulta
imposible debido a la congestién de los planes de frecuencias. La mejora introducida por la diversidad de frecuencia sobre la
calidad SES o0 DM se expresa mediante un coeficiente de mejora Ii:

IF= 0,8 . Af/f . 10FM/10 y SESf= SES/lg; DMf= DM/Ig
f.d

Donde, la frecuencia portadora f se expresa en GHz (vélido entre 2 y 11 GHz), la distancia d del enlace en Km (vélido de 30
a 70 Km) y Af/f es la relacion entre la separacion de portadoras y la frecuencia central expresado en % (valido para valores
inferiores al 5%).

El valor de margen de desvanecimiento usado para enlaces de alta capacidad es el promedio entre FM y NFM. Esto se debe
a que la expresioén se ha determinado (ITU-R 1.338-5) para enlaces analégicos y se ha corroborado una mejora superior en
enlaces digitales de alta capacidad. En enlaces analdgicos o digitales de baja y media capacidad se usa FM.

5.3- DIVERSIDAD DE ESPACIO

La diversidad de espacio consiste, siguiendo el esquema de la Fig 04, en el uso de antenas separadas para los dos
receptores. Los transmisores trabajan en hot stand-by sobre la misma portadora del espectro. Desde el punto de vista de la
mejora se aprovecha el hecho que mientras una antena puede ser afecta por un rayo en contrafase en la otra probablemente
no esté en contrafase. Solo se requiere un circuito de antena adicional en cada extremo respecto del disefio en hot stand-by.

La falta de correlacién en la potencia recibida entre las dos antenas se observa en el ejemplo anexo. La mejora introducida se
expresa mediante un coeficiente Ig que se calcula mediante la expresion:

Ig=1,2.10° . %2 L10FM/I0y SESs= SES/lg; DMs= DM/Ig

Donde la frecuencia y distancia se contabilizan como en la diversidad de frecuencia y s es la separacion entre antenas en m
(valido entre 5y 15 m). Esta expresion ha sido calculada para enlaces analdgicos y resulta valida para enlaces de baja y
media capacidad digital. En alta capacidad la mejora es superior al valor mencionado mas arriba, un calculo efectuado de
esta manera resultard conservador.

El método propuesto por Rummler para el calculo de los valores de SES y DM con diversidad de espacio coincide con el
indicado en el item anterior donde los nuevos valores de Pt' y Ps' son:

Pt=8/1-p.10(FM3)5 v p=1-{(1,21.52.f/d) - 2,5 }043
30,7

Ps'= 0,4.(1.W)3:8.e-1,85.p 10-A5 y  Ps=0,8.(t.W)3.0,06A/10
El valor Pt' es funcion del margen FM vy el factor de correlacion de Vigants p. Este dltimo es funcién de la frecuencia en
GHz, distancia en Km y separacion entre antenas en m. El valor Ps' es funcién del retardo de la signatura t en seg, el ancho

de banda del canal en MHz, el factor de correlacion p y el coeficiente de dispersion de amplitud de Rummler A. Este dltimo
se calcula en base al valor de Ps obtenido de la signatura.
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I
— — - . — ! = [ | B |
i

Fig 05. Diagrama de ca_mpo reciblido para una &iversidad de espacio.
5.4- DIVERSIDAD COMBINADA HIBRIDA Y COMPLETA

Muchas veces es necesario incrementar el factor de mejora para alcanzar los objetivos de calidad. En este caso se puede
disponer la diversidad combinada hibrida entre espacio y frecuencia.

Se trata de una configuracion de 3 antenas como se observa en la Fig 04. En un extremo se dispone de una antena con la
configuracion de diversidad de frecuencia. En el otro extremo se disponen de dos antenas, cada una de ellas trabaja con una
portadora distinta. De esta manera se disponen de dos caminos (superior e inferior) que trabajan a distinta frecuencia
combinando los efectos de diversidad de espacio y frecuencia.

La mejora introducida en este caso se expresa como Ig,g.

IFss=Ip s

Se ha determinado ademés un efecto sinergético cuando se usa diversidad de espacio y ecualizadores (la mejora es
superior al producto de ambas individualmente). Esto se debe a que el ecualizador es eficaz cuando se esta en presencia de
una dispersion pequefia de amplitud dentro de la banda y el combinador para diversidad de espacio es mas efectivo con
grandes dispersiones.

La diversidad hibrida se aplica cuando en un emplazamiento es imposible colocar 2 antenas para diversidad combinada
completa. Generalmente ocurre cuando una torre tiene un nimero elevado de antenas y la carga sobre la torre es muy alta.

