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Resumen

Esta tesis trata de la aplicacion del control adaptativo con modelo de re-
ferencia en paralelo para la linealizaciéon de un amplificador de potencia y
del uso de la propiedad de la pasividad (hiperestabilidad) en el disefio de la
ley de adaptacion correspondiente. Como resultado de nuestra investigacion
disenamos un linealizador de complejidad comparable o inferior a la de otros
esquemas de linealizacion actualmente en uso que estd en grado de reducir
la distorsion AM/AM y AM/PM con una prestacién comparable o superior.

Si bien el concepto de pasividad ha sido estudiado en el campo de la
Teoria de Control, no habia sido realizado hasta ahora un estudio en detalle
para su aplicacion concreta en la linealizacién de amplificadores de potencia
en radiofrecuencias (RF), considerando tanto la distorsién de fase como la
de amplitud.

Nuestra aportacion es, ciertamente, haber aplicado la teoria del control
adaptativo y el concepto de la pasividad en forma Cartesiana a la solucién
del problema de la linealizacién de amplificadores de potencia operando en
RF, asunto en el que tal aplicacién resulta inédita, y haber obtenido un
linealizador novedoso con unas prestaciones elevadas en comparacion con
otras técnicas de linealizacién bien afianzadas.

Esta tesis estd dividida en 7 capitulos. En el primer capitulo se presenta
una perspectiva general del problema y se establecen los objetivos general y
especificos de la investigacion.

En el capitulo 2 caracterizamos formalmente las senales de entrada y
salida del amplificador de potencia, describimos los formatos de modulacién
digital que conciernen al problema y tratamos el asunto del modelo de las
alinealidades de un amplificador de potencia.

En el capitulo 3 presentamos los antecedentes del problema: describimos
en modo suscinto las diferentes técnicas de linealizacion que han sido desarro-
lladas hasta la fecha: anticipativo (feedforward), predistorsion, realimentacién
( feedback), EE&R, LINC y CALLUM.

En el capitulo 4 desarrollamos los conceptos tedricos relativos a los siste-
mas analogicos disipativos, y al subconjunto de sistemas pasivos, sin pérdidas
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(hiperestables) y estrictamente pasivos (asintéticamente hiperestables). Defi-
nimos, también, el problema de los sistemas de control adaptativo con modelo
de referencia.

En el capitulo 5 aplicamos los conceptos tedricos presentados en el capitu-
lo 4 y disenamos un linealizador para amplificadores de potencia. En este
capitulo probamos con diferentes combinaciones de leyes de adaptacién para
linealizar un amplificador de potencia que presenta distorsion de amplitud
y, luego, distorsion de fase. Finalmente proponemos varias estructuras para
la implementacion fisica del linealizador. De entre estas estructura una es
analizada en detalle.

En el capitulo 6, usando como banco de pruebas (benchmark) los da-
tos experimentales de un amplificador de potencia para aplicaciones en 28
GHz, sometemos a prueba nuestro linealizador y lo contrastamos con otros
esquemas de linealizacion (cartesian feedback y feedforward), en el mismo
escenario, y comprobamos que el rendimiento del linealizador disenado es
superior. En el capitulo 7, finalmente, presentamos nuestras conclusiones y
ofrecemos algunas alternativas para futuras investigaciones en esta area.
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Abstract

This thesis deals with the use of the parallel model reference adaptive control
to the RF power amplifier’s linearization problem, by exploiting the use of
the passivity (hyperstability) property in the design of the corresponding
adaptation law.

As a result of our investigation, we obtain a linearizer structure with
comparable or inferior complexity to that of other linearization techniques
currently in use, and which is capable of reducing the AM/AM and AM/PM
distortion with a comparable or superior performance.

Although the concept of passivity has been studied in the field of the
Control Theory, up to now it had not been carried out a detailed study for its
application to the linearization of power amplifiers (PA) at radio frequencies
(RF), considering both the phase and the amplitude distortions.

Our contribution is the study of the application of the Adaptive Control
Theory and the concept of the Passivity in Cartesian form to the solution of
the RF power amplifier linearization problem , matter up to day unpublished,
and the proposal of a novel linearizer with high performance in comparison
with other well consolidated linearization techniques.

This thesis is divided in 7 Chapters. In the first Chapter it is presented
a general perspective of the problem, and both the global and the specific
objectives of the investigation are settled down.

In Chapter 2 we characterize the power amplifier input and output signals
formally, we describe the digital modulation formats that concern to the
problem and we treat the matter of the PA nonlinearities modelling.

In Chapter 3 we present the problem antecedents: we describe in concise
way some different linearization techniques that have been developed so far:
feedforward, predistortion, feedback, EE&R, LINC and CALLUM.

In the chapter 4 we develop the theoretical concepts relative to analog
dissipative systems, and to the subset of passive systems, lossless (hypersta-
bles) and strictly passive (asymptotically hyperstables). We define, also, the
problem of the model reference adaptive control systems.

In Chapter 5 we apply the theoretical concepts presented in Chapter 4
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and we design a power amplifier linearizer. In this chapter we prove different
adaptation laws combinations for linearizing a PA that exhibits amplitu-
de distortion and, moreover, phase distortion. Finally, we propose several
structures for the physical implementation of the linearizer. Among these
structures one is analyzed in detail.

In Chapter 6, using as benchmark the experimental data of a power am-
plifier for applications at 28 GHz, we test our linearizer and we contrast it
with other linearization schemes (Cartesian feedback and feedforward), at the
same scenario, and we check the performance of the designed linearizer. In
Chapter 7, finally, we present our conclusions and we offer some alternatives
for future investigations in this area.
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Capitulo 1

Introduccion

El ritmo actual de desarrollo de las telecomunicaciones esta imponiendo la
necesidad de tasas de transmision de informacién cada vez mas altas. Ya que
el espectro radioeléctrico es un recurso finito este requerimiento no puede ser
satisfecho mediante un simple incremento del ancho de banda de los sistemas.
Esta circunstancia esta conduciendo al uso mas generalizado de formatos de
modulaciéon multi-nivel espectralmente mas eficientes, como por ejemplo M-
QAM. Los formatos de modulacién con mayor eficiencia de ancho de banda,
los denominados esquemas de modulacién lineal, requieren, por otra parte,
de amplificacién lineal. La soluciéon convencional para amplificacion lineal
consiste en usar amplificadores en clase A. Sin embargo, la enorme relacion
valor pico a valor medio que presentan los formatos M-arios, impone que es-
tos amplificadores sean operados con un elevado back-off, mermando aun més
la intrinsecamente baja eficiencia de esta clase de amplificadores. Por otra
parte, la eficiencia de potencia es, también, un factor de suma importancia
en los sistemas de comunicaciones modernos, en particular en sistemas don-
de la autonomia es crucial, como por ejemplo en méviles y satélites. Ambas
exigencias, elevada eficiencia de ancho de banda y elevada eficiencia de po-
tencia, son, convencionalmente, dificiles de conciliar. Este escenario ha dado
vigencia al problema de la linealizacion de los amplificadores de potencia,
en la busqueda de una soluciéon de compromiso que permita una operacion
eficiente, en términos de potencia, y una amplificacion sin distorsién de los
formatos de modulacién a envolvente variable. Tanto las principales estructu-
ras de linealizacién convencionales orientadas a la amplificacién lineal (feed-
forward, predistortion y feedback), como las soluciones especificas orientadas
a la amplificacién eficiente (LINC, CALLUM y EE&R), son ahora motivo
de intensiva investigacién. La incorporacién de mecanismos adaptativos para
corregir la mayoria de los desajustes de los factores criticos de cada técnica se
ha visto facilitada por el advenimiento de los procesadores digitales de senal



CAPITULO 1. INTRODUCCION 1.1. PERSPECTIVA GENERAL DEL PROBLEMA

(DSP). Los DSP han sido incorporadas a estos esquemas de linealizacion,
ademads, como elementos estructurales del linealizador, como es el caso de
la predistorsion digital. Nuestra investigacion estda enmarcada dentro de este
contexto, el de la linealizaciéon de amplificadores de potencia.

1.1. Perspectiva general del problema

El comportamiento alineal de un amplificador de potencia altera la forma ori-
ginal de la senal de entrada produciendo una senal de salida distorsionada. La
respuesta alineal de un amplificador de potencia se suele caracterizar median-
te las funciones de conversion AM/AM (Amplitude Modulation/Amplitude
Modulation) y AM/PM (Amplitude Modulation/Phase Modulation) segun
las cuales, la modulacion de amplitud de la senal de entrada produce, a su
vez, una modulacién modificada (alineal) de amplitud y una modulacién no
lineal de la fase, respectivamente, en la senal de salida. El efecto conjunto de

0.3 K3 ® % &
0.2, & ® ¥ ® @
0.1

® ° & & S &

i®), ()

-0.1
0.2 oo @ ® ® ® @
-0.3 ‘ @ . & @,
-0.2 0 0.2
q

(a) (b)

Figura 1.1: Aspecto de una sefial 32-QAM antes de la amplificacién. (a) Diagrama de ojo. (b)
Constelacién.

ambas funciones produce distorsion dentro y fuera de la banda de frecuencias
de la senal original. Mientras la distorsion dentro de banda puede corromper
la sefial haciendo imposible la extracciéon de la informacién (figuras 1.1 y
1.2), la distorsion fuera de banda (figura 1.3) puede hacer lo propio en otras
senales ubicadas en las bandas adyacentes, lo cual, aparte de regulaciones
y normativas, es particularmente crucial en los sistemas multisenal. En los
sistemas multiportadora, la alinealidad del amplificador produce, ademas,
intermodulacién entre los diferentes tonos (figura 1.4).

2
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Figura 1.2: Aspecto de una sefial 32-QAM después de la amplificacién alineal. (a) Diagrama
de ojo. (b)Constelacién.
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Figura 1.3: Distorsién fuera de banda: ensanchamiento del espectro de una sefal digital 16
QAM obtenido mediante simulacidn.
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Figura 1.4: Efectos de la intermodulacidn sobre una sefal constituida por una sefial 64 QAM
mds un tono separado de esta el doble de la frecuencia de simbolos.

Distorsion dentro de banda

Los esquemas de modulacion digital con constelaciones simples y que esti-
mulan en menor proporcién la respuesta alineal del amplificador son menos
susceptibles a la distorsion dentro de banda que los esquemas de modulacién
multinivel. Una manera de cuantificar la estimulacién ejercida sobre la ali-
nealidad del Amplificador de Potencia consiste en medir la elongaciéon de la
envolvente de la sefial de entrada mediante la relacién valor-pico/valor-medio,
Peak-to-Mean Ratio (PMR), de su potencia: PMR = 101og(a?%, 4y /a?), don-
de a es la amplitud de la senal de entrada. Mientras mayor es esta relacion,
mayor es la distorsion.

En los sistemas de comunicaciones radio es extendido el uso de esquemas
de modulaciéon en los que se procura minimizar el PMR, y se evita que, en
las transiciones entre simbolos, la amplitud cruce por cero. En el sistema
de telefonia celular norteamericano (North American Digital Cellular, TD-
MA -NADC-), por ejemplo, se utiliza un tipo de modulacion § DQPSK
que con a = 0,35 da lugar a un peak-to-mean ratio de 3,87dB; el mismo
esquema de modulacién es usado en el sistema Japonés/Chino (Personal
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Handyphone System —PHS—) con un PMR de 3,21dB (a = 0,5), y en el sis-
tema Trans Europan Trunked Radio (TETRA) con un peak-to-mean ratio de
3,39dB (a = 0,4). A menor «, menor ancho de banda, pero mayor sobreim-
pulso (overshoot) en las transiciones y por tanto mayor peak-to-mean power
ratio. El sistema de telefonia celular europeo ( Global System for Mobile Com-
nunication 900 ~GSM900-) emplea un esquema de modulacién a amplitud
constante Gaussian Minimum Shift Keying (GMSK) el cual, en teoria, es
inmune a la distorsion alineal, permitiendo una operacién mas eficiente del
amplificador de potencia en la regién cercana a la saturacién. El beneficio que
se obtiene en los esquemas de modulacién a envolvente constante en términos
de una mayor eficiencia de potencia e inmunidad a la distorsion alineal tiene
como contrapartida una reduccion de la eficiencia espectral correspondiente:
tedricamente una modulacion 7 DQPSK posee una eficiencia espectral de
2 [bits/s/Hz], mientras que una modulacion MSK de 1 [bit/s/Hz]. En los
sistemas donde la eficiencia espectral es un factor clave, en cambio, se ha
de utilizar un tipo de modulacién multinivel. Los esquemas de modulacién
M-QAM (Quadrature Amplitude Modulation), por ejemplo, presentan una
eficiencia de ancho de banda tedrica de log, M [bits/s/H z], la cual, para el
caso M=8, ya es superior a la de los esquemas de modulaciéon 7 DQPSK y
GMSK mencionados anteriormente. En la tabla 1.1 se muestran los valores
teodricos de eficiencia espectral para algunos esquemas de modulacién de uso
frecuente.

Cuadro 1.1: Valores de eficiencia espectral tedricos de varios esquemas de modulacién

] MODULACION \ EFICIENCIA DE ANCHO DE BANDA TEORICA

MSK 1 bit/segundo/Hz
BPSK 1 bit/segundo/Hz
QPSK 2 bits/segundo/Hz
8QPSK 3 bits/segundo/Hz
16 QAM 4 bits/segundo/Hz

32 QAM 5 bits/segundo/Hz
64 QAM 6 bits/segundo/Hz
256 QAM 8 bits/segundo/Hz

Los esquemas de modulacion multinivel, por otro lado, exhiben, a mayor
valor de M, una relacion peak-to-mean mayor y correspondientemente una
zona de decisién de simbolo menor, resultando en consecuencia mas suscep-
tibles a la alinealidad del amplificador de potencia. En los sistemas donde
la autonomia es un factor clave, como los sistemas de comunicaciones em-
barcados en satélites o equipos méviles, por ejemplo, se ha de sacrificar la
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eficiencia espectral en pro de la eficiencia de potencia, o bien algin meca-
nismo de linealizaciéon ha de ser usado. Por otra parte, en los sistemas de
comunicaciones dénde la eficiencia espectral es crucial, la eficiencia de po-
tencia no puede ser comprometida mas alld de cierto limite y, aun, algin
mecanismo de linealizacion ha de ser usado también.

Distorsion fuera de banda e intermodulacion

La distorsién fuera de banda en los sistemas multisenal con multiples por-
tadoras canalizadas, con un amplificador por cada senal, se puede controlar
mediante filtrado convencional. En cambio, en los sistemas multiportadoras
no canalizados, en los que la etapa de potencia esta constituida por un am-
plificador de potencia multiportadora, un amplificador para varias senales
(Multicarrier Power Amplifier-MCPA-), la alinealidad del amplificador pro-
duce, ademas de distorsién fuera de banda, en correspondencia de cada una
de las bandas, intermodulacién entre las distintas senales. En esta clase de sis-
temas la exigencia de linealidad es todavia mas restrictiva. En las estaciones
base CDMA del servicio ptblico de telefonia norteamericano, por ejemplo, se
requiere una relacion de intermodulacién entre portadoras mayor de 65dBc
[3], siendo un rango tipico 60 — 80dBc [!]. La exigencia de linealidad no pue-
de manejarse de manera realista incrementando el back-off de operacion del
amplificador. El back-off es la distancia, medida en dB, entre el punto de
trabajo del amplificador y su punto de compresién a 1 dB (o su punto de
saturacién) y estd condicionada por el PMR de las senales. Si se aumentara el
back-off se comprometeria inadmisiblemente la eficiencia de potencia, la cual
podria reducirse a niveles infimos, hasta del orden del 1%. Ello supondria,
por ejemplo, la utilizaciéon de un amplificador de 100 watts para dar tan solo
1 watt de salida.