Un incremento sustancial de la mejora se obtiene cuando se adopta la diversidad combinada completa consistente en un
circuito con 4 antenas de acuerdo con la Fig 04. En cada extremo se colocan los transmisores en diversidad de frecuencia
generalmente sobre la antena superior (con mayor despejamiento). Sobre cada antena de recepcion se conectan dos
receptores, uno para cada portadora.

Se dispone entones de dos caminos de propagacion cada uno de ellos con dos frecuencias portadoras, lo cual produce una
mejora sustancial en la calidad que se expresa mediante:

lrxs= Ip X Is
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5.5- COMPARACION DE DIVERSIDADES

En baja capacidad (por ejemplo, Nx2 Mb/s en 1500 MHz) resulta manifiestamente imposible obtener un par de frecuencias y
se recurre solo a la configuracion hot-standby o a diversidad de espacio. En alta capacidad (por ejemplo, 4x34 Mb/s en 6500
MHz) los enlaces se realizan siempre con diversidad de frecuencia en la configuracion N+1. No son comunes los sistemas

hot-standby de alta capacidad.

Tabla 03 . Comparacion entre tipos de diversidades de frecuencia y espacio.

Diversidad de frecuencia:

Diversidad de espacio:

Diversidad combinada hibrida:

Diversidad combinada completa:

-requiere menor nimero de componentes de microondas;

-no requiere conmutacion en el transmisor;

-las alturas de antenas son mas bajas;

-permite ademas el uso de configuracion N+1.

-la mejora producida es superior a la diversidad de frecuencia;
-solo requiere una portadora dentro del plan de frecuencias;
-protege adicionalmente contra reflexiones en el terreno;
-absorbe de mejor forma variaciones del factor K;

-genera una directividad adicional combinada de antenas;
-disminuyendo interferencias y aumentando capacidad nodal.
-es equivalente a la suma de mejoras de diversidades;
-requiere solo 3 antenas en total,

-permitiendo menor carga sobre una de las torres.

-es equivalente al producto de mejoras de diversidades;
-requiere de 4 receptores (dos para cada portadora);

-requiere combinadores para diversidad de espacio.
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6- EJEMPLO DE CALCULO

Se trata de aplicar las expresiones de este trabajo sobre un enlace de alta capacidad y con valores de equipamiento tipicos. En
la Tabla 04 se dispone de los datos y resultados del ejemplo. Se ha seleccionado la banda de frecuencia de 6 GHz alta para
canales de 140 Mb/s con modulacién 16QAM.

El célculo detallado incluye:

-atenuacion de espacio libre, sin atenuacion por obstaculos;
-el margen de desvanecimiento (fading);

-objetivos de calidad del ITU-R para una distancia de 50 Km;
-la componente de desvanecimiento plano de Rayleigh Pt;
-efecto de la selectividad del desvanecimiento selectivo Ps;
-calculo de calidad sin diversidad;

-mejora introducida por la diversidad de frecuencia;

-mejora por diversidad de espacio y combinada.

Obsérvese una reduccién del margen de desvanecimiento debido al efecto de selectividad. El céalculo para la diversidad de
espacio se puede efectuar mediante el método de Barnett y Vigants (valores pesimistas) o el de Rummler (solo valido para
sistemas de alta capacidad). El primero predice una mejora superior al segundo.

Tabla 04: Ejemplo de calculo de calidad. Enlace de alta capacidad.

DESCRIPCION DEL CALCULO DATOS CALCULO
CALCULO DE LA ATENUACION DEL ENLACE

Fo MHz Banda de frecuencia del enlace 7000

D Km Longitud del enlace entre estaciones A-B 50

Ao dB Atenuacion del espacio libre 143,38

Ab dB Atenuacion de branching circulador-filtro 1

A/100m dB Atenuacion del cable coaxial o guia de ondas 5

L mts Longitud del cable coaxial o guia de ondas 100

Ga dB Ganancia de la antena en la estacion A 38,5

Gb dB Ganancia de la antena en la estacion B 38,5

At dB Atenuacion total del enlace 72,38
CALCULO DEL MARGEN DE FADING

Ptx dBm Potencia de transmision 28

Prx dBm Potencia nominal de recepcion -44,38

Pu3 dBm Potencia umbral del receptor para BER=10"3 -75

Pu6 dBm Potencia umbral del receptor para BER=10"6 =72

FM3 dB Margen de fading plano para BER=10"3 30,62

FM6 dB Margen de fading plano para BER=10"6 27,62
OBJETIVOS DE CALIDAD SES-DM CCIR Rc634

SES % Segundos Severamente Errados para 2500 Km 0,054

DM % Minutos degradados para 2500 Km 04

SES % Segundos Severamente Errados para enlace A-B 1,08.103

DM % Minutos degradados para enlace A-B 8,00.10°3
CALCULO DE FADING PLANO. RAYLEIGH