Conclusién

Dos necesidades distintas, pero muy vinculadas, imponen la implementacién
de algun sistema de linealizacién de los amplificadores de potencia de los sis-
temas de comunicaciones modernos. En primer lugar, y con el propésito de
evitar la corrupcién de la informacién transportada por la(s) senal(s) mul-
tinivel, la respuesta del amplificador de potencia debe ser adecuadamente
lineal. En las estaciones de transmision de los sistemas con multiples porta-
doras no canalizadas, el requerimiento de linealidad es aun mas restrictivo, ya
que es necesario reducir las interferencias que resultan de la intermodulacién
entre las distintas senales. En segundo lugar, el uso eficiente de la potencia
disponible en aquellos sistemas donde la autonomia es crucial, o donde el
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coste asociado al consumo de potencia es una razén de peso, la linealizacion
del amplificador de potencia permite su operacion en la region cercana a la
saturacion donde su eficiencia de potencia es mayor.

1.2. Objetivos de la investigacion

En la presente investigacién nos ocuparemos de estudiar la aplicabilidad del
control adaptativo con modelo de referencia en paralelo y del diseno de la
ley de adaptacion mediante la Teoria de la Hiperestabilidad, en el problema
de la linealizacién de un amplificador de potencia. Esta tarea comprende el
estudio tedrico (el diseno) y la validacién mediante simulacién (el andlisis) de
diferentes leyes de adaptacion hiperestables, asi como el estudio de la eficacia
de estas leyes de adaptacion en la linealizacién de un amplificador de potencia
de RF. Como resultado final de la investigacién propondremos una estructura
general para la implementacion de esta técnica de linealizacion, de acuerdo a
las posibilidades tecnoldgicas actuales, y contrastaremos su rendimiento con
otras técnicas de linealizacion recientes. Los objetivos de esta investigacion
se resumen en los objetivos general y especificos siguientes.

Objetivo general

Estudiar la aplicabilidad de los sistemas de control adaptativo con modelo
de referencia basados en la teoria de hiperestabilidad para la linealizacion
mediante estructuras cartesianas de amplificadores de potencia en la banda
de radiofrecuencias.

Objetivos especificos

1. Estudiar, teéricamente y mediante simulacién, distintas leyes de adap-
tacion hiperestables.

2. Disenar la estructura general para la implementacién fisica de esta
técnica de linealizacion.

3. Adecuar tal diseno a las posibilidades tecnoldgicas actuales.

4. Estudiar, mediante simulacion, la eficacia de esta técnica de linealiza-
ciéon de amplificadores de potencia.

5. Contrastar los resultados obtenidos con los resultados de otras técnicas
de linealizacién actualmente usadas.



Capitulo 2

Alinealidad en los
Amplificadores de Potencia

2.1. Caracterizaciéon de la senal de entrada
del amplificador de potencia

Una senal modulada digitalmente sobre portadora analdgica tiene la forma
general:
vi(t) = a(t) cosjwyt + p(t)] (2.1)

vi(t) = i(t) coswypt — q(t) sinw,t (2.2)

donde i(t) = a(t) cos(t) y q(t) = a(t)sinp(t) y donde las funciones a(t) y
(t) —i(t) vy q(t)— contienen la informacién correspondiente a un determinado
simbolo dentro de un conjunto preestablecido de posibles simbolos, y w, es
una frecuencia (portadora) apropiada para la radiacién y propagacion de la
senal en un determinado medio radioeléctrico.

Los anchos de banda de las funciones a(t) y o(t) —i(t) v q(t)— son pe-
quenos en comparacion con la frecuencia de portadora. Una combinacion de
N senales moduladas digitalmente constituye una senal multiportadora y
tiene la siguiente forma general:

Vinp(t) = a(t) coslwnt + ()] (2.3)

n=1

La senal multiportadora (2.3) admite una representacién equivalente a la
expresion (2.1). En efecto, al poner w,, = w,+Aw,, con w, igual a la frecuencia
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central de la banda ocupada por la senal (2.3), por ejemplo, se tiene:

N
Vmp(t) = Re {ej“’pt Z an(t)ej‘p”(t)ejA“”t} (2.4)
n=1

al poner
N
Aeq(t) = Zan(t)ej%(t)ejAw”t (2.5)
n=1
N
Pult) = £ (Z an<t>eﬂ‘%<t>efAWnt> (2.6
n=1
resulta
Vo (t) = aeq(t) cos[wpt + ©eq(t)] (2.7)

2.2. Formatos de modulacion digital

En la figura 2.1 se ilustra la arquitectura tipica de un transmisor de un
sistema de comunicaciones digital.

conformador
de pulsos
voz— A/D,
VIDEO cob COD. DE FUENTE, MAPEADOR Y MOD
— : .
—3  CRIPTOGRAFIA, N}
DE BITS e 1Q
COD. DE CANAL

DATOS DIGITALES T

bits simbolos RF

Figura 2.1: Arquitectura tipica de un transmisor de un sistema de comunicaciones digital

La informacién analégica (audio y video, en general) es convertida en
una sucesion de bits mediante un proceso de conversion analdgico-digital y
codificacién. Los bits que se obtienen, junto con otros datos de origen digital,
son procesados para eliminar los bits redundantes (codificacién de fuente),
para fines de seguridad (criptografiado), y para fines de proteccién contra el
ruido y la interferencia del canal (codificacion de canal). El tren de bits que
resulta admite la siguiente representacion matematica:

[e.o]

I(t) = Y aup(t —nT)) (2.8)

n=—oo
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donde a,, € {0,1} con igual probabilidad y p(t) es la funcién pulso definida

por:
_ 1 0<t<T
plt) = { 0 el resto del tiempo (2.9)

Estos bits son mapeados en simbolos a partir de cierta ley de asociacién (en el
mapeador de bits), los cuales, después de ser conformados mediante filtrado
para reducir la interferencia intersimbélica y para acotar el ancho de banda,
son utilizados para modular la amplitud, o el dngulo, o ambas cosas, de una
portadora de radiofrecuencia.

Existen varios esquemas de asociacion: bits — simbolo — amplitud, fre-
cuencia y fase de la portadora, denominados formatos de modulacién digital
[5]. Segtin se module la amplitud, la frecuencia o la fase de la portadora se
obtienen los formatos de modulacién basicos Amplitude Shift Keying (ASK),
Frequency Shift keying (FSK), o Phase Shift Keying (PSK), respectivamente.
Los esquemas basicos de modulacion se ilustran en la figura 2.2.

R 1

(a) Datos (b) ASK

) FSK ) PSK

Figura 2.2: Esquemas de modulacién basicos.

En Amplitud Shift Keying la amplitud de la portadora es modulada de
modo que un 0 es representado por Ay cos(wyt) y un 1 por A; cos(wyt). En
la figura 2.2(b) se ilustra un caso particular de ASK (49 = 0y A = 1),
denominado On-Off Keying (OOK). En Frequency Shift Keying, figura 2.2(c),
la frecuencia de la portadora es modulada de modo que, por ejemplo, un 1
es representado por cos|(w, + Aw,)t] y un 0 por cos|[(w, — Aw,)t]. En Phase
Shift Keying, figura 2.2(d), la fase de la portadora es modulada de modo que
un 1 es representado por cos(wyt) y un 0 por cos(w,t — ), por ejemplo.

Los formatos bésicos establecen una relacién uno a uno: 1 bit—1 simbolo,
por lo que la senal modulada resultante es binaria. Sin embargo, todos los
formatos bdsicos admiten una expansion a esquemas multisenal (M-arias),
donde cada k bits consecutivos son mapeados en uno entre M simbolos, M =
2k

10
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2.2.1. M-Amplitude Shift Keying

ASK da lugar a los esquemas M-arios M-ASK y M-QAM (Quadrature Am-
plitude Modulation). En M-ASK se emplean M niveles distintos de amplitud
para la modulacion de la portadora. Una senal M-ASK tiene la forma:

Sask(t) = Z Aup(t — nTy) cos(2m ft) (2.10)

n=—oo

A, e{@2m—-1-M)d}, m=1,2,...,M

donde T} es el periodo de simbolo, y d la distancia entre dos simbolos adya-
centes.

M-ASK no hace un uso eficiente del ancho de banda pues solo usa la com-
ponente en fase de la portadora. En efecto, la eficiencia tedrica de ancho de
banda de una senal M-ASK es f,/B = log,(M)/2 [bits/s/Hz|, donde f;, es
la tasa de bits por segundo transmitidos, f, = log,(M) /T [bits/s], y B es el
ancho de banda minimo ocupado por la senal 2.10 en el medio de transmisién,
B =2/T, [Hz].

00 0111 10 Q

o olo o
M=4 o o|o o
|
o olo o
000 001 011 010|110 111 101 100
o olo o
M=8 M=16
(a) M-ASK (b) M-QAM

Figura 2.3: Diagramas en el espacio de sefial de los formatos M-ASK y M-QAM .

En M-QAM, se emplean dos componentes en cuadratura de la porta-
dora (se anade el canal Q) por lo que se duplica la informacién transmi-
tida en el mismo ancho de banda disponible respecto a M-ASK (f,/B =
log,(M) [bits/s/Hz|). Una senal M-QAM es construida a partir de la mo-
dulacién de la amplitud de cos(w,t) y sin(w,t) con v/M niveles diferentes.

11
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Una senal M-QAM tiene el siguiente aspecto general:

soam(t) = Z A,p(t —nTy) cos(wpt) — Z B,p(t — nTy) sin(wp,t)

n=—oo n=—oo

(2.11)
A,, B, € {(zm—l—\/ﬁ)d}, m=1,2_. M

Como la mitad de los v/M niveles de amplitud se obtienen mediante un
cambio de fase de 7 radianes, este esquema de modulacién se puede considerar
como un esquema hibrido ASK-PSK. En la figura 2.3 se ilustran las conste-
laciones de simbolos en el espacio de senal para los formatos de modulacién
4-ASK, 8-ASK y 16-QAM. Los esquemas de modulacion ASK presentan la
mayor variacion de envolvente y requieren de amplificacién altamente lineal.

2.2.2. M-Frequency Shift Keying

FSK da lugar a los sistemas M-FSK, en el que se emplean M funciones bases
ortogonales (a M frecuencias de portadora diferentes) para representar M
simbolos.

Q
@ Ty
\/E ® s, : |
S \ ”/;
® q + ,,;F'{

(a) Constelacién. (b) Deteccién 1Q

Figura 2.4: Representacién de los simbolos de una sefal 2-CPFSK del tipo MSK. ¢; =
V2/Tscos 2 (fp + Af1)t], y ¢p2 = /2/Ts cos 2 (fp + Afa) €]

Una senal M-FSK tiene la forma general:

2
srsi(t) = ”T coS {27r

h
Af, € {mZTS

fot D Afap(t —nTy)

n=—oo

t+0} (2.12)

}, m=1,2,...,M vy hentero

12
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donde f, > 1/Ts, y T es el periodo de simbolo.

En la figura 2.4(a) se ilustra la constelacién de simbolos, en el espacio de
senal, para el caso M = 2: la ortogonalidad espacial quiere representar la
ortogonalidad en el tiempo de ¢; y ¢s.

Ya que k bits son transmitidos a razén de 1/7T, simbolos por segundo,
mediante una de las M funciones bases que definen el espacio de senal de
(2.12), el ancho de banda requerido para transmitir una senal M-FSK es de
MAf, siendo en todo caso MAf > M/2log,(M)T},. La eficiencia de ancho
de banda tedrica de una senal M-FSK (deteccién no coherente) esta definida
por f,/B =log,(M)/M [bits/s/Hz]. Como se puede ver, al incrementar M
disminuye la eficiencia de ancho de banda. El formato M-FSK es el menos
eficiente espectralmente de los formatos digitales que se describen en este
apartado, pero es uno de los més robustos frente a las alinealidades de am-
plificacién. El uso de FSK, en efecto, permite el empleo de amplificadores
eficientes en términos de potencia (clase C, por ejemplo).

Por otra parte, a paridad de M y h, el ancho de banda de una senal M-
FSK, a partir de su valor minimo tedrico, se puede ver ensanchado por los
incrementos de fase discontinuos en las transiciones de un simbolo a otro. Si
la fase de la senal 2.12 se controla de forma que su variacién sea suave durante
las transiciones entre simbolos, se obtiene una version de FSK denominada
Continuous Phase Frequency Shift Keying (CPFSK). El formato CPFSK
es, a su vez, una subclase del esquema de modulacion Continuous Phase

Modulation (CPM).

2.2.3. Continuous Phase Modulation

La modulacién de fase continua (CPM) es un método de modulacién no lineal
y con memoria, en el que la informacién es transportada en la fase. Una senal
CPM tiene la siguiente forma:

SCPM(t) = \/TECOS [27Tfpt + gf)(t; I) + ¢0] (213)

o(t; 1) = 2w f: I, hnq(t — nTy)

n=—oo

I, € {£1,43,...,£(M—1)}

o= [ o) ar

En la definicién (2.13), A, es el indice de modulacién, el cual puede variar
ciclicamente entre un conjunto de valores, en cuyo caso se habla de multi-h

13
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CPM, o puede ser fijo (h, = h). Las funciones ¢(t) y ¢(t) son conocidas
como los pulsos de fase y de frecuencia, respectivamente, e I, es el simbolo
n-ésimo perteneciente a un alfabeto de M simbolos. La duracién del pulso de
frecuencia puede ser igual o superior al tiempo de simbolo 7. En el primer
caso se habla de CPM de respuesta completa, y en el segundo caso de CPM
de respuesta parcial. Segun se deduce de la definicién (2.13), la fase de una
senal CPM varia en forma continua (de ahi su nombre). Para que una senal
CPM sea, a su vez, del tipo FSK es necesario que la variaciéon temporal
de la fase se corresponda con una desviacion de frecuencia coherente con la
definicion (2.12). Al someter la fase ¢(;I) a la condicién:

%E(b n_zoo Afop(t — nT) (2.14)
se obtiene
g(t - nTs) = QTSp(t - nTs) (215)

Al sustituir (2.15) en la (2.13) se obtiene una senal CPFSK. La forma bina-
ria de esta modulacién se conoce como Minimum Shift Keying (MSK) y se
obtiene al poner h,, = 0,5. En efecto, la fase en el intervalo k-ésimo, segiin la
(2.15), para M=2 y h,, = 0,5 vale:

¢<t>=ek+gzk(t‘T’“T$), MLt (BT, (216

k—1
™
Le{£1} th=5 ) I

n=—oo

y la frecuencia instanténea:

fi(t) = fp + =p(t = nTy) (2.17)

Ts
siendo +1/4T; el minimo incremento de frecuencia que garantiza la ortogo-
nalidad entre las funciones bases (de ahi el nombre MSK). Una sefial MSK
tiene la forma:

susk(t) = \/Tzcos [27r (fp + ﬁ Z Lp(t — nTs)) t

n=—oo

I, € {£1}

(2.18)

En un demodulador IQ la demodulacion de esta senal se facilita ya que
cada Ty segundos el incremento +1/47 de la frecuencia, segin el simbolo

14
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transmitido, I, = +1 o I,, = —1, se manifiesta como un corrimiento de la fase
de +7/2 radianes respecto a la fase del simbolo previo. Los simbolos de este
esquema de modulaciéon binaria se pueden visualizar en el plano complejo
IQ —figura 2.4(b)-, siendo esta representacién no univoca. Si el pulso de
frecuencia g(t) en la ecuacién (2.15) es conformado con una silueta temporal
gaussiana se obtiene la versién Gaussian Minimum Shift keying (GMSK).