K Coeficiente correspondiente al clima 2,1.105

S mts Rugosidad media del terreno 10

Q Factor correspondiente al terreno 0,05

B Exponente para frecuencia 1

C Exponente para la distancia 3

Po Factor de ocurrencia de fading plano 0,92

Pt3 Probabilidad de fading plano BER=10"3 7,99.1074

Pt6 Probabilidad de fading plano BER=10"6 1,59.103
CALCULO DE EFECTO DE LA SIGNATURA

T seg Retardo de medida en la signatura 6,3.10°9

w3 Hz Ancho de la signatura para BER=10"3 4,00.10*7

W6 Hz Ancho de la signatura para BER=10"6 4,00.10*7

B3 dB Atenuacion de la signatura para BER=10-3 16

B6 dB Atenuacion de la signatura para BER=10"6 15

Ps3 Probabilidad por fading selectivo BER=10"3 6,96.10

Ps6 Probabilidad por fading selectivo BER=10"6 8,78.107
CALCULO DE CALIDAD SES-DM SIN DIVERSIDAD

Por3 Probabilidad fading plano-selectivo BER=10"3 1,06.10"3
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Por6 Probabilidad fading plano-selectivo BER=10"° 2,01.10°3

NFM3 dB Margen de fading neto para BER=10"3 29,73

NFM6 dB Margen de fading neto para BER=10"6 26,96

SES % Calidad SES sin diversidad 9,08.1072

DM % Calidad DM sin diversidad 1,85.101
CALIDAD SES-DM. DIVERSIDAD DE FRECUENCIA

of MHz Separacion entre frecuencias portadoras 160

of/Fo % Separacion porcentual de diversidad de frecuencia 2,29

FM'3 dB Margen de fading promedio para BER=10"3 30,17

FM'6 dB Margen de fading promedio para BER=10"6 27,29

If3 Coeficiente de mejora por div. frec. para BER=10"3 5,44

I1f6 Coeficiente de mejora por div. frec. para BER=10"6 2,80

SESf % SES para diversidad de frecuencia 1,80.102

DMf % DM para diversidad de frecuencia 6,60.10°2
DIVERSIDAD DE ESPACIO. BARNETT-VIGANTS

S mts Separacion entre antenas en diversidad de espacio 10

Is3 Coeficiente de mejora por div. espac. para BER=10"3 19,37

Is6 Coeficiente de mejora por div. espac. para BER=10"6 9,71

SESs % SES para diversidad de espacio 5,06.10°3

DMs % DM para diversidad de espacio 1,86.1073
DIVERSIDAD DE ESPACIO. METODO RUMMLER

p Factor de correlacion de Rummler 0,28

A3 Coeficiente de dispersion de amplitud BER=10"3 18,54

A6 Coeficiente de dispersion de amplitud BER=106 17,71

Ps'3 Probabilidad de fading selectivo Rummler BER=10"3 4,17.10'7

Ps'6 Probabilidad de fading selectivo Rummler BER=10"6 6,10.10°7

Por'3 Probabilidad de fading plano-selectivo BER=10"3 3,57.10

Por'é Probabilidad de fading plano-selectivo BER=10"6 1,38.104

NFM'3 dB Margen de fading neto Rummler BER=10"3 44,47

NFM'6 dB Margen de fading neto Rummler BER=10"6 38,60

SESs' % SES con diversidad de espacio 3,29.10°3

DMs' % DM con diversidad de espacio 1,27.102

1s'3 Coeficiente mejora diversidad espacio BER=10"3 29,80

Is'6 Coeficiente mejora diversidad espacio BER=10"6 14,58
DIVERSIDAD ESPACIO-FRECUENCIA COMBINADA

If+s3 Coeficiente de mejora diversidad hibrida BER=10"3 35,24

If+s6 Coeficiente de mejora diversidad hibrida BER=10"6 17,38

SESf+s % SES con diversidad combinada hibrida 3,29.10°3

DMf+s % DM con diversidad combinada hibrida

1fxs3 Coeficiente de mejora diversidad completa BER=10"3 162,07

I1fxs6 Coeficiente de mejora diversidad completa BER=10"6 40,81

SESfxs % SES con diversidad combinada completa 6,05.104

DMfxs % DM con diversidad combinada completa 454103
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1515

INTERFERENCIAS RADIOELECTRICAS

Sobre el efecto de las interferencias en los enlaces radioeléctricos y la relaciéon C/I.