2.2.4. M-Phase Shift Keying

PSK da lugar a los esquemas M-Phase Shift Keying en el que se emplean
M incrementos de fase distintos para representar univocamente M simbolos.
Una senal M-PSK tiene la siguiente forma genérica:

spsk(t) = cos [27rfpt + i Ab,p(t —nTy) (2.19)

n=—oo

1
Aene{mM 27?}, m=1,2.. .M

En la figura 2.5 se ilustran las constelaciones de una senal M-PSK para los
casos M=2 y M=16.

(a) BPSK (b) 16-PSK

Figura 2.5: Esquemas de modulacién PSK. (a) Binary PSK (BPSK). (b) 16 PSK.

El empleo de dos componentes en cuadratura de la portadora da lugar al
esquema de modulacién Quadrature Phase Shift Keying (QPSK) que consis-
te en dos senales BPSK independientes. Para conseguirlo, el tren de datos
binarios I(t) —figura 2.6(a)—, a razén de 1/T bits por segundos, es separado
en dos trenes de datos que contienen los correspondientes bits pares e im-
pares, a razén de 1/2T bits por segundos —figuras 2.6(b) y 2.6(c)—. Los bits
pares son utilizados para modular la amplitud de una senal portadora del
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2.2. MODULACION DIGITAL

1) L(t)
b, . b, b . ’ by b, .
T T
bl bl b2
0 T 2T 3T 4T 5T 0 2T 4T
(a) (b)
1, 7 1,a-T) -
: t - t “+ t
b; bs _ b bs
0 2T aT 0 2T 4T
(c) (d)

Figura 2.6: Separacién de los datos y construccién de las tramas i y q.

tipo cos(wyt + m/4) y los impares para modular una versién en cuadratura
de la misma portadora, sin(w,t + 7/4), y producir una senal QPSK:

sQpsk(t) = Z Ly, (t — nTy) cos <wpt + Z)

— 4
o (2.20)
_ Z Iy (t — nTy) sin (wpt + %)

Lin, I, € {£1}

En la figura 2.7(a) se ilustra la constelacién de una senal QPSK.

Q Q
A A
AN
/ . \\\
(a) QPSK

(b) Offset QPSK

(c) = QPSK

Figura 2.7: Tipos de modulacién QPSK
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Los esquemas M-PSK que emplean dos componentes en cuadratura de la
portadora exhiben la misma eficiencia de ancho de banda que los formatos M-
QAM para un mismo valor de M. Con un esquema QPSK se consigue doblar,
por tanto, la eficiencia de ancho de banda de un esquema BPSK. Respecto
a la modulacion M-QAM, los esquemas de modulacion M-PSK requieren de
una relacion de energia de bit a ruido mayor para lograr una determinada
probabilidad de error.

En QPSK, durante las transiciones de fase de las correspondientes senales
BPSK en cuadratura, la envolvente de la portadora puede sufrir grandes
variaciones. Si de un periodo de simbolo a otro, ninguna de las componentes
en la ecuacién (2.20) cambia de signo, la fase de la portadora se mantiene
inalterada y su amplitud se mantiene constante. Si una de las dos senales
cambia de signo, la portadora sufre una variacién de 7/2 radianes en su
fase. Y si ambas senales cambian de signo, el cambio de fase de la portadora
serd de 7 radianes, en cuyo caso la amplitud de la portadora cruzara por
cero, produciendo la mayor variacién de la envolvente. En la figura 2.7(a)
las lineas que unen los simbolos representan las transiciones entre simbolos
que hemos mencionado (asumiendo ancho de banda infinito). Este formato
de modulacién requiere, por tanto, de amplificadores de potencia lineales.

Para disminuir la variacién de la envolvente de la portadora, se han con-
cebido las versiones modificadas de QPSK: offset QPSK (OPSK) y T QPSK.

En OQPSK, las transiciones de fase de la portadora son restringidas a
7/2 radianes. Para ello, el tren de bits impares es retardado medio periodo de
simbolo respecto a la trama de bits pares —figura 2.6(d)—. Como consecuencia,
la envolvente de la portadora nunca cruza por cero —figura 2.7(b)—. Cabe
mencionar que una senal MSK puede ser obtenida en modo practico a partir
de esta misma trama de bits conformando apropiadamente los pulsos. En
efecto, al descomponer la ecuacién (2.18) en su forma equivalente (2.2) y
realizar algunas sustituciones se obtiene:

1 oo
susk(t) = o7, cos 27;5 _Z Lin(t — nTy)t| cos(wpt)
S (2.21)
1 oo
—/ o7 sin 27;3 nz_oo I (t — nTy)t| sin(wyt)

Lin, I, € {£1}

Una senal GMSK puede ser generada de forma analoga pasando los pulsos
—figuras 2.6(b) y 2.6(d)— por un filtro de forma gaussiana antes de la modu-
lacion de las respectivas portadoras.
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En 7 shift QPSK se utilizan dos constelaciones de simbolos del tipo QPSK
desfasadas 7 /4 radianes entre si, de modo que la transicién de un simbolo a
otro ocurre también de una constelacion a otra, evitando el cruce por cero
de la envolvente de la portadora —figura 2.7(c)-.

Modulaciones hibridas multi-nivel (M-arias)

También existen versiones hibridas de ASK y PSK, como los esquemas APSK
y el ya mencionado M-QAM (figura 2.8). Los simbolos en una constelacién
M-QAM presentan una mayor distancia que los correspondientes simbolos en
una constelacion M-PSK o M-APSK del mismo orden, por lo que son mas
eficientes en términos de potencia.

Q

(b) 16-APSK

(a) 16-QAM

Figura 2.8: Esquemas de modulacién hibridos.

2.2.5. Comparacién

Cada esquema de modulacién se caracteriza por una eficiencia de potencia y
una eficiencia espectral. La primera se refiere a la relacién de energia del bit
a densidad espectral del ruido (Ej,/Ny) necesaria para lograr una determina-
da tasa de error —bit error rate BER— o probabilidad de error de bit (P.),
y es una medida de la capacidad del esquema de modulacién de preservar
la fidelidad del mensaje ain para pequenos niveles de potencia. Un formato
de modulacién es mas eficiente que otro, en términos de potencia, en la me-
dida que requiera de un menor E,/N, para obtener un BER determinado.
La eficiencia de ancho de banda (f,/B) se refiere a la cantidad de bits por
segundo que el esquema de modulacién puede acomodar por unidad de ancho
de banda utilizado en transmision. En la figura 2.9 se ilustra la relacién entre
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8 :
—— M-ASK .5 M=256
 MePeK P=10

711 -= M-FSK 8
—= M-QAM

6 /;t:" i

Ni=64
~ O — 1
T
&
2 4F M=16 _ © M=16 1
=,
o
2 3t i
2, 4
l, 4
M=8
M=16 o0-
0
5 25

E,/No [dB]

Figura 2.9: Eficiencia de ancho de banda [f,/B] versus la eficiencia de potencia [E}/N,] de
diversos formatos de modulacién digital para una probabilidad de error de 107°.

la eficiencia de ancho de banda tedrica y la eficiencia de potencia ', estimada

1Las abscisas de los puntos en la grafica han sido calculadas empleando las siguientes

férmulas:
M-ASK:
_ 2(M —1) 6k  E.up
P, = M Q(VM21 No )
M-QAM:
2
1 3k Eaw
Po=1-— [1—2(1—M>Q< M1 W )
M-PSK:
PszQ( 2N£O> M =24
P~ 2Q (/262 sing)  M>4
M-FSK:

2k_1 M-l ) M — 1 1 nk FEp
— _ n+1 T n+1 Ng
Po= gy 2 () < n )n+le ’

n=1
donde P; (P,) es la probabilidad de error de simbolo (de bit), Ep/Ng (Eaws/No) es la
relacién de energia de bit (promedio) a densidad espectral de ruido, k = log,(M) y Q(z) =

%erfc (%) Las ordenadas han sido calculadas usando un ancho de banda de transmisién
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para una probabilidad de error de 107, de varios formatos de modulacién
digital. A partir de la figura 2.9, se puede comprobar que en un esquema
genérico de modulacién, una de estas dos eficiencias se beneficia en detri-
mento de la otra. FSK, por ejemplo, presenta la mayor eficiencia de potencia
pero es el menos eficiente espectralmente. Los esquemas multisenal M-PSK
y M-QAM presentan una gran eficiencia de ancho de banda, mayor cuanto
mayor M, pero su eficiencia de potencia es muy baja, menor cuanto mayor
M.

Las variantes OQPSK y 7 QPSK de QPSK, no incluidos en la figura 2.9,
exhiben valores de eficiencia de potencia y de ancho de banda intermedios
respecto a los casos extremos anteriores.

Por otra parte, todos los formatos de modulaciéon multisenal a amplitud
no constante de la portadora (M-QAM, M-APSK y QPSK, por ejemplo),
requieren de amplificacién lineal, siendo esta condiciéon mas restrictiva cuanto
mayor es M.

2.3. Caracterizacion de la senal de salida del
amplificador de potencia

Como consecuencia de la naturaleza alineal del amplificador de potencia (AP)
y tomando como referencia una senal de entrada de la forma (2.1), en el
entendido que la misma puede representar tanto una senal digital individual
como una senial multiportadora, los efectos que se observan en la senal de
salida del amplificador de potencia son:

1. Apariciéon de armonicos a las frecuencias 2w, 3wp. .. nwp.

2. Aparicién de productos de intermodulacion entre las diferentes com-
ponentes espectrales de a(t) alrededor de cada uno de los arménicos
senalados en el punto anterior.

3. En general, tanto la amplitud como la fase de todas las componen-
tes senaladas en los puntos anteriores resultan ser una funciéon de la
amplitud a(t).

Tomando en cuenta los puntos del 1 al 3 anteriores, el aspecto general de la
senal de salida es:

vo(t) = Ala(t)] cos{wpt + ¢(t) + ®la(t)]}

+ EZO:QBn[G(t)] Cos{nwpt + (,O(t) + \I}n[a(t)]} (2.22)

B = 1/2T, para M-ASK, M-PSK y M-QAM, y B = 1/Tj, deteccién no coherente, para
M-FSK.
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donde las componentes a las frecuencias w,, y nw,, con n = 2,3... 0o, definen
las denominadas zonas armonicas: la primera zona armonica corresponde
a una zona de frecuencias alrededor de la frecuencia de portadora original,
la segunda zona armonica corresponde a una zona de frecuencias alrededor
del segundo armoénico de la portadora original, y asi para la tercera, cuarta,
...y la n-ésima zona arménica. Las amplitudes y fases de los armoénicos de
la portadora, Ala(t)] y ¢(t) + ®[a(t)] para el primer armonico, y B,la(t)] y
©o(t) + ¥, la(t)] para el armdnico n-ésimo, definen, entre otros aspectos, el
ancho de cada zona arménica.

El primer termino del segundo miembro de la ecuacion (2.22) es la senal
que més parecido guarda con nuestra senal (2.1) de entrada, ya que su fre-
cuencia coincide con la frecuencia de portadora. Los armonicos de orden
superior (segundo término de la misma ecuacién), por otro lado, no consti-
tuyen, en general, problema alguno, ya que debido a la gran distancia que
les separa de la portadora se les puede filtrar con relativa facilidad.

Nos referiremos al primer término del segundo miembro de la ecuacién
(2.22), la primera zona arménica, como la senal de salida del amplificador:

vo(t) = Ala(t)] cos{wpt + o(t) + ®la(t)]} (2.23)

Vo(t) = 1o(t) coswpt — qo(t) sinwyt (2.24)

donde i,(t) = a(t) cos{p(t) + Ba(t)]} ¥ qu(t) = a(t) sin{e(t) + Bla(t)]}

La desemejanza entre la senal de salida de la ecuacién (2.23) y la senal de
entrada de la ecuacién (2.1) estd determinada por la forma de las relaciones
Ala(t)] v ®la(t)]. Las funciones Ala(t)] y ®[a(t)] se conocen como funcio-
nes de conversiéon Amplitude Modulation/Amplitude Modulation (AM/AM)
y Amplitude Modulation/Phase Modulation (AM/PM), respectivamente, y
modelan estaticamente la alinealidad del amplificador de potencia en corres-
pondencia de la primera zona arménica. La forma de las funciones Ala(t)] y
®[a(t)] depende en general de la tecnologia del amplificador y del modo de
operacion de este.

Si desarrollamos las funciones Ala(t)] y ®[a(t)] en series de Taylor al-
rededor, por ejemplo, del valor medio p, que toma la amplitud a(t) en un
determinado escenario, obtenemos:

Alalt)] = Al + A(pa)Aa+ A" (1) A +

1 1
iA’”(,ua)Aa‘3 + et aA"Aa” (2.25)
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1
Pla(t)] = P(pa) + D' (1a)Da + E(I)”(/La)Aa2 +
1 " 3 1 n n
a@ (a)Da® + -+ - + E(ID Aa (2.26)

donde Aa = a(t) — p, es la elongacién de a(t) respecto a p,. Entonces, el
valor de Ala(t)] o ®[a(t)] en correspondencia de cualquier valor posible de la
amplitud de entrada a(t) comprendido en el rango p, — Dayax < a(t) <
o + Naprax se puede aproximar realisticamente mediante un polinomio que
incluird mas o menos términos de orden superior segin la naturaleza alineal
de las mismas funciones Ala(t)] y ®[a(t)] en el punto a(t) = p, y de la
méxima elongacion Aayrax de a(t) respecto a p,. El efecto concomitante de
la naturaleza alineal de las funciones de conversion AM/AM y AM/PM y
de la variacién de a(t) produce la disimilitud mencionada entre la senal de
salida (2.23) y la senal de entrada (2.1), la cual llamaremos a partir de ahora
distorsion.
La distorsion es un efecto indeseado en cuanto que:

1. Puede corromper irremediablemente la informacién original: el simbo-
lo después de la amplificacién asociado al binomio (A, p + ®) podria
no coincidir con el simbolo original asociado al binomio (a, ). Esta
distorsion se conoce como distorsiéon dentro de banda (figura 1.2).

2. Produce un «ensanchamiento» del espectro de la senal original gene-
rando senales interferentes en las bandas adyacentes. Esta distorsiéon se
conoce como distorsién fuera de banda (figura 1.3).

3. En el caso de una senal multiportadora, la intermodulaciéon entre las
componentes de a.,(t) agrava el efecto de la distorsién dentro y fuera
de banda de las senales individuales (figura 1.4).

Relacién entre el valor medio i, de la amplitud a(t), y la eficiencia
de potencia del amplificador de potencia

El punto de trabajo (Ig, Vg) determina el modo de operacién o clase del
amplificador de potencia, A, AB, B o C.