1- PLANES DE FRECUENCIAS

El aspecto méas importante a tener en cuenta en el estudio de las interferencias entre canales radioeléctricos es el plan de
frecuencias a utilizar. En la Tabla 01 se enumeran las bandas y los valores de los planes de frecuencias. El ITU-R (antes
CCIR) determina la mayoria de los planes de frecuencias usado en la actualidad. La Conferencia WARC de la ITU regula
la distribucién de bandas segin la Regién (region 1 para Europa y Africa; regién 2 para América y regién 3 para Asia y
Oceania). Algunas variaciones sobre los mismos son realizadas por la Oficina Gubernamental encargada de la gestion del
espectro.

En la Fig 01 se determinan las caracteristicas del elenco de los planes de frecuencias més usados. Los elementos que
caracterizan a un plan de frecuencias son:

C frecuencia de comienzo de la banda,

Fo frecuencia central de banda; separacion de sub-bandas,

T frecuencia de terminacién de la banda,

N nimero de portadoras en cada sub-banda,

X separacion entre portadoras con igual polarizacion,

X/2 separacion entre portadoras adyacentes,

Y separacion centro de banda y portadoras adyacentes,

Z separacion extremo de banda y la portadora mis cercana.

P5-01

Fig 01. Distribucién de portadoras en un enlace de acuerdo con el Plan de Frecuencias.

Los planes de frecuencia surgieron con una separacion entre portadoras tal que permitian acomodar canales analdgicos
FDM con modulacion FM. Los enlaces digitales deben adaptarse (mediante el método de modulacion conveniente) para
utilizar la misma canalizacién en coexistencia con los enlaces instalados.

Se denomina Shift a la separacion entre portadoras de ida y de vuelta N-N'. El valor de separacién entre portadoras
adyacentes X determina el método de modulacién necesario para cada velocidad de transmisién de la banda base digital.
Como se analiza en el parigrafo referido a la polarizaciéon ortogonal es posible superponer espectros con distinta
polarizacién. El valor de X entonces resulta ser entre portadoras con igual polarizacion.
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Tabla 01: Planes de frecuencia para las distintas bandas radioeléctricas.

ITU-R C Fo T N X Y VA Shift
Banda 1,5 GHz
CCIR-379 1427 1478,5 1530 74 0,5 9 0,5 65,5
Brasil 1429 1477 1525 17 2,5 11 2,5 51
Argentina 1427 1476 1525 22 2 12 1 54
Banda 2 GHz
283-4 1700 1808 1900 6 28 245 13,5

1900 2000 2100 6 28 24,5 5,5

2100 2203 2300 6 28 24,5 12,5

2500 2600 2700 6 28 24,5 12,5
282-5 1703 1903 2103 6 58 24 21

1901 2101 2301 6 58 34 21
Banda 4 GHz
382-5 3803 4003 4203 6 58 34 21
635-1 3600 3890 4200 7 80 40 30
384 4400 4700 5000 7 80 30 30
Banda 6 GHz baja
3834 5925 6175 6425 8 59,3 22,2 20,2
Banda 6 GHz alta
3844 6430 6770 7110 8 80 30 30
Banda 7 GHz X/2
385-4 7125 7275 7425 20 7 14 3

7425 7575 7725 20 7 14 3
1056 7425 7575 7725 5 28 21 17
Banda 8 GHz
386-3 7725 8000 8275 8 59,3 51,8 22,7

8200 8350 8500 6 28 24,5
Banda 11 GHz
387-2 10700 11200 11700 12 80 45 15
Banda 13 GHz
497 12750 13000 13250 8 56 35 15
Banda 15 GHz X/2
636 14500 14925,5 15350 30 14 7 15
Banda 18 GHz
595 17700 18700 19700 34 55 35 27,5
Banda 23 GHz
936/637 21200 22100 23600

Tabla 02a: Métodos de modulacion digital y ancho de banda requerido.
Banda base X=Nx2MHz X=40 MHz X=60 MHz X=80 MHz
Nx2 Mb/s 4PSK
34 Mb/s 4PSK
4x34 Mb/s=140 Mb/s 64QAM 16QAM
155 Mb/s 128TCM 64TCM
2x155 Mb/s 512TCM
Tabla 02b. Métodos de modulacién y velocidad de datos en cada plan de frecuencias.

Frecuencia en GHz 1,5 2 4 6L 6H 7 8 11 13 15 18 23
Nx2Mb/s-4PSK X X X X
34Mb/s-4PSK X X X
140Mb/s-16QAM X* X X
140Mb/s-64QAM X X X
STM1-64TCM X* X X
STM1-128TCM X X X X
STM1-16BCMs X X X

Notas: En la banda de 4 GHz se disponen de dos planes de frecuencias con separacion 58 MHz y 80 MHz. El asterisco *
indica el plan de 80 MHz. En la banda de 6 GHz se dispone del plan de frecuencias bajo 6L y alto 6H.

En la Fig 01 ademés del esquema general de los planes de frecuencia se indican las reglas a seguir en una distribucién de
portadoras cuando se tienen varios enlaces concatenados. Dichas reglas generales son:
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-La transmisién y recepcioén en un enlace se efectiia con el mismo niimero de portadora en las dos sub-bandas;
-La transmisién y recepcion se realiza con la misma polarizacién para trabajar con una sola en cada extremo;
-En enlaces adyacentes la polarizacion se alterna para reducir las interferencias mediante la polarizacién cruzada;
-Cuando existe diversidad de frecuencia las portadoras deben estar lo mas distanciadas y con igual polarizacion.
-Estas son reglas generales, muchas veces por obligacién o por conveniencia se adoptan soluciones diversas.

1515-3)



INTERFERENCIAS RADIOELECTRICAS

2- INTERFERENCIAS IMPORTANTES

2.1- CLASIFICACION

En los sistemas de radioenlace se tienen 3 causas de degradacién: el ruido térmico, las distorsiones internas y externas y
las interferencias. Las interferencias determinan la capacidad nodal de un punto, definido como la cantidad de
informacién (Mb/s) que se puede emitir desde dicho punto con la misma portadora. En esto se debe tener en cuenta el
angulo de separacion minimo posible con el acoplamiento angular entre antenas (ITU-R 1.378). Utilizando diversidad de
espacio se tiene una ganancia combinada entre antenas que permite reducir la potencia fuera de la direccién de maxima
directividad (ver la Fig 02). Es decir, la diversidad de espacio mejora 3 veces la capacidad nodal (ITU-R 1.784).

" Nivel (dB) vs Angulo (grados) 0 Nivel Relativo (dB) vs Angulo (grados)
20| s
Muy alta performance
~——————— Alta performance
40 10l
4
60F
5 10 45 90 grados 20 40 60 grados
P5-02

Fig 02. Directividad de una antena parabdlica y de la diversidad de espacio.

Las interferencias se pueden clasificar de distinta forma de acuerdo con el punto de vista que se asuma. Desde el punto de
vista del plan de frecuencias las interferencias son (Fig 01):

-AC interferencia canal adyacente con igual polarizacion;
-AX interferencia canal adyacente con polarizacioén cruzada;
-CX interferencia mismo canal con polarizacion cruzada.

Del estudio de estas interferencias y la relacion entre los canales analdgicos y digitales se pueden obtener 3 disposiciones
para el uso de la banda de frecuencias (ITU-R 610):

-uso total de una banda para sistemas digitales,

-uso de canales reservados,

-uso de partes de la sub-banda.

Desde el punto de vista del origen de las interferencias puede indicarse la siguiente clasificacion (ITU-R 1.779):
-Fuentes que experimentan un desvanecimiento al mismo tiempo que la sefial; se ubican en la misma linea de enlace.
-Fuentes que experimentan un desvanecimiento no correlacionado con la sefial; proveniente desde otra direccion.

Cuando se tienen enlaces funcionando en la misma frecuencia y con distinta direccién puede ocurrir que, mientras la
portadora C sufre un desvanecimiento, la interferencia I no lo sufre. En esta situacion el receptor puede llegar a demodular
la interferencia como si fuera la sefial deseada C. Para evitar este efecto se suelen colocar distintas palabras de alineamiento
de trama a los sistemas de forma que si la demodulacion llega a ocurrir no se tiene el correspondiente sincronismo en la
banda base digital.
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Otras causa internas al sistema que producen degradacién de la sefal son: tolerancia de frecuencia y ruido de fase de la
portadora, fluctuacién de fase del reloj y saturacién del transmisor.

La tolerancia de frecuencia se define como la desviacién maxima admisible entre la frecuencia asignada y la situada en el
centro de la banda de frecuencia emitida. El valor se expresa en partes por millon ppm. La fluctuacién en la fase de la
portadora provoca corrimientos en el circuito de recuperacién del oscilador local del demodulador lo cual introduce una
degradacion adicional.

Algunas veces se recurre al Control de Potencia de Transmisién Automatica ATPC que permite operar al amplificador de
salida en un nivel bajo de potencia durante los momentos de buena propagacién. Cuando el nivel de recepcion disminuye el
amplificador de transmision en la misma direccién pasa a un estado de alta potencia. El control de nivel de transmisién se
utiliza para reducir la interferencia sobre otros enlaces y es efectivo solo si responde a velocidades de desvanecimiento
suficientemente altas y teniendo en cuenta la correlacién con la distorsién de la sefial y la distribucién de potencia (ITU-R
1.378). Algunas interferencias son producidas por efectos internos al sistema. Tal es el caso del plegado del espectro
(ITU-R 1.788). Las componentes del espectro negativas en frecuencia intermedia -IF se introducen en la parte positiva +IF
produciéndose una interferencia. Para limitar este efecto es que se filtra la banda base antes del modulador en IF y el valor
de la IF se lo hace suficientemente alto (70 o 140 MHz).