Cada clase posee un limite superior ideal de eficiencia de potencia definida
por la expresion:

Py
LIS 2.97
=P (2.27)

donde P,f es la potencia asociada a la senal (2.23) de radio frecuencia de

salida del amplificador: P,y o< A%y Ppc es la potencia DC disipada en el
amplificador.
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En la figura 2.10 se mues-
tra el comportamiento de es-
te limite en funcion del angu-
lo de conduccién del amplifi-
cador. En términos de eficien-
cia de potencia diremos que:
C>B>AB>A. Dentro de una
clase especifica la amplitud p,

B de la portadora fija la eficien-
allgVg) cia de potencia de utilizacién
del amplificador. Ciertamen-

Figura 2.10: Rendimiento de potencia de un amplifica- te, si la amplitud de la por-

dor de potencia versus el modo de operacién (dngulo
de conduccién -a-).

tadora se mantiene constan-
te, en cuyo caso la senal 2.23
serd una réplica amplificada
de la senal 2.1, se puede obtener el mayor rendimiento posible dentro de aque-
lla clase. En estas circunstancias se prefiere la clase C que es la mas eficiente.
Como contrapartida del uso mas eficiente del amplificador, a mayor amplitud
a de la portadora mayor es la “estimulacion” de la funcion entrada-salida del
amplificador, y mayor cantidad de arménicos, o armoénicos més potentes, son
generados. Aunque estos en si no representan un problema desde el punto de
vista de la distorsion, absorben parte de la potencia de salida disminuyendo
asf la denominada eficiencia de potencia anadida (traduccién de power added
efficiency -PAE-) definida como:

Prf@wp - Pz

PAE = (2.28)

Ppe

donde P, fa., es la potencia asociada a la senal de salida 2.23, P; es la potencia
asociada a la senal de entrada 2.1, y Ppc tiene el mismo significado que en
la ecuacion (2.27).

Es necesario tener presente, entonces, que aunque un incremento de la
clase de operacién (A — AB — B — C) comporta un aumento de la eficiencia
de potencia del amplificador, también implica una disminucion de la eficiencia
de potencia anadida lo cual repercute en una disminucion de la ganancia de
amplificacion.
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2.4. Modelado de las alinealidades de un am-
plificador de potencia

La salida y(¢) de un sistema alineal, t-invariante o cuasi-t-invariante, se re-
laciona con la entrada z(¢) mediante un operador G| | tal que:

y(t) = Gla(t,7)], 7<t (2.29)

La definicién matemadtica més rigurosa del operador G| | viene dada me-
diante las series de Volterra. Las series de Volterra tienen la forma:

y(t):i/_i/_z.../_Zhn(Tl,Tg,...,Tn)ﬁa:(t—m) dre  (2.30)

k=1

n veces

donde h,,(t) son los denominados kernels de Volterra [3].

Cada elemento de la serie (2.30) recibe el nombre de operador n-ésimo de
Volterra, y modela la respuesta de orden n del sistema.

Las series de Volterra son una generalizacion de la convolucién empleada
en la descripcién de la respuesta temporal de un sistema lineal t-invariante.
El primer término de la serie coincide precisamente con esta integral de con-
volucion y caracteriza la componente lineal de la respuesta global del sistema
alineal. Las series de Volterra resultan conceptualmente apropiadas para des-
cribir un sistema alineal, ya que de este comprende todos los efectos que se
manifiestan fisicamente. La potencia de orden n en el interior del operador
n-ésimo, da lugar a una convolucion del mismo orden del espectro de la senal
de entrada consigo misma, y causa los denominados productos de intermo-
dulacién, que son la manifestacién fisica mas comin de un comportamiento
alineal. Por otro lado, las integrales de convolucion propiamente, modelan la
inercia del sistema fisico, y reproducen la memoria del mismo. Los operado-
res de Volterra de orden superior a uno generan componentes en cuadratura
cuyas amplitudes no guardan una relacion lineal con las componentes es-
pectrales de la senal de entrada, ni con las componentes espectrales que se
producen por intermodulacion. Estas componentes en cuadratura represen-
tan la distorsion de fase que se suele medir en la practica.

A pesar de la pertinencia fisica de las series de Volterra, su uso en la
practica para el modelado de los amplificadores de potencia se dificulta, de-
bido sobre todo a la complejidad de la construccion de los Kernels de orden
maés elevado [9]. Su uso, sin embargo, es comun para modelar amplificadores
que presentan una alinealidad «débil» [10][11].
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Ya que las series de Volterra son series de potencias (de Taylor) con
memoria, al suprimir esta memoria, poniendo h,(t) = h,d(t) en (2.30), se
obtiene el caso particular:

y(t) = hna"(t) (2.31)

que al omitir los términos de orden superior a N, da lugar a la serie de
potencia ampliamente usada para modelar alinealidades sin memoria:

y(t) ~ Z hpx"(t) (2.32)

La ecuacién (2.32), efectivamente, es usada para modelar la alinealidad de
ciertos amplificadores de potencia en los que el retardo de grupo de la senal
en el proceso de amplificacién es muy pequeno comparado con los tiempos
caracteristicos de la propia senal, y en el que la distorsién de fase se puede
despreciar —ejemplo [12]-.

Para modelar los amplificadores de potencia en los que es aun posible
asumir la inexistencia de memoria, pero en los que la distorsion de fase no
se puede desestimar, se ha propuesto un modelo que consta de dos funciones
de entrada-salida sin memoria, una para modelar la distorsion de amplitud,
y otra para modelar la distorsion de fase. Estas funciones son, precisamente,
las denominadas funciones de conversién AM/AM y AM/PM que hemos es-
tado mencionando anteriormente. Este modelo, que se basa en el equivalente
banda base de las senales, es ampliamente utilizado en el andlisis de sistemas
de comunicaciones donde se emplean formatos de modulacién multinivel, y
constituye un banco de pruebas valido para la experimentacién mediante
simulacién [13][14].

Las relaciones de conversion AM/AM y AM/PM dependen de la tecno-
logia del dispositivo y se obtienen, en general, mediante mediciones experi-
mentales realizadas sobre el amplificador. Comercialmente, estas funciones de
conversion son suministradas en las hojas de especificaciones del amplificador
en forma de curvas.

Es posible, sin embargo, agrupar las curvas AM/AM y AM/PM en fami-
lias, dependiendo de la tecnologia del amplificador, y representar cada familia
mediante un tnico par de funciones (curvas) normalizadas. La familia de cur-
vas:
aAQ

2
O(a) = % (2.34)
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donde A es la amplitud en voltios de la senal de salida, ® es el desfase relativo
en grados de la senal de salida respecto a la senal de entrada, y a es la ampli-
tud en voltios de la senal de entrada, fué propuesta por Saleh para modelar
las curvas AM/AM y AM/PM, respectivamente, de los amplificadores TWT
(Travelling Wave Tube) [15]. Saleh, a partir de datos experimentales y me-
diante un procedimiento de ajuste de curvas por minimos cuadrados, calcula
los valores de los cuatro pardmetros que figuran en la formulas (2.33) y (2.34),
obteniendo resultados validos. Ghorbani ha propuesto, posteriormente, el par
de férmulas:

A = 2.35

@ =125+ (2.35)
y1a??

) 2.36

@ = 122+ (2.36)

para modelar los amplificadores de potencia de estado sélido (Solid State
Power Amplifier =SSPA—) [10]. Otras formulas han sido propuestas para
modelar la distorsion de amplitud, cuando la de fase se puede despreciar
[17][18)

En las formulas del tipo (2.33), (2.34), (2.35) y (2.36), no se incluye,
como se ha dicho anteriormente, el efecto de memoria que pudiera presentar
el amplificador de potencia. Sin embargo, se han construido, a partir del
modelo basado en las funciones de conversion AM/AM y AM/PM, modelos
méas complejos en los que se incluye este efecto [13][14][15][19].
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Capitulo 3

T'écnicas de Linealizacion

3.1. Introduccion

Diferentes técnicas de linealizaciéon han sido actualmente propuestas, y en
menor escala también desarrolladas. En este capitulo haremos una descrip-
cion suscinta de los principios de operacién de las técnicas de linealizacién
mas importantes. Un andlisis sistematico y detallado de todas las técnicas de
linealizacién utilizadas hoy dia se puede leer en las referencias [1] y [20].
Los métodos de linealizacion pueden ser divididos en dos grandes grupos:

I AQUELLOS EN LOS QUE SE REDUCE LA DISTORSION. A este grupo perte-
necen aquellos sistemas en los que mediante un mecanismo adecuado
(la linealizacién) se elimina o compensa, propiamente, la distorsion in-
troducida por el amplificador. Esta compensacion puede ser efectuada
tomando una muestra de los productos de intermodulacién generados
por el AP e inyectandolos apropiadamente desfasados en la salida (feed-
forward), o tomando una muestra de la senal de salida e inyectandola
a la entrada (feedback), o bien mediante una alteracién apropiada de
la forma de la envolvente de la senal de entrada (predistorsion).

IT AQUELLOS EN LOS QUE SE EVITA LA DISTORSION. El segundo grupo lo
constituyen aquellos métodos en los que la senal original con envolvente
variable en el tiempo es transformada (reversiblemente) en dos sefiales
con envolvente constante. Las senales que resultan son amplificadas por
separado y sin distorsién, y posteriormente son recombinadas produ-
ciendo una replica amplificada de la senal original (LINC o CALLUM).
Otra alternativa consiste en separar la senial con envolvente t-variante
en sus componentes polares de amplitud y fase. La fase es incorporada
en una senal con envolvente constante la cual es amplificada sin distor-
sion en el AP, y la amplitud es utilizada para modular la tension de
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alimentacién del amplificador (Envelope Elimination and Restoration
-EER-). Los esquemas de modulacién que «estimulan» muy poco la ca-
racteristica no lineal de los amplificadores de potencia pueden verse,
también, como esquemas de linealizacién en si mismos.

Las técnicas Cartesian feedback, feedforward, y predistorsion resultan na-
turales para amplificadores de potencia en clase A, AB y B utilizados exten-
sivamente para amplificar senales con esquemas de modulaciéon multinivel.
Por otro lado, las técnicas de Envelope Elimination and Restoration, LINC,
y CALLUM han sido concebidas para permitir la amplificaciéon de cualquier
formato de modulacién con amplificadores operados en clases mas eficientes,
como la clase C, e inclusive en las clases que se derivan de una operaciéon
conmutada del amplificador de potencia (clases D, E, y F, por ejemplo).

3.2. Feedforward

Es la técnica de linealizacion mas eficaz empleada hoy dia en los sistemas de
comunicaciones multiportadoras de frecuencias elevadas [1]. Ofrece excelentes
prestaciones de ancho de banda y de reduccion de la distorsion, prestaciones
que con otras técnicas de linealizacién solo pueden ser obtenidas individual-
mente, al precio de una relativa gran complejidad. La arquitectura de un
linealizador Feedforward se ilustra en la figura 3.1. El linealizador Feedfor-

AMPLIFICADOR
DE

POTENCIA \f/
[ 0 O V()
| =< I =<

Vin(1) CIRCUITO DE L CIRCUITO DE
< CANCELACION %— CANCELACION
DE LA SENAL DEL ERROR

O f+\ Ve (2) Ve, (£)
T, _/

AMPLIFICADOR
DEL
ERROR

Figura 3.1: Linealizador Feedforward

ward consta de dos circuitos fundamentales: el circuito de cancelacién de la
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senal y el circuito de cancelaciéon del error. En el primero de estos circuitos
se obtiene una senal de error vg;(t) que contiene los productos de intermo-
dulacién que produce el amplificador de potencia (AP). Esta sefial de error
se obtiene de la comparacién, en un combinador de 180° (180-degree com-
biner), de una muestra de la senal de salida del amplificador de potencia
v4(t), apropiadamente atenuada, con una muestra convenientemente retrasa-
da (71) de la senal de entrada vy, (t). En el circuito de cancelacién del error,
la senal de error obtenida en el circuito anterior es amplificada apropiada-
mente, en el amplificador del error, y es inyectada en contrafase a la salida
para cancelar los productos de intermodulacién presentes en la salida del AP.
Antes de la combinacion, la senal de salida del amplificador de potencia es
convenientemente retardada (73). La combinacién de la senal de error con la
senal de salida del amplificador de potencia suele hacerse en un acoplador
direccional de potencia. El amplificador del error debe operar en un modo
suficientemente lineal como para no anadir mas distorsion.

Los aspectos claves de la técnica Feedforward son los desequilibrios de
amplitud y fase, asi como la desigualdad de los retardos de las senales al via-
jar entre las diferentes ramas que se comparan. En aplicaciones de RF estos
desajustes pueden comprometer las prestaciones del linealizador, por lo que
se hace necesario incluir algiin mecanismo de compensacién. Diferentes estra-
tegias de adaptacion automatica de los parametros claves de funcionamiento
del linealizador feedforward han sido desarrolladas [21][22][23][24][25].

Feedforward se ha utilizado con éxito tanto en aplicaciones de baja fre-
cuencia como en aplicaciones de microondas sobre anchos de banda de hasta
500 MHz [26], y se han logrado valores de més 30 dB de reduccién de los
productos de intermodulacion. Soluciones basadas en esta técnica han sido
patentadas y se ofrecen comercialmente para aplicaciones en las bandas L,
S, Ku, y Ka [27].

3.3. Predistorsion

Esta técnica es empleada extensivamente en la linealizacion de amplifica-
dores TWTA y SSPA [27], y es una de las técnicas de linealizacién (junto
con feedforward) que mas atencién recibe actualmente en el contexto de las
comunicaciones inaldmbricas de préxima generacion [25].

En esta técnica de linealizacion la senal de entrada del AP es modificada
mediante cierta ley de predistorsién, haciendo preceder el amplificador de
potencia por un dispositivo alineal cuya relacion entrada-salida es la inversa
de la relacién entrada-salida del AP.

El esquema de la figura 3.2 representa especificamente la denominada
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predistorsién en lazo abierto (open loop predistortion), que es la més bésica
de las arquitecturas de predistorsion existentes.

Segun la etapa de frecuencia en que la
funciéon de predistorsion es implementa-
da, tenemos predistorsién en RF, predis-
torsion en IF y predistorsién banda base,
e inclusive predistorsién de datos [29]. La
predistorsiéon en RF se suele implementar
en modo analdgico, mientras que la pre-
distorsion en IF y banda base pueden ser
implementadas tanto analégicamente co-
mo digitalmente [30] [31]. Por esta razén
se suele agrupar también, dichas técnicas
de predistorsion, en analdgicas y digita-
les. Las predistorsion analdgica a lazo abierto presenta la arquitectura bésica
mostrada en la figura 3.2, y la funciéon de predistorsion es implementada
usando a su vez cierto dispositivo alineal. Una reduccién de los productos
de intermodulacién (tercer arménico) de aproximadamente 20 dB, sobre un
ancho de banda de 2MHz en un prueba de dos tonos a 35 MHz, utilizando
predistorsién analdgica, ha sido publicada recientemente por Rahkonen [32].
En [32] la funcién de predistorsién es implementada en forma de un polinomio
de 5 orden utilizando celdas de Gilbert.

Los esquemas mas modernos de predistorsién tienden a ser adaptativos,
utilizando un DSP para ajustar los coeficientes del predistorsionador. Tipi-
camente se emplea una muestra de la potencia fuera de banda de la senal de
salida del AP, o una senal de error, construida a partir de la propia senal de
entrada y de la senal de salida, para dirigir el procedimiento de adaptacion.