2.2- INTERFERENCIAS POR POLARIZACION CRUZADA

El nivel que adquiere una interferencia tiene intima relaciéon con las caracteristicas de las antenas. Con el propdsito de
representar la principal caracteristica de la antena, el diagrama de irradiacién, se ha representado la Fig 02. En las
antenas se definen varias caracteristicas como ser el rango de frecuencia de uso, el didmetro, la ganancia en la direccién de
maxima directividad, la discriminacion a la polarizacion cruzada XPD, la relacién de ganancia frente-espalda F/B (Front to
Back), el coeficiente de reflexion o relacién de onda estacionaria RL, etc. El diagrama de irradiacién determina el nivel de
potencia emitido en un angulo respecto de la direccion de maxima irradiacion. El diagrama es levemente distinto para la
polarizacién de onda vertical o horizontal. En el mismo diagrama se observa el valor de la XPD en funcién del dngulo y la
relacién F/B.

DISCRIMINACION A LA POLARIZACION CRUZADA. En la propagacién atmosférica una parte de la energia
transmitida con un estado de polarizacién se transfiere a la otra polarizacion (transpolarizacién, ITU-R 1.722). Se
denomina polarizacién de la onda radioeléctrica al plano que contiene el campo eléctrico y la direccion de propagacién. Por
lo tanto, existe un valor limitado de aislacion entre ambas polarizaciones, pudiendo definirse una relacién entre la potencia
de la seflal con una polarizacién y la interferencia con la polarizacién ortogonal o cruzada. La discriminacion a la
polarizacién cruzada XPD se define como la diferencia de niveles expresados en dBm entre la potencia detectada en la
polarizacién de transmision y la polarizacién ortogonal.

De acuerdo con la Fig 03 se observa que el valor de la XPD disminuye desde un maximo en la direccion de maxima
propagacion a un minimo en la direccion opuesta. El desvanecimiento selectivo y la lluvia incrementan el efecto de
transpolarizacién aumentando la interferencia y reduciendo la discriminacion entre ambas. En la misma figura se muestra
la variacion de potencia con polarizacién ortogonal.

Un modelo matematico permite encontrar dos valores asintéticos para la variacion de la XPD en funcién de la atenuacién
del desvanecimiento. En la Fig 03 se dispone de un diagrama de dicho modelo que responde a las rectas:

XPD = XPDo para desvanecimientos pequefios F<15dB

XPD = a-B.F para desvanecimientos grandes F>15dB

El valor de a depende de la longitud del enlace y de la frecuencia mientras que el valor de B es cercano a la unidad. En
palabras; cuando el desvanecimiento es pequeflo se dispone de un valor de discriminacién XPDo constante e inferior al
valor tedrico entre 15 y 20 dB. Cuando el desvanecimiento supera un cierto umbral entre 15 y 20 dB el valor de XPD
disminuye 10 dB por cada incremento de 10 dB del desvanecimiento. El valor de o tiene una dependencia con la frecuencia
del siguiente tipo (ITU-R 1.338):

XPD2 = XPDI - 20.log (f2/f1)
vélido para frecuencias comprendidas entre 4 y 30 GHz. La XPD se reduce con el incremento de la frecuencia. Por otro

lado, el valor de la XPD también se reduce con el incremento de la distancia. Ambos efectos quedan en evidencia en la Fig
03, donde se muestra la variacion del coeficiente a en funcién de la distancia para distintas frecuencias.
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Fig 03. Efecto del fading sobre el XPD; efecto de la interferencia sobre la C/N.

CUANTIFICACION DEL EFECTO DE LA XPD. La discriminacién XPD resulta ser una relacién entre los niveles de
la sefial deseada y una interferencia C/I. Desde este punto de vista es posible encontrar un valor de XPD que asegure la
tasa de error BER umbral del sistema. Expresado en términos matematicos se trata de:

XPD + St > C/N + NF

Es decir: 1a XPD de la antena mas la selectividad del filtro de radiofrecuencia a la polarizacion ortogonal debe ser superior
al valor de relacién portadora a ruido C/N més el nimero de ruido del receptor. El valor de C/N se define para la BER=
1073 0 1070 segiin se trate del umbral de alta o baja tasa de error. Es posible también definir un margen de desvanecimiento
para la interferencia por polarizacién cruzada mediante la expresion: FM = o - XPD/B; donde se ha determinado el valor
de desvanecimiento como el umbral de margen de desvanecimiento FM.

2.3- CALCULO DE RELACION PORTADORA-INTERFERENCIA C/I

Un correcto disefio del plan de frecuencias debe entregar valores de interferencias reducidos. La relacion entre la portadora
y la interferencia C/I debe ser elevada aiin cuando la portadora se encuentre degradada. En la Fig 03 se observa como
varia la tasa de error BER en funcién de la relacién entre la portadora y el ruido C/N para sistemas de 34 Mb/s-4PSK y
140 Mb/s-16QAM. Cuando en el sistema se introduce una interferencia con una relacion C/I constante la curva se degrada
corriéndose hacia la derecha. En estas condiciones se puede definir una penalidad (degradacién) sobre el sistema
producida por la interferencia. En tanto la C/I supera el valor de 30 dB la penalidad sobre el sistema de 140 Mb/s-16QAM
es inferior a 1 dB; lo mismo ocurre con el valor de C/I= 20 dB para el sistema de 34 Mb/s-4PSK.

Si se acepta como penalidad tolerable el valor de 1 dB se debe asegurar que dicho valor se mantiene atn en las peores
condiciones de propagacion. Esto es sustancial en las interferencias que no sufren el mismo desvanecimiento que la
portadora principal. En estas condiciones la portadora C puede estar cerca del umbral de baja potencia y la portadora no
ser afectada por el desvanecimiento. Por ejemplo, en un sistema de 34 Mb/s-4PSK con potencia umbral de C= -83 dBm
para una BER= 1073 el valor de interferencia I debe ser inferior a -103 dBm para asegurar una C/I mejor que 20 dB
durante todo el rango de funcionamiento del receptor.

CALCULO DE INTERFERENCIA. Se debe tener en cuenta varios aspectos que enumeramos a partir de la expresién de
balance de niveles:
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I = Ptxi - Afcg + Gi' - Ao - Aobs + G' - Afcg - XPD' - Afd

-Ptxi nivel de potencia del transmisor interferente;

-Afcg atenuacion filtros, circuladores y guia de ondas;

-Gi' ganancia antena interferente en direccion interferida;
-G' ganancia antena interferida en direccion interferente;
-Ao atenuacion del espacio libre entre antenas;

-Aobs atenuacion producida por obsticulos;

-XPD' discriminacion XPD de antena interferida;

-Afd atenuacion filtro canal adyacente.

En otras palabras, los elementos que determinan la aislacion respecto de la interferencia son: la direccién de propagacion,
la obstruccién del trayecto, la polarizacion de la onda y la frecuencia de la interferencia. Cuando se disponen de varias
interferencias se puede sumar el nivel de las interferencias individuales en dBm o sumar la C/I mediante la expresion:

C/lp = -10.log [xj 10 (C/1)/10)

donde C/Jj son los valores individualmente calculados. Con el valor de C/I total es posible verificar la penalidad sobre el
sistema y recalcular el valor de C/N para umbrales de BER.

]
e

Diagrama de campo de recepcién debido al fading selectivo.
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3- REPETIDORES NO-REGENERATIVOS

La gran mayoria de los repetidores para enlaces radioeléctricos son regenerativos. En estos casos la sefial se demodula
hasta el nivel de frecuencia intermedia IF y se obtiene la banda base digital la cual se regenera antes de volver a modular
en IF. En los repetidores regenerativos se obtiene una mejor prestacion en términos de BER vs C/N cuando se dispone de
una red digital con gran nimero de repetidoras. Por otro lado, mediante la operacion Add-Drop (también conocida como
Drop-Insert), es posible obtener canales de servicio desde la banda base. Algunas veces se recurre a repetidores no-
regenerativos. Las dos grandes divisiones: los pasivos del tipo espejo o espalda-espalda y los activos con amplificadores
de RF.

3.1- REPETIDORES AMPLIFICADORES ACTIVOS

Los repetidores activos se fundamentan en amplificadores de radiofrecuencia sin conversion a frecuencia intermedia y
demodulacién a banda base. Son usados en estaciones de dificil acceso y requieren por lo general de una alimentacién no
convencional (energia solar) y con bajo consumo. Por ejemplo, un amplificador bidireccional con diversidad de frecuencia
1+1 consume cerca de 45 w con tensién de 12 V.