Particular interés reviste hoy en dia la predistorsion digital, donde la
funcién de predistorsion es sintetizada en un DSP mediante matrices, utili-
zando look-up tables (LUTSs). En esta arquitectura se anade un mecanismo
de adaptacion que actualiza los elementos almacenados en la tabla durante
un intervalo de tiempo dedicado a tal fin, después del cual el sistema es capaz
de linealizar la respuesta del amplificador de potencia. El sistema puede asi-
milar las variaciones que puedan sufrir los parametros del amplificador con
el tiempo (por envejecimiento de los componentes, cambios de temperatura,
conmutaciéon de frecuencia, variaciones de la alimentacién, y deriva de las
propiedades de los componentes) siempre y cuando estas sean relativamen-
te lentas comparado con el tiempo de convergencia del sistema adaptativo.
Un sistema de predistorsién digital (adaptativo) tiene la forma bésica que se
muestra en la figura 3.3. El bucle de retroalimentacién provee al DSP de una
muestra demodulada de la senal de salida del AP. Esta muestra y la senal de

AMPLIFICADOR
DE POTENCIA

x(0)

Plx(n)]

PREDISTORSIONADOR

¥ = F{P[x(t)]} =kx®)

Figura 3.2: Arquitectura bésica de predis-
torsién
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Figura 3.3: Arquitectura basica de un sistema de Predistorsién Digital.

entrada son convertidas al dominio discreto mediante sendos convertidores
analégico-digital (Analog to digital converter —~ADC-). La senales discretas
que se obtienen son utilizadas luego para construir una senal de error a partir
de la cual se actualiza la tabla que contiene la funciéon de predistorsion. La
senal de entrada es utilizada para leer esta tabla, y como salida, la tabla
proporciona un valor de predistorsion que es aplicado a la senal de entrada
misma. El valor predistorsionado es convertido al dominio analégico mediante
un convertidor en el sentido inverso (Digital to Analog Converter -DAC-).
La senal que se obtiene es suavizada mediante filtrado y es utilizada para
modular la portadora. Segin como se conciban las LUTs se definen las si-
guientes versiones de predistorsién digital: Mapping Predistortion [33] [31],

Polar Predistortion [35][36] y Complex Gain Predistortion [37].
En predistorsion por mapeado (figura
DSP 3.4) la senal compleja de entrada i;, + jgin

es mapeada en otra senal compleja predis-
torsionada de salida 7oy + JGout, CON Tour =
Z‘in + fz(Zman) Y Gout = Gin + fq(llnaqzn)
En predistorsion por mapeado, por tanto, se
emplea dos tablas bidimensionales. Ya que
I = aoaracion = todos los valores de las LUTs deben ser ajus-
Q ; tados, el tiempo de convergencia es conside-

rable. En [33] se reporta un tiempo no infe-
Figura 3.4: Predistorsionador por ma-  rior a los 5 segundos. En [33] Nagata reporta
peado. una reduction de unos 25 dB de la distorsién
fuera de banda sobre un esquema de modu-

lacion 7 shift QPSK a razén de f, = 32 [Kbits/s]|, y a una frecuencia de

qout
n qin )

I
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portadora de 145 MHz.

En predistorsién polar (figura 3.5) la amplitud de la senial de entrada, R;,,
es usada para leer una tabla que da como salida un factor de predistorsion
real Ry = Fr(Rip).

Este factor de predistorsion es usado pa-
ra modificar la amplitud original de la senal
de entrada y como direccién de una segun-
da tabla, la cual da como salida, a su vez,
un dngulo de predistorsion ®,,; = Fo(Rout)-
El angulo de predistorsién es utilizado pa-
ra rotar luego la senal predistorsionada en
amplitud. En predistorsion polar, por ende,
se utiliza dos tablas unidimensionales, por ! ly:> ADAPTACION (=
lo que, tanto los requerimientos de memo-
ria, como el tiempo de convergencia se re- Figura 3.5: Predistorsionador polar.
ducen respecto a predistorsién por mapeado
[35]. En [30] Faulkner reporta una reduccién de 30 dB en el tercer arménico
de intermodulacion en una prueba de dos tonos separados apenas 2 KHz a
fp = 900,011 MHz, sobre un amplificador de potencia en clase C, utilizando
esta técnica.

En predistorsiéon por ganancia compleja
(figura 3.6) la potencia z,, de la senal de
entrada v, (T, = |v,|?) es usada para di-
reccionar una unica tabla que contiene los
factores complejos de predistorsion F'(z,,).
La salida de la tabla es utilizada para pre-
distorsionar la senal v,, mediante el produc-
to complejo vy = v, F(x,,). Con predistor-
sién por ganancia compleja se logra una re-
duccion del orden de un millon de pares de
Figura 3.6: Predistorsionador por ga- palabras complejas a cien pares de palabras
nancia compleja. complejas, y de 10 s a 4 ms en el tiempo de

convergencia, respecto a predistorsion por
mapeado [37]. Reducciones de 15 dB y 7.5 dB de la distorsién fuera de banda,
utilizando predistorsion por ganancia compleja, sobre senales de prueba del
tipo W-CDMA con anchos de banda de 300 KHz y 5 MHz, respectivamente,
han sido publicadas en [38].

La eficacia de un predistorsionador digital estd condicionada por las im-
perfecciones que anaden los elementos que conforman su arquitectura. La di-
mensién de la tabla utilizada para albergar los coeficientes de predistorsion,
la longitud de la palabra utilizada para representar las senales discretizadas

T%) ADAPTACION K=
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(error de cuantizacién), la velocidad de muestreo de las ADCs y DAC, la
cantidad y el tipo de operaciones involucradas en la operacién de predistor-
sién, las imperfecciones en los filtros reconstructores y moduladores 1Q, son
los principales factores que limitan el rendimiento de este linealizador [39].
Un mayor control sobre esto factores es posible si el DSP es disenado ad
hoc [10]. Por otro lado, a este panorama complejo de los predistorsionadores
digitales hay que sumar tanto los costes asociados al hardware digital y a los
conversores ADCs y DAC, que se incrementan en la medida que se requiera
de un mejor rendimiento del linealizador, asi como el consumo de potencia
del predistorsionador, el cual puede llegar a ser comparable con el del pro-
pio amplificador de potencia [33]. La predistorsién digital es una técnica de
linealizacion vigente que seguird siendo objeto de intensa investigacién en el
futuro préximo.

3.4. Feedback

Un linealizador mediante realimentacién negativa es un sistema potencial-
mente estable, y tanto la estabilidad como la efectividad de este linealizador
dependen principalmente de la ganancia y el margen de fase del lazo. Un
linealizador mediante realimentacién negativa directa (direct feedback) tiene
la forma genérica que se ilustra en la figura 3.7.

G(w)

B

Figura 3.7: Sistema con realimentacién negativa.

En la figura 3.7 k; representa la ganancia del amplificador de potencia,
f la ganancia del camino de realimentacién y G(w), con |G(w)| < 1, modela
la respuesta en frecuencia del lazo. La ganancia de lazo cerrado de tal siste-
ma estd dada por: Gu(w) = G(w)ki /(1 + G (w)k1), que bajo la condicién
BG(w)ky >> 1 se puede aproximar por G, =~ 1/3, en cuyo caso la respuesta
del sistema se linealiza segin 1/3 dependiendo ahora de la estabilidad de
(. En este sentido se sacrifica la ganancia k; del amplificador de potencia a
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favor de la linealidad, siendo esta circunstancia una de las principales desven-
tajas de la linealizacién mediante feedback. Este inconveniente, sin embargo,
se puede superar en algunas aplicaciones realimentando una muestra de la
distorsion en lugar de una muestra de la sefial de salida del amplificador [11].

La ganancia de lazo 8G(w)k, que virtualmente determina la cantidad
de distorsion que puede ser compensada, presenta una respuesta frecuencial
del tipo pasobajo. Si para el ancho de banda calculado hasta los 0 dB la
fase introducida por el lazo no llega a acumular 7 radianes, el sistema rea-
limentado es estable, y tal ancho de banda determina el ancho de banda de
linealizacion. La cantidad de distorsion de orden n que se puede eliminar es
aproximadamente igual al valor de la ganancia de lazo en correspondencia de
la frecuencia f,, de la distorsion. Por tanto, un ancho de banda superior a n
veces el ancho de banda de la senal de entrada es necesario para reducir la
distorsion de orden n.

Aparte de la realimentacion directa, se conocen otras versiones de lineali-
zacién mediante realimentacién negativa agrupadas bajo el nombre de modu-
lation feedback, a saber: realimentacion polar (polar feedback), realimentacién
Cartesiana (Cartesian feedback) y realimentacién de la envolvente (envelope

feedback).

RF in modulador | RF ot RF in | AP RF out

AP =
Y Y A Y O Y 1A

detector detector detector  detector

o

(a) (b)

Figura 3.8: Formas de envelope feedback.

La realimentacién directa y la realimentacién de la envolvente son méto-
dos muy atractivos en aplicaciones donde un alto nivel de integracion es
importante (aplicaciones satelitales de microondas, por ejemplo) en virtud
de que pueden ser implementados a nivel de dispositivo [12][13], mientras
que la realimentacién Cartesiana y la realimentacién polar generalmente han
de implementarse a nivel de sistema. En [12] se ha publicado una reduccién
de 8 dB de la distorsién de tercer orden, sobre un ancho de banda de 0.2
MHz a 4 GHz, mediante realimentacién directa implementada en un circuito
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activo de microondas miniaturizado —miniaturized microwave active circuit
(MMCA)-.

En los sistemas con reali-
ajuste mentacién de la envolvente la
de fase AP senal de error obtenida de la

RFin [] [ comparacion de las envolven-
tes de las senales de entrada y
salida es utilizada como senal
modulante —figura 3.8(a)— [1].
En otra versién de realimenta-
cion de la envolvente, que vie-
ne a ser mas bien una forma
de enwvelope elimination and
restoration, la cual describire-
mos mas adelante, la diferen-
cia entre las envolventes de las
senales de salida y de entrada
del AP es utilizada para con-
trolar el punto de trabajo del
amplificador de potencia —figura 3.8(b)— [13].

Si a la estructura de la fi-
gura 3.8(b) se anade hardware

retardo

branch
line
coupler

wl w2

Figura 3.9: Doble realimentacién de la envolvente.

atenuador  ajustador

adicional en el bucle de reali- ajustable  de fase AP

Ny RFin R RFout
mentacion para detectar tam- e %4 [] | <
bién la fase, y segiin como sea

utilizada esta fase para mejo-
rar el rendimiento del lineali-
zador, se obtiene un polar loop
transmatter, o una estructura detector detector
con doble realimentacién de
la envolvente (double envelo- Figura 3.10: Predistorsién usando realimentacién de la
pe feedback). En el primer ca- envolvente.

so la fase es utilizada para ali-

mentar un oscilador controla-

do por voltaje (VCO) cuya salida alimenta, a su vez, el amplificador de poten-
cia [11]. En el segundo caso la fase es utilizada para incorporar un corrimiento
de fase a la senial de entrada del AP (figura 3.9)[15]. Cierta estructura con
realimentacién de la envolvente se vale de la diferencia entre las envolventes
de las senales de salida y de entrada para predistorsionar en forma polar la
senal de entrada (figura 3.10) [16]. En [16] se publica una reduccién méxima
de 16 dB de distorsién fuera de banda en una prueba de dos tonos separados

retardo
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1 MHz a 1.855 GHz con un amplificador de potencia en clase A.

loop
filters
it) I~
ue) oY
1Q MOD AP ]
AN N ~ ? |
_ N T
phase
adjust
ipas ()
(D) IQ DEMOD

Figura 3.11: Linealizador con realimentacién Cartesiana.

La realimentacién de modulacién Cartesiana (Cartesian modulation feed-
back) es quiza la version mdas prominente de los esquemas de linealizacién
mediante realimentacién negativa. La arquitectura de un linealizador con
realimentacion Cartesiana se ilustra en la figura 3.11 [17]. En un linealizador
con realimentaciéon Cartesiana la comparacién entre la senal de salida y la
senal de entrada se realiza en banda base. La senal de entrada al amplifi-
cador es construida a partir de la comparacion de las senales en fase i(t) y
cuadratura ¢(t) de entrada y las correspondientes seniales ipy(t) y qpa(t)
obtenidas mediante la demodulacién de una muestra de la senal de salida
del amplificador de potencia. En el capitulo 6 sera estudiado el efecto de los
factores claves de ganancia y margen de fase sobre el rendimiento de esta
técnica de linealizacion.

3.5. FEnvelope Elimination and Restoration

El esquema bésico de un linealizador mediante la eliminacién y restauracion
de la envolvente se muestra en la figura 3.12 [18] [19].

A una frecuencia intermedia la senal de entrada v;,(t) = a(t) cos|w;pt +
©(t)], es dividida en sus componentes polares: la envolvente a(t), la cual
evoluciona a una frecuencia relativamente baja (bandabase), y la fase ¢(t),
contenida en una senal k cos[w;rt + ()] con envolvente constante a la fre-
cuencia intermedia original. La senal a envolvente constante es trasladada
a radiofrecuencia mediante un mezclador y posteriormente amplificada sin
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Figura 3.12: Diagrama de bloques de un linealizador basado en la Eliminacién y Restauracién
de la Envolvente (EE&R).

distorsion en el amplificador de potencia, generalmente configurado de forma
eficiente, en clase C por ejemplo. La envolvente variable es restituida a la
senal amplificada mediante la modulacion de la tension de alimentacién del
amplificador de potencia. En [50] se describe una implementacién monolitica
CMOS de esta técnica utilizada en los amplificadores de potencia del sistema
AMPS (Advanced Mobile Phone System) del NADC (North American Digi-
tal Cellular), con la que se consigue una reduccién de 10 dB de la distorsion
fuera de banda (sobre un senal 7 DQPSK de 30 KHz de ancho de banda y a
una frecuencia de portadora de 836.5 MHz) .

3.6. LINC y CALLUM

LINC es el acronimo en inglés de Linear Amplification using Non-Linear
Components [51] y CALLUM de Combined Analogue-Locked Loop Universal
Modulator [52].

En los sistemas LINC (figura 3.13) la senal digital con envolvente variable
en el tiempo s(t) = a(t) cos[wt+¢(t)] es dividida en dos senales con amplitud
constante s(t) = s1(t) + sa(t), donde:

sit) = “EEsinfwt + (t) + (1) (3.1)

sa(t) = EEsinfwt + p(t) = 6(1) (3.2)

37



CAPITULO 3. TECNICAS DE LINEALIZACION 3.6. LINC Y CALLUM
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Figura 3.13: Diagrama de bloques de un sistema LINC.

siendo:

p(t) = sin! {ﬂ} (3.3)

apyax = max{a(t)} (3.4)

Las ecuaciones (3.1) y (3.2) admiten la representacién fasorial bandabase:

s1(t) = s(t) + e(t) (3.5)
So(t) = s(t) — e(t)
donde
s(t) = a(t)e??V, 0 <a(t) < apyax, ¥ (3.7)
e(t) = js(t) Ghrax _ 1 (3.8)

a?(t)

La senales s; y sy pueden ser amplificadas en amplificadores de potencia
configurados eficientemente y las salidas correspondientes recombinadas para
obtener una versién amplificada ks(t) de la senal original.

La separacion de la senal modulada digitalmente en sus componentes
a envolvente constante, los desbalances de ganancia y de fase de las dos
ramas (incluido los desbalances entre los amplificadores de potencia), y la
recombinacion de las senales s; y so, constituyen los aspectos claves en el
funcionamiento de un sistema LINC [53].

Para la separacion de la senal s en sus componentes s; y So se han pro-
puesto diferentes soluciones. Las més recientes hacen uso de DSP [54][55],
pero también existen varias propuestas analdgicas [50], algunas probadas ex-
perimentalmente [57].