El problema en estos amplificadores es la Tabla 04: Caracteristicas de repetidores amplificadores.

suma del ruido en ambos saltos que |Banda de frecuencias GHz 1,7-2,3 5,9-7,4 7,1-8,5
introduce un empeoramiento en la relacion | Ganancia nominal dB 56 50 50

BER vs C/N. Al no utilizar un conversor de | Nimero de ruido dB 7 8 8
frecuencia la portadora en ambos saltos es la | Nivel de entrada nominal dBm -39 -33 -33
misma y se producen interferencias. El | Nivel de salida nominal dBm +17 +17 +17
equipo amplificador se coloca junto con las | Ancho de banda MHz a 1 dB 20 32 32
antenas y el sistema de alimentacion, por lo | Separacién entre Tx/Rx MHz 50 75 80

que no se prevé una atenuacion importante | MTBF Hs 85.000 85.000 85.000
debido al cable coaxial o guia de ondas. (Referencia: Peninsula Engeniering Inc.)

En la Fig 04 se ha representado la configuracién del circuito de alimentacién de la antena y los amplificadores en la
configuracién sin y con diversidad de frecuencia.
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Fig 04. Diagrama a bloques de un amplificador de radiofrecuencia.
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Obsérvese el uso de dos tipos de controles automaticos:

-Control Automatico de Ganancia (AGC). Permite controlar la ganancia de una etapa de acuerdo con la potencia recibida
a la entrada de la misma. Si el nivel de entrada varia debido a un desvanecimiento de la sefial, la salida hacia el otro salto
debe permanecer constante.

-Control Automético de Nivel (ALC). Permite mantener la potencia de emisién en un nivel reducido mientras la
propagacion en el mismo salto es buena. Cuando la potencia de recepcién disminuye se incrementa la potencia de
transmisién en la misma direccion. El objetivo es mantener reducida la interferencia espalda-espalda de antenas. Por el
mismo motivo se requiere disponer de un desacoplamiento del angulo entre ambos saltos entre 90° y 160°. Méas de 160°
puede incrementar el acoplamiento espalda-espalda y el sobrealcance y menos de 90° incrementa el acoplamiento directo
de antenas.

3.2- CALCULO DE LA INTERFERENCIA

Para mejorar la relacion C/I se recurre al uso de polarizaciones ortogonales entre saltos, lo cual incrementa la C/I en un
valor igual a la XPD en la direccién del disefio. En la Tabla 05 se presenta un ejemplo de célculo para 2 saltos con un
repetidor amplificador en el medio. Se presenta una visién desde el punto de vista de los niveles donde se tiene en cuenta la
atenuacion del espacio libre, guia de ondas y ganancia de antenas. El ejemplo se refiere a un sistema de 4x34 Mb/s con
modulacién 16QAM en la banda de 6H GHz.

Desde el punto de vista de las interferencias la expresion para el célculo (en la entrada del repetidor) del nivel de
interferencia producida por la otra antena es:

I= (C+Gl) + Grep + (G2-F/B2) - Ao + (G1-F/Bl) - XPD1

Tabla 05: Balance de nivel en un enlace con repetidor amplificador.

Descripcion Tx Enlace Repetidor Enlace Rx
Frecuencia ida MHz 6430 6430

Frecuencia vuelta MHz 7110 7110

Longitud Km 30 20

Espacio libre dB 139 135,5

Guia ondas dB 2 2
Ganancia antena dB 42,3 423 42,3
Potencia Tx dBm 29

Potencia Rx dBm 27,4

Ganancia repetidor dB 50

Potencia Tx dBm 22,6

Potencia Rx dBm -30,3
Potencia umbral dBm =75
Margen sistema dB 447

En palabras; el nivel de interferencia a la entrada del receptor se obtiene como el nivel de recepcién luego de la antena
(C+Gl), sumado a la ganancia del repetidor amplificador Grep, sumado a la ganancia de la antena (G2-F/B2), atenuando
el nivel por el espacio libre entre antenas Ao, sumando la ganancia de la antena local (G1-F/B1) y atenuando el nivel
debido al uso de polarizacion ortogonal en direccion a la antena XPD1. La suma algebraica es solo una aproximacién
debido a que ambas antenas se encuentran separadas por unos pocos metros y existe un acoplamiento del campo cercano de
emision.

Por ejemplo, para una antena grilla en la banda de 1,7 a 2,1 GHz con didmetro de 1,80 m se disponen los siguientes

valores:

G=128,5dB y F/B=37dB
(G2-F/B2) - Ao + (G1-F/B1)= -80 dB (90 y 180°)
(G2-F/B2) - Ao + (G1-F/B1) - XPD1= -80 dB (90 y 180°)

Como se observa, el uso de polarizaciéon ortogonal es mdas importante para el desacoplamiento entre externos o para

angulos inferiores a 90° que para mejorar las prestaciones frente a la interferencia frente-espalda. Con estos valores se
puede asegurar un funcionamiento normal de este tipo de repetidor desde el punto de vista de la interferencia.
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