Dado que la senal 3.8 es en general una senal de gran ancho de banda,
dependiente del esquema de modulacién [58], un balance imperfecto entre las
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ramas del LINC causa que la porcién no cancelada de esta senal aparezca
en la salida del combinador como distorsion fuera de banda. El problema de
la compensacién de los desbalances de ganancia y de fase es aun motivo de
investigacién y se han propuesto diferentes soluciones [53][59]. Atn logrando
un perfecto balance de ganancia y de fase, la eficiencia de potencia de los
sistemas LINC que hacen uso de combinadores de potencia convencionales
(hibrid combiners) es susceptible del formato de modulacién de la senal s(t),
siendo el caso que la eficiencia de potencia disminuye para los esquemas M-
arios en la medida que se incrementa M [60]. Una solucién a esta problema
se propone en [61]. En [59] se reporta una reduccién de la distorsién fuera de

i(t):D_ e L ) ’
Iy () DEMOD IQ () ( +
5, (1)
VCO
q()

Figura 3.14: Diagrama de bloque de un sistema CALLUM.

banda de entre 7 y 10 dB, sobre una senal IS-95 CDMA con ancho de banda
de 1 MHz y a una frecuencia central de 850 MHz, utilizando esta técnica de
linealizacion.

CALLUM es la version realimentada del sistema LINC. En un sistema
CALLUM (figura 3.14) las senales s1(t) y so(t) son obtenidas a partir de sen-
dos osciladores controlados por voltaje (VCO). Los VCOs son alimentados
por las senales que resultan de la comparacién de las senales i(t) y ¢(t) de
entrada, con las respectivas senales ipy(t) v ¢pas(t) de salida. Diferentes ver-
siones de CALLUM se han propuesto y se estudian actualmente [62][63][64].
Sistemas transmisores comerciales disenados mediante las técnicas LINC y
CALLUM no se conoce que existan [65].

3.7. Comparacién

A modo de conclusién incluimos una comparacién entre algunos de los es-
quemas de linealizacion descritos en los apartados precedentes, sobre la base
de la complejidad de implementacion, reduccién de la distorsién y ancho de
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Cuadro 3.1: Comparacién de las técnicas de linealizacién

Técnica Complejidad Red}l CCIOP, de  Ancho de
la distorsion banda

Feedforward alta alta alto

Predistorsion

analégica media media medio

Predistorsion

digital alta alta bajo

Direct

feedback baja media bajo

Cartesian

feedback media media bajo

LINC/CALLUM | alta alta bajo

banda de linealizacién. En la tabla 3.1 se resume este analisis comparativo.
Los adjetivos bajo, medio y alto cualifican relativamente cada aspecto.

Feedforward, la predistorsion digital y LINC/CALLUM presentan la ar-
quitectura mas compleja, debiéndose implementar a nivel de sistema. Ofrecen
en contrapartida una gran reduccién de la distorsion, siendo entre todos ellos
feedforward el que mejores prestaciones ofrece en cuanto a ancho de banda de
linealizacion. La predistorsion analdgica y la realimentacién directa son me-
nos complejos, pudiéndose implementar a nivel de dispositivo, pero reducen
en menor magnitud la distorsién sobre anchos de banda comparables.
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Capitulo 4

Hiperestabilidad y Sistemas de
Control con Modelo de
Referencia

4.1. Hiperestabilidad

El concepto de hiperestabilidad fue introducido por Vasile-Mihai Popov en
1960 para referirse a la simultanea estabilidad de un conjunto de sistemas
que satisfacen la condicién:

/Oty(r)u(T) dr >0 (4.1)

donde u(t) constituye la senial de entrada y y(t) es la senal de salida [60].
Los sistemas que satisfacen la inecuacién 4.1, siempre que x(0) = 0, se co-
nocen también como sistemas reales positivos y son estables en el sentido de
Lyapunov[(7]. La combinacién en paralelo o realimentada de dos sistemas
reales positivos da lugar a un nuevo sistema que también lo es —figura 4.1—.

Segun Popov, cualquier bloque B; que haga del sistema realimentado de
la figura 4.1(a) un sistema estable, siendo el bloque By uno cualquiera que
satisfaga la inecuacién (4.1), es «hiperestable»[60].

Particular interés revisten los sistemas realimentados acordes a la estruc-
tura de Lur’e en los que el bloque directo esta constituido por un sistema
lineal t-invariante (LTI) y el bloque de realimentacién por un sistema alineal
t-variante (figura 4.2) [66][68][69][70].

En la figura 4.2 el bloque directo es un sistema lineal t-invariante carac-
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MONE.0) B 0)
u(t), S0

u, (?) B ¥,(1) +

(a) (b)

Figura 4.1: Arquitectura de los sistemas que heredan la propiedad 4.1, con xy = 0, de los
bloques que los componen. 4.1(a) Sistema realimentado constituido por dos bloques reales
positivos. 4.1(b) Combinacién en paralelo de dos bloques reales positivos.

terizado en el espacio de estado por las ecuaciones:

x1(t) = Ax(t) + Buy ()
Y1 (t) = CXl (t) + Dlll (t) (42)

donde x; € R" es el vector de es-
tados; u; y y1 € R™ son los vecto- bloque fineal ke 31(1)  ¥(0)
res de entrada y de salida, respec- w%
tivamente; A € R™" B € R™™,
C e R™" yv D &€ R™"™ son las _

. . bloque alineallg %, ()
matrices de estado (o de sistema), tvariante
de control (o de entrada), de sali-
da (o de medici6n) y de transmi-
sion directa, respectivamente, sien- Figura 4.2: Sistema realimentado no lineal y/o
do [A,B] completamente controla- yariante en el tiempo estandar.
ble, [A, C| completamente observa-
ble.

Y el bloque de realimentacién es un sistema alineal t-variante caracteri-
zado por:

y2(t) = flux(7),1]
/ ya(T)uy(r) dr >0, 7<t, Vt>0 (4.3)

donde us y yo € R™ son los vectores de entrada y de salida, respectivamente,
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t,7T€R, conT <ty f:R" xR — R™ es cierta funcion alineal que relaciona
la entrada u; con la salida y,, y la T denota transposicion.

El sistema de la figura (4.2) se define hiperestable (o asintéticamente
hiperestable) si el bloque lineal t-invariante es hiperestable (o asintéticamente
hiperestable). El bloque lineal t-invariante es hiperestable si, para todos los
[uy,y1] tales que :

t1
/ yi(Oui(t) dt <o ([x(0)[) sup {[lx(t)|[} (4.4)
0 0<t<ty
donde el simbolo || || denota la norma Euclidiana, se cumple:
()] < & (=0 + ) (4.5)

con k y d constantes positivas.
Si ademads se cumple:
th’m Ix(t)]| =0 (4.6)

el bloque B; es asintéticamente hiperestable [66][65].

4.2. Sistemas dinamicos disipativos

Los sistemas que exhiben la propiedad de la hiperestabilidad de Popov consti-
tuyen un caso particular de un conjunto de sistemas denominados disipativos.
La teoria general de los sistemas dindmicos disipativos fue publicada por Jan
C. Willems en 1972 [74].

Definicién de sistema dindmico continuo (no lineal y t-variante)

Un sistema dinamico continuo en t, 3, se define mediante los conjuntos
{U;,U, Y, Y, X}, t € R, donde el subindice ¢ denota t-variante, y las funcio-
nes ¢y, 4, (t1,t0) € R3 ("), y 74, t € R, denominadas funcién de transicién de
estados y funcién de read-out, respectivamente. Tales conjuntos y funciones
satisfacen los siguientes axiomas:

(1) Uy € R™ es el conjunto de valores de entrada, y U es el subespacio de
entrada el cual consiste de las funciones u(t) de entrada, ¢t € R, tal que

u(t) : R — Uy

IRJ se define como Ry = {(ta,t1) € Ralta = t1}

43



CAPITULO 4. HIPERESTABILIDAD Y MRAS 4.2. SISTEMAS DISIPATIVOS

(2) Y; € R™ es el conjunto de valores de salida, y ) es el subespacio de
salida el cual consiste de las funciones y(t) de salida, t € R, tal que
y(t) : R = Vi

(3) X; € R™ es el espacio de estado en el tiempo ¢ € R;
(4) b4, 0 Xiy x U — Xy, y satisface, a su vez, los axiomas de

(4a) consistencia: ¢, , (xo,u) =Xo, V1o €R, xg € Xy, y u €U,

(4b) determinismo: ¢, , (Xo,u1) = ¢, (X0, u2),V (t1,t0) € RS, xo €
Xy vV ur, us € U tal que uy(t) = ug(t) para to < t < t,

(4c) propiedad de semi-grupo: d, , (Xo,4) = by, (94, 1o (X0, ), ],
Vig<ti <ty, X0 € Xyy yu el ;

(5) TtIXtXUtHY;;
(6) la definicién de r; para t = t, restringe el dominio de los elementos de
Y al intervalo [tg, 00).
Definicién de tasa de suministro y de funcion de suministro

Junto al sistema dindmico X se define la tasa de suministro w; : Uy X Y; — R.
La funcién wy(t) = w:[u(t),y(t)], para todo (t;,t)) € Ry, u € Uy y y € Vs,
satisface la desigualdad:

t1
/ |w(t)] dt < oo (4.7)
to

La integral j;'; wy(7) d7 recibe el nombre de funcién de almacenamiento o
suministro.

Definicién de sistema dinamico disipativo

Un sistema dindmico continuo se denomina disipativo en el tiempo ¢ respecto
a la tasa de suministro wy, si existe una funcién no negativa S; : X; — R*,
denominada funcién de almacenamiento, tal que

S, (xo) + /t ") dt > 5, (x)) (4.8)

VY (ti,t0) €Ry, X0 € Xy, yu €Uy

donde x; = @, ,, (xo, ), wit) = wilut), y(t)], y y(t) = ri(x. ).
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La desigualdad 4.8 recibe el nombre de inecuacién o condicién de disipa-
cion.

Aunque los conceptos desarrollados por Popov [66] y Willems [74] tienen
un caracter mas bien abstracto, su aplicacién en sistemas concretos reales les
confiere, tomando ciertas precauciones, un sentido fisico [67][08][74][75][76].
Willems establece que el término disipatividad es una generalizacién del ter-
mino pasividad, mientras que el concepto de funcién de almacenamiento es
una generalizacion del concepto de energia almacenada. La tasa de suminis-
tro w(t) es la velocidad con que la energia fluye hacia el interior del sistema,
mientras que la funcién de almacenamiento S(x) es cierta funcién que mide
la cantidad de energia que es almacenada dentro del sistema. Segiun la ine-
cuacién de disipacién (4.8), un sistema disipativo no puede almacenar mas
energia de la que le es suministrada desde el exterior.

4.3. Sistemas dinamicos pasivos

Los sistemas dinamicos pasivos constituyen una clase particular de los sis-
temas dindmicos disipativos. Un sistema dinamico X se define pasivo si es
disipativo respecto a la tasa de suministro w;(t) = y(t)u(t) y la funcién de
almacenamiento satisface la condicién S;(0) = 0. En este caso, la condicién
de disipacién (4.8) pasa a denominarse condicién de pasividad [67][75]:

t

Si(x) — St (%0) < / y(T)u(r) dr (4.9)

to

que para el caso xo = 0, coincide con la inecuacién (4.1).

A partir de la definicién de pasividad se observa que, al poner u(t) = 0
(sistema dindmico libre), la funcién S;(x) no se incrementa a lo largo de nin-
guna de las trayectorias libres del sistema, por lo que un sistema dindamico
pasivo es estable en el sentido de Lyapunov si la funcién Si(x) es definida
positiva’. En este sentido la funcién de almacenamiento S;(x) es una gene-
ralizacion de la funcién V' (x) de Lyapunov.

2La funcién S;(x) es por definicién no negativa en Xy, esto es: Sy(x) > 0, V x € X;.
La definidad positiva de S¢(x) es ligeramente més restrictiva. S¢(x) es definida positiva si

(i) Si(x) posee derivadas parciales continuas respecto a las componentes de x.
(iii) Si(x) > 0six#0.
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4.3.1. Antecedentes fisicos de la pasividad

La ecuacion (4.9) es una generalizacion del concepto de pasividad de la Fisica.
En la Teoria Electromagnética (macroscépica) se define el vector de Poynting
instanténeo [77]:

S=ExH (4.10)

donde £ y ‘H son las intensidades de campo eléctrico y magnético, respecti-
vamente, y S tiene las dimensiones de una densidad de potencia por unidad
de superficie (watts/m?).

La potencia generada o absorbida ins-
tantaneamente en el interior de una region
R, cerrada, se puede calcular mediante el
cémputo del flujo de S a través de la su-
perficie S(R) que encierra a R, siempre y
cuando se pueda conocer a £ y ‘H en todos
los puntos de S(R):

9, 0
ds=—=W,— =W, — P, + P,
//S S atWe 8th o T L

S(R)
(4.11)
Figura 4.3: Regién R bajo estudio y donde We y Wy, son las energlas eléctrica
direccién en la que se calcula el flujo y magnética, respectivamente, en el interior
del vector de Poynting. de R, P, es la potencia disipada por conduc-
cion en el interior de R, P es la potencia
generada en R, y el diferencial vectorial de superficie ds se toma, convencio-
nalmente, apuntando hacia el exterior de la region R.
La ecuacién (4.11) constituye un balance energético instantdneo y da
lugar a tres casos basicos con relaciéon a la regiéon R:

reglmen de em|S|on

//S ds ¢ =0 regimen de paso, (4.12)

regimen de absorcién.

Asumiendo que la energia electromagnética W,,, = W, + W,, acumulada en
el interior de R no varia con el tiempo, OW,,, /0t = 0, el regimen de emisién
se presenta cuando se localizan fuentes del campo en el interior de R, las
cuales producen una potencia P, que predomina sobre la potencia disipada P,
(efecto Joule) en el interior de R. El regimen de absorcion se verifica cuando
se localizan sumideros del campo en el interior de R los cuales absorben una
potencia de pérdidas P,, que si hubiera fuentes del campo en R, predomina
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sobre la potencia generada P;. El regimen de paso solo nos dice que toda la
energia que fluye hacia el interior de R vuelve nuevamente al exterior de R.
De esta forma, si la energia que fluye desde R, a través de S(R), se mantiene
negativa para todo t € R:

B - / //S<> G B / (//g@,ﬂ.ds oo (L

—o0 S to S(R)

donde r € R? es el vector de posicién y 7 € R, entonces la regién R es pasiva.

Por pasividad de la region R se entiende
que en dicha regién no se localizan fuentes
activas del campo electromagnético, y que
toda la energia proveniente del exterior es
acumulada o absorbida.

En la Teoria de Circuitos, los campos £
y ‘H son confinados en estructuras concen-
tradas conectadas entre si mediante cortos
circuitos, y son reemplazados univocamente
por la tension v(t) y la corriente i(t), res-
pectivamente.

El flujo del vector de Poynting ffS(R) S-
ds para el caso de un circuito de n puertos
(figura 4.4) se especializa de la forma:

n Figura 4.4: Especializacion del flujo
. . del vector de Poynting a través de
//8 rds = - Z ve(t)ix(t) (4.14) S(R) para el caso de un circuito de

S(R) k=1 n puertos.
donde v(t) e ix(t) son la tensién y la corriente correspondientes al puerto
k-ésimo, medidas de acuerdo a las direcciones de referencia indicadas en la
figura 4.4. En la figura 4.4 se ha modelado la presencia genérica de resisten-
cias, inductores, capacitores, y fuentes de tension y de corriente en el circuito

utilizando los simbolos convencionales.

El balance energético de la ecuacién (4.12), de acuerdo a tales direcciones
de referencia, asume la forma:

n < 0 regimen de generacion,
Z Vg(t)ir(t) =0 regimen de transmisién, (4.15)
k=1 > (0 regimen de disipacién.

En este caso, los regimenes de generacion, transmision y disipacion deben
interpretarse andlogamente a los regimenes de emision, paso y absorcion,
respectivamente, de la Teoria de Campos.
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Para el circuito de n puertos de la figura 4.4 la condiciéon de pasividad
(4.13) asume la forma:

E(to) -+ /t Vk(T)ik(T) dr 2 0 (416)

to

Vk e {1,2,...,n}, VteR

4.3.2. Relacién entre la pasividad y la positividad real

La pasividad en los sistemas lineales t-invariantes esta relacionada directa-
mente con la propiedad de real positividad de la funcién de transferencia:

Y(s)
U(s)
donde H(s), Y(s) y U(s) son las transformadas de Laplace de la respuesta

impulsiva del sistema h(t) y de las senales de salida y(t) y de entrada wu(t),
respectivamente.

H(s) = (4.17)

La condicién de pasividad (4.9) para seniales complejas se reescribe de la
forma:

Si(x) — Sy, (x0) < / y(T) u(r) dr (4.18)

to

donde la T" denota conjugacién (y transposicién si se tratara de vectores).

Para el caso xg = 0y tp = 0 —equivalente a E(0) = 0— y al definir las

funciones:
y(r) 0<7<t,
. — 4.19
be(7) {O T >t ( )
Yy
o< r<t
ue(T) = {U(T) =0 (4.20)
0 T > 1.

y al sustituirlas en la ecuacién (4.18) junto con la expresién para y.(t) =
(1/2m) [72 Ye(jw)eT dw se obtiene [75]:

0< /tty(T)Tu(T) dr — /OOO (% /oo Y, (juw) e dw) u(r) dr (4.21)

0 —0o0
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al intercambiar el orden de integracion

1 o0 o )
0< —/ Ye(jw)*/ Ue(7)e’" dr dw (4.22)
27 —0o0 0
1 (e.9]
0o | Ye(jw)lUe(jw) dw (4.23)
T J -

sustituyendo Y, (jw)* = H(jw)U.(jw)* en la ecuacién (4.23):

0< o [ HEIUGP (1.21)

se obtiene | e
0< = [ RelHGHU. () do (1.25)

y de aqui sigue, finalmente, que
Re{H (jw)} >0 (4.26)

La inecuacién (4.26) define la positividad de la parte real (real positivi-
dad) de la funcién de H (jw).

Por otro lado, la funcién de transferencia H(s) se relaciona con H (jw)
mediante la siguiente transformacion integral:

H(s) = % /0 T ( /_ Z H(jw)err dw) dr (4.27)

cuya convergencia esta supeditada a las condiciones
Re{s} >0 (4.28)

/ |H(jw)| dw existe (4.29)

o0

Tomando en cuenta que la condicién (4.28) establece como regién de conver-
gencia el semiplano derecho del plano complejo, y que la condicién (4.29) se
aplica para la existencia de H (jw), la funcién de transferencia H(s) se define

[50]:

(1) real positiva (PR) si H(s) es analitica para Re{s} > 0y Re{H (jw)} >
0Vw € (—o00,00),

(2) estrictamente real positiva (SPR) si H(s) es analitica para Re{s} >
0y Re{H(jw)} >0 Vw € (—o0,0).
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Es el caso que los sistemas PR exhiben la propiedad de la hiperesta-
bilidad, y viceversa, todos los sistemas hiperestables LTI son sistemas PR

[68]. En particular, los sistemas SPR, aquellos que cumplen rigurosamente la
desigualdad (4.1):

/ty(T)u(T) dr >0, Vt>0 (4.30)

exhiben la propiedad de la hiperestabilidad asintética, y viceversa, todos los
sistemas LTT asintéticamente hiperestables son estrictamente reales positivos

[05].

4.3.3. Sistemas pasivos sin pérdidas
Definicién

Un sistema pasivo se denomina pasivo sin pérdidas, si toda la energia sumi-
nistrada desde el exterior es almacenada internamente:

S(x) — S(xg) = / y(T)u(r) dr (4.31)

to

Un sistema pasivo sin pérdidas no posee componentes internos que disipen
la energia, y cualquier cantidad de energia que le sea suministrada (fisica-
mente posible) inicialmente permanecera invariable para todo ¢t > 0. Por tal
razon, el estado de energia almacenada nula constituye un estado estable en
el sentido de Lyapunov [21]. Un sistema pasivo sin perdidas con xo = 0 es
un sistema hiperestable, y si en particular el sistema es lineal t-invariante su
funcién de transferencia es real positiva.

Ejemplo de un sistema fisico pasivo y/o hiperestable

Considérese un circuito LC en paralelo. Tomando como variable de entrada
la corriente u(t) = i(t), y como variable de salida la tensién y(t) = v(t) tal
como se sugiere en [08][71] y otras, al poner z;(t) = v(t), la tensién en los
extremos del capacitor, z5(t) = ir(t), la corriente en el inductor, y x(¢) = 0,
tal sistema admite la siguiente representacion en el espacio de estados:

(2):( _%)(2>+<§)u (4.32)
y=(1 0)(2)

El sistema (4.32) es lineal y t-invariante, y los conceptos de pasividad sin
perdidas e hiperestabilidad son equivalentes. Sin embargo, comprobaremos
cada una de estas propiedades por separado.

= O
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Pasividad El sistema (4.32) serd un sistema pasivo sin perdidas si toda
la energia suministrada desde el exterior es almacenada integramente en el
interior, o equivalentemente, si existe una funcion de almacenamiento no
negativa tal que:

/0 y(T)u(r) dr = S(x) (4.33)

De la fisica sabemos que la energia almacenada en un circuito LC esta definida
por la expresion:

1 1
S(x) = EC’xf + §La7§ (4.34)

y por tanto se debera cumplir:
' L o 1.5
/0 y(T)u(r) dr = §Cx1 + §Lx2 (4.35)

devolviendo a las variables su significado circuital tenemos:

1

/0 o(7)i(r) dr = SCP(B) + %L[z’L(t)]Q (4.36)

ya que i(t) = ic(t) + ip(t), el integral del miembro de la izquierda de la
ecuacién (4.36) se puede expresar de la forma:

/O o(r)i(r) dr — /O o(rio(r) dr + /0 o(Pia(r) dr wam

tomando en cuenta las relaciones entre la tensién y la corriente que rigen
para cada uno de los elementos del circuito se obtiene:

/0 o(m)i(r) dr = © /O () [C%v(f)} dr+1 /Ot L%“(T)] ulr)dr (459

resolviendo las integrales de la derecha resulta:

1 1

/o v(1)i(r) dr = C§[U<t)]2 + LE[Z'L(TE)]2 (4.39)

El sistema (4.32) es por tanto pasivo sin perdidas.

Hiperestabilidad Si se logra comprobar que el sistema (4.32) es real po-
sitivo entonces serd hiperestable [65]. Siendo la funcién de almacenamiento
(4.35) una funcién no negativa, de la ecuacién (4.39) se puede concluir que
la funcién de suministro se mantendra no negativa también y por tanto el
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sistema es real positivo. Una manera alternativa de comprobar que el siste-
ma (4.32) es real positivo es posible a partir de su funcién de transferencia

H(s) =V(s)/I(s):
sL

T LOs?+1
mediante la comprobacién equivalente de la propiedad PR siguiente:

H(s) (4.40)

1. H(s) es real para s real.

2. Posee los polos s = i\/%a los cuales no se encuentran en el semiplano
derecho del plano complejo s:

1 1 1 1
(5) = ———— 4 — (4.41)
205 — A= 20s+ 7=

3. Ambos polos yacen sobre el eje Re{s} = 0, son distintos y los residuos

. 1 o .
asociados 55, son reales y positivos.

4. Para todos los w, para los cuales s = jw no es un polo, la parte real de
H(s) se mantiene no negativa: Re{H (jw)} > 0.

También podemos convencernos de la hiperestabilidad del sistema (4.32)
mediante razonamientos fisicos: para cualquier senal de entrada u(t) = i(t)
localmente integrable, o sea que su integral en el intervalo de 0 a t sea fini-
to, la cantidad de energia suministrada al sistema en el mismo intervalo es
finita —satisfaccion de la inecuacién (4.4)— y por lo tanto, la distancia de la
trayectoria de estado al origen en el mismo intervalo, que segin la ecuacién
(4.35) representa la energfa almacenada por el sistema, se mantendra finita
—satisfaccién de la inecuacién (4.5)—.

4.3.4. Sistemas estrictamente pasivos
Definicién

Dado un sistema pasivo, si parte de la energia suministrada es disipada in-
ternamente, la igualdad en la expresién (4.8) no es posible, o sea:

t
S(x) — S(x0) < / y(T)u(r) dr (4.42)
to
y el sistema disipativo se denomina sistema estrictamente pasivo. Estos sis-
temas también satisfacen una ecuacion de la forma:
t

S(x) — S(xo) = / y(r)ulr) dr — / d(r) dr (4.43)

to to
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donde [,,d(7) dr es la funcién de disipacién y d(t) es una funcién definida
positiva denominada tasa de disipacién. La primera representa la energia
disipada internamente en el sistema en el intervalo de tiempo At =1 —tg, y
la segunda la velocidad instantanea con que es disipada tal energia. En estos
sistemas, en ausencia de suministro externo, toda la energia que pudiera
estar inicialmente almacenada en el sistema, para t — 00, se consumira en
los elementos disipativos internos del sistema. Por esta razén, el estado x* de
energfa almacenada nula, S(x*) = 0, es un estado asintéticamente estable en
el sentido de Liapunov [81]. Un sistema estrictamente pasivo con xo = 0 es
un sistema asintéticamente hiperestable, y si en particular es LTI su funcién
de transferencia es SPR.

Ejemplo de un sistema fisico estrictamente pasivo y asintética-
mente hiperestable

Anadase al circuito LC del ejemplo anterior una resistencia R igualmente en
paralelo. La topologia que resulta es similar a una cualquiera de las ilustradas
en la figura 4.1, por lo que cabe esperar que el sistema resultante, un circuito
RLC paralelo, herede las propiedades disipativas de las partes individuales
que le componen. Sabemos que una resistencia es un elemento estrictamente
pasivo y que consumira cualquier energia almacenada en L y C una vez que
haya cesado toda estimulacién externa, lo cual hace del circuito RLC un
sistema estrictamente pasivo.

Tomando como variable de entrada la corriente u(t) = i(t), y como va-
riable de salida la tensién y(t) = v(t), tal como en el ejemplo anterior, y
poniendo z; = v(t), la tensién en los extremos del capacitor, zo = iy (t),
la corriente en el inductor, y x(0) = 0, un circuito RLC paralelo admite la
siguiente representacion en el espacio de estado:

(2)2(_? _%)(2>+<§)u (4.44)
y=(1 0)(2)

Pasividad estricta El sistema (4.44) serd un sistema estrictamente pasivo
si parte de la energia suministrada desde el exterior es disipada internamen-
te, o equivalentemente, si existe una funcién de almacenamiento S(x) no
negativa tal que:

/0 y(T)u(r) dr > S(x) (4.45)
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/0 y(r)u(r) dr — /0 d(r) dr = S(x) (4.46)

donde d(t), la tasa de disipacién, es una funcién definida positiva. Tomando
en cuenta que la funciéon de almacenamiento de energia del circuito 4.32
coincide con la del circuito 4.44 se debera cumplir:

t t 1 1
/ y(1)u(r) dr — / d(t) dr = 5055% + §Lx§ (4.47)
0 0
devolviendo a las variables su significado circuital tenemos:
t t 1 1
/ v(T)i(r) dr — / d(t) dr = §C[U(t)]2 + QL[Z'L}Q (4.48)
0 0

yva que i(t) =ic + iy + iR, el primer integral del miembro de la izquierda de
la ecuacion (4.48) se puede expresar de la forma:

/Otu(T)i(T) ar = /OtU(T)iC(T) ar
n /Otv(T)iL(T) dr (4.49)
" /Otv(f)iR(T) dr

tomando en cuenta las relaciones entre la tensién y la corriente en R, C y L
se obtiene:

/Otv(T)z'(T) ir = C /0 tv(ﬂ {dd—Tv(T)} dr

+ L /0 t [%zmﬂ in(r) dr (4.50)

+ %/Otw)]? dr

y finalmente resulta:

1 1

/0 o(7)i(r) dr — %/0 [v(7)]? dr = C’§[v(t)]2 + Lﬁ[iL(t)]Q (4.51)

En la ecuacién (4.51) reconocemos que v(t)?/R representa la energia disipa-
da instantdneamente (efecto Joule) en la resistencia R, y por tanto d(t) =
v(t)?/R. Finalmente concluimos que el sistema (4.44) es estrictamente pasivo.
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Hiperestabilidad asintética Si se logra comprobar que el sistema (4.44)
es estrictamente real positivo entonces serd asintGticamente hiperestable [65].
Tomando en cuenta que la funcién de almacenamiento S(x) = 3[Cu(t)* +
Liz(t)?] es una funcién no negativa, que la tasa de disipacién d(t) = v(¢)*/R
es una funcién definida positiva, y que como consecuencia la funcién de disipa-
cion se mantendra estrictamente positiva para todo ¢t > 0, se puede concluir
que la funcién de suministro se mantendra también estrictamente positiva
para todo tiempo después de cero y que, por ende, el sistema (4.44) es es-
trictamente real positivo. En modo analogo al procedimiento del ejemplo
anterior, y tomando como referencia la funciéon de transferencia del circuito:

Vis) RLs
I(s)  RLCs®+Ls+R

H(s) = (4.52)

se comprueba que el sistema (4.44) es estrictamente real positivo al constatar
las siguientes propiedades equivalentes:

1. H(s) es real para s real.

2. Posee los siguientes polos:

1 1 R?
=———+ —/1—-4—C
*~ T2RC T 2RC L
los cuales no se encuentran en el semiplano derecho del plano complejo

s ni en el eje imaginario s = jw.

3. Para —o00 < w < o0, la parte real de H(s) se mantiene positiva:
Re{H (jw)} > 0.

También podemos convencernos de la hiperestabilidad asintética del siste-
ma (4.44) mediante razonamientos fisicos: toda senal de entrada u(t) = i(t)
localmente integrable suministra al sistema una cantidad de energia finita
—satisfaccién de la inecuacién (4.4)—, por tanto la maxima distancia de la
trayectoria de estado al origen en el mismo intervalo de tiempo, que segin
la ecuacién (4.35) representa la energia almacenada por el sistema, se man-
tendrd acotada —satisfaccion de la inecuacion (4.5)— y una vez cesada la
estimulacion externa, toda la energia almacenada se disipard internamente
en R —satisfaccién de la ecuacién (4.6)-.
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4.4. Sistemas de control adaptativo con mo-
delo de referencia

4.4.1. Definicion

Existen varias topologias de sistemas de control adaptativo con modelo de
referencia (MRAS). Estas topologias se definen en funcién de la colocacién
del modelo de referencia con relacion a la ubicacion del sistema a controlar.
Una descripcion detallada de todos estos modelos esta fuera de los objetivos
de esta Tesis (este tépico se puede leer en [69]).

Nuestra aportacién en esta Tesis se basard en un sistema de control adap-
tativo con modelo de referencia en paralelo y esta precedida por los trabajos
anteriores de E. Bertran et al. [33, 841, 85, 86]. Este tipo de sistemas consta de
un sistema ajustable, un modelo de referencia y un mecanismo de adaptacion
dispuestos como se ilustra en la figura 4.5. En funcién del indice de compor-

modelo de
referencia

u(t) . (1)

mecanismo
de adaptaciéon

Figura 4.5: Configuracién bdasica de un sistema de control adaptativo con modelo de referencia
en paralelo.

tamiento, en este caso el error £(t) entre las senales de salida del modelo de
referencia y del sistema ajustable, el mecanismo de adaptacién ejecuta cierta
accion de control, denominada ley de adaptacién. Con ella ciertos parame-
tros internos del sistema ajustable, el valor de una senal de entrada auxiliar
ua(t), o ambas cosas, son ajustados con el propésito de «forzar» al sistema
ajustable a «comportarse» como el modelo de referencia .

El problema de control que concierne a los MRAS consiste en disenar una
ley de adaptacién que permita lograr una convergencia asintética del sistema.

Para el caso de un sistema ajustable y un modelo de referencia del tipo SI-
SO (Single Input Single Output), el problema de control admite la definicién
formal que presentamos a continuacion.
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Para ello supongase la siguiente representacion en el espacio de estado
para el Modelo de referencia:
Xy = Ayxy + Byu
MM (4.53)
ym = Cxpy

y para el Sistema ajustable:
5(5 = As(t)Xs + Bs(t)u

4.54
ys = Cxg (4.54)

donde u,yrr,ys € R, x5, x5 € R™, Ay, Ag, By, Bg v C son matrices de
dimensiones apropiadas, y C es idéntica para ambos bloques.

Considerando solo el caso de adaptacion de parametros, el sistema de
control adaptativo correspondiente, adquiere la forma que se ilustra en la
figura 4.6, donde el indice de comportamiento se ha definido como:

e =x(t) —xs(t) (4.55)

VR

)g(f )

modelo de referencia

']xs

sistema ajustable

~] mecanismo
de adaptacion

Figura 4.6: Esquema en modelo de estado del MRAS en paralelo. El indice de comportamiento
se ha definido como el error entre los vectores de estado: e = xps(t) — x5(t)

El problema de control pertinente al sistema de la figura 4.6 consiste, como
se ha dicho, en disenar una ley de adaptacion que garantice la convergencia
asintotica. La convergencia asintética del sistema esta definida por:

lm Ay — As(t) =0 (4.56)
lim By — Bs(t) = 0 (4.57)
th e=0 (4.58)
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para cualquier trinomio de valores iniciales [A ; — Ag(0), By —Bg(0), e(0)],
siendo u(t) una senal del tipo continua a tramos.

4.4.2. Representacion realimentada equivalente de un
MRAS y uso de la teoria de la hiperestabilidad

La representacion de un sistema de control con modelo de referencia mediante
un sistema realimentado equivalente y el uso de la teoria de la hiperestabi-
lidad para disenar la ley de adaptacién lo ha propuesto Y. Landau en [69],
[87]. Para lograr esta representacion se reconfigura la arquitectura del MRAS
hasta obtener una estructura equivalente basada en el modelo de estado del
error. El sistema resultante se separa en dos partes, una lineal y t-invariante,
y la otra alineal y t-variante, y se reordena en una estructura realimentada
estandar (estructura tipica de Lur’e). El problema de control es reconducido
asi a un problema equivalente de estabilidad asintotica. Procurando la estric-
ta real positividad del bloque directo, se somete el bloque de realimentacion
a la condicién de pasividad. La inecuacién (4.9) se plantea y se resuelve en
funcién de la ley de adaptacién, la cual como premisa ha de poseer memo-
ria. Finalmente se restituye la forma original al MRAS poniendo de forma
explicita el mecanismo de adaptacién.

Aplicaremos este procedimiento al sistema de control con modelo de re-
ferencia de la figura 4.5. En efecto, a partir de la representacién del MRAS
en el espacio de estado que se muestra en la figura 4.6, se puede obtener el
sistema equivalente en funcién de la dindmica del error e(t) que se ilustra en
la figura 4.7.

u(?)| e(r)

sistema dinamico del error

mecanismo
de adaptaciéon

Figura 4.7: MRAS configurado en funcién del error entre los vectores de estado.
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W= w® [ O [e0  | 50
=) O

sistema lineal t-invariante

y3(0) us (1)

sistema alineal t-variante

Figura 4.8: Estructura realimentada estdndar equivalente del sistema de control adaptativo
con modelo de referencia en paralelo.

Las leyes de adaptacién més generalmente usadas son:
t
Aslet) — / By(e.1,7) dr + Bs(e, 1) + Ag(0) (4.59)
0
t
Bs(e, t) = / W, (e, t,7) dT + Wa(e,t) + Bg(0) (4.60)
0

donde ®1, &, ¥; v ¥y son matrices de dimensiones adecuadas, y donde se
han incluido sendas integrales con la intenciéon de proveer de memoria las
leyes de adaptacion. La memoria es necesaria toda vez que para valores no
nulos tanto de la senal de entrada como de la senal de salida, el error e entre
los vectores de estado debe converger con precisién a un valor nulo. Tomando
en consideracién el aspecto general de las leyes de adaptacion propuestas, el
sistema de la figura 4.7 admite la representacion equivalente que se muestra
en la figura 4.8.

La figura 4.8, presenta la estructura de un sistema realimentado estandar
presentado en la seccién 4.1 (figura 4.2). El mencionado sistema serd asintéti-
camente hiperestable (en cuyo caso lim; . e(t) = 0) si el bloque lineal es
asintéticamente hiperestable (estrictamente pasivo), y si el bloque alineal
satisface la inecuacién (4.1) o de pasividad sin pérdidas. Si fuera necesario,
para asegurar la hiperestabilidad asintética del bloque lineal, se puede anadir
en la rama directa del sistema de la figura 4.8 un bloque de ganancia D, tal
que la funcién de transferencia resultante sea estrictamente real positiva.
Las funciones ®;, ®,, ¥, y W¥,, por otro lado, se obtienen resolviendo la
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inecuacion (4.9) evaluada sobre el bloque de realimentacion.
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Capitulo 5

Linealizacion de un
Amplificador de Potencia
Usando la Propiedad de la

Hiperestabilidad

5.1. Introduccion

En este capitulo, principal aportacion tedrica de la presente tesis doctoral,
estudiaremos el diseno de un sistema de control adaptativo con modelo de
referencia con el proposito de linealizar la respuesta de un amplificador de
potencia (AP). Como objetivo de control nos impondremos que la salida del
AP sea una replica amplificada de la entrada. Definiremos como indice de
comportamiento el error entre la senal de salida del AP y la senal de salida
de un amplificador lineal de sefial de referencia. No modelaremos el AP en el
espacio de estado por que esto supondria un nivel de especializacion alto y
por ende una gran dependencia de los resultados que se obtuvieran de la tec-
nologia del amplificador. En consecuencia, no ajustaremos ningin parametro
estructural del amplificador, sino que introduciremos un subsistema no li-
neal de ganancia ajustable en cascada y previo al amplificador de potencia.
Este bloque junto al amplificador de potencia constituiran el sistema ajus-
table. Para su diseno se restructurd el MRAS a fin de obtener un sistema
realimentado equivalente a las estructuras presentadas en el capitulo 4, y se
impondran ciertas premisas que nos permitan deducir la ley de adaptacion
a partir de las condicion de pasividad del bloque de realimentacién. Aunque
las leyes de adaptacion que se obtienen son basicas en la Teoria de Control y
por tanto no son exclusivas del presente diseno, su obtencién a partir de los
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conceptos de pasividad nos permitira hacer uso de ellas para la linealizacién
de un amplificador de potencia mediante un método y una arquitectura que
son completamente novedosos. Una vez justificada formalmente la estructura
del sistema procederemos a probar su efectividad, primero sobre un ampli-
ficador de potencia que solo presenta distorsion de amplitud, y luego, sobre
uno que presenta, ademas, distorsion de fase. En ltimo lugar, en virtud del
analisis correspondiente, propondremos varias estructuras para la realizacién
fisica del sistema.

5.2. Diseno teorico

5.2.1. Premisas

La estructura inicial del sistema se ilustra en la figura 5.1.

modelo de referencia

ko
x(1) o 0L &
sistema ajustable R
340
w(s,1)

AP
mecanismo

de
adaptacion

Figura 5.1: Sistema adaptativo con modelo de referencia en paralelo para la linealizacién de
un amplificador de potencia.

En la figura 5.1 el bloque que precede al AP modela el parametro ajustable
del sistema ajustable. La funcién F| | modela la respuesta entrada-salida
del amplificador de potencia y como se sabe es funcién de la amplitud de la
senal de entrada, y la constante ky representa la ganancia lineal deseada o
de referencia. Como indice de comportamiento hemos tomado el error entre
las senales de salida del modelo de referencia y el amplificador de potencia
§(t) = d(t) —y(t).

Laley de adaptacion debe lograr que la salida del amplificador de potencia
converja a la salida del amplificador de referencia, haciendo que el error £(t)
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tienda a cero, en cuyo caso

lim Fw(&, t)x(t)] = kox(t) (5.1)

t—o0

Desarrollando en serie de Mac Laurin la funciéon entrada-salida del amplifi-
cador:

FIw(€, 12(t)] =F(0) + F/O)w(&, a(t) + 53 F/O) (€, (0] +
S O(E DO + -+ F(0) (€, ()"

(5.2)

donde:
F0)=0 (5.3)

es la salida del amplificador de potencia para z(t) = 0, se define (figura 5.2):

§ la ganancia lineal G, del amplificador de potencia:
Gy = F'(0) (5.4)

donde F’(0) es la pendiente de F'[ | alrededor del punto z(t) = 0 (en-
trada nula),

§ la compresion AG que sufre la ganancia lineal del amplificador de
potencia para un valor determinado de la amplitud de entrada:

Aﬂﬂ=—%W®W@ﬁﬂm—%FWMM&WﬁW—~.6@
Y SO0

Al sustituir las ecuaciones (5.3), (5.4) y (5.5) en la ecuacién (5.2) se
obtiene:

Flw(&, t)z(t)] = [Ge — AG(8)]w(E, t)x(t) (5.6)

Al sustituir luego la ecuacion (5.6) en la (5.1) se obtiene una expresién més
conveniente para la condicién de convergencia asintética:

I (G — AG(H]w(E. D)x(t) = ko (1) (5.7)

Ciertamente la condicién de convergencia 5.7 estd sometida a una res-
triccién fisica. Si definimos vsar como la tension que produce la saturacion
del amplificador de potencia, y F'(vsar) la salida del AP en correspondencia
de vgar, la ecuacién (5.7) serd posible solo para las parejas de ganancia de
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F(x")18

16+

W aan A o
F(x) 1z [x, F(x7)]

il

0.8}

0.6

0.4+ G,

02}

I S TR S P

Figura 5.2: Definicién gréafica de la ganancia lineal Gy y de la compresién AG sobre la curva
F[]. z* = wx es la sefial de entrada del AP, y z7 es una valor genérico de x*.

referencia k, y amplitud maxima de entrada aj;ax tales que se cumpla la
siguiente restriccion para la convergencia:

koayax < F(vsar) (5.8)

Dada la funciéon G(t) = G, — AG(t), equivalente a F| | para todo t,
siempre que k, y ayax se sometan a la restriccién (5.8), se comprueba que
la velocidad de cambio de G es funcién de la forma de la curva de ganancia
versus potencia de entrada del amplificador de potencia (figura 5.3), asi co-
mo de la velocidad de variacién de la amplitud a(t) de la senal de entrada:
(dG/dt) = (dG/da)(da/dt). Por lo tanto, una convergencia asintética en los
términos de la ecuacion 5.7 para un tiempo que se prolonga mas alla de varios
periodos (Ts) de simbolo no puede garantizar una linealizacién del amplifica-
dor, toda vez que cada T segundos la ganancia G es perturbada cambiando
el escenario de adaptaciéon. En la figura 5.4 se muestra el comportamiento en
el tiempo de la ganancia de un amplificador de potencia para dos senales de
entrada distintas.

Por la razén expuesta, la convergencia asintética implica un determinado
nivel de linealizacion del amplificador de potencia solo si, dentro de un pe-
riodo de simbolo Ty, la ley de adaptacion es capaz de lograr la condicion de
linealizacion:

t—ATg
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Figura 5.3: Ganancia G de un amplificador Figura 5.4: Variacién de la ganancia G de un
de potencia en funcién de la amplitud @ de amplificador de potencia con el tiempo para
la sefnal de entrada. dos sefiales digitales de entrada diferentes.

con ATs < Tg, v donde &,,;, es un valor minimo del error por determinar
que permite una reduccion especifica de la distorsion.

5.2.2. Diseno

En la figura 5.1, con linea punteada, se ha dibujado la parte del sistema que
sera objeto de disenio. La ley de adaptacion para el sistema de control de la
figura 5.1 tiene en principio la siguiente forma general:

w(, t) = /Ot fil&,t, ) dr + f2(€,t) + w(0) (5.10)

Al incluir la ley de adaptacién (5.10) en el sistema de la figura 5.1 se obtiene
la figura 5.5.

Reestructurando apropiadamente la forma del sistema de control adap-
tativo de la figura 5.5 se obtiene el sistema realimentado equivalente que se
muestra en la figura 5.6. En la figura 5.6 se observa que todos los elementos
del MRAS han quedado incluidos en el bloque alineal t-variante. El bloque
lineal t-invariante presenta una ganancia unitaria, pero en una realizacion
concreta del sistema bien podria tener una ganancia diferente, pero siempre
positiva, por lo tanto el bloque lineal es estrictamente real positivo. Por esta
razon, la estabilidad asintotica del sistema de la figura 5.6 queda supeditada
a las propiedades disipativas del bloque de realimentacion.

Para asegurar que la energia del error se anule para u; = 0 y parat — oo,
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modelo de referencia

ko

/ d(t
x(t) sistema ajustable (é}ﬁ
y

A

w0
mecanismo de adaptacion

Figura 5.5: MRAS en paralelo para la linealizacién de un amplificador de potencia con una la
ley de adaptacdn de la forma: w(&,t) = fot fi& t,m) dr + fa(€,t) + w(0).

u (1) " (1) 0]

bloque lineal t-invariante

y5(1) u, (1)

‘T‘ 7
x(t) blogue alineal t-variante

Figura 5.6: Sistema realimentado equivalente del MRAS en paralelo

es necesario que el bloque alineal sea pasivo, esto es:

/0 1 ys(T)us(T) dr > S(x1) — S(x0) (5.11)

Dado que la funcién de almacenamiento S(x) es no negativa y finita, el
segundo miembro de la ecuacién 5.11 resulta acotado inferiormente por la
cantidad —S(xo):

/0 Cys(Pus(r) dr > S(x1) — S(x0) > —S(xo) (5.12)
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Por este motivo, una condicién suficiente de pasividad viene dada por la
denominada desigualdad de Popov:

/0 1 y3(T)us(7) dr > —92 (5.13)

donde ~2 es una constante definida positiva, que depende de las condiciones
iniciales. Reconocemos que tal constante es la funcién de almacenamiento
inicial 42 = S(xo).

Desarrollando y3(t) en la ecuacién (5.13) se obtiene:

/Otl { [W(O) ! /ot filus, 7y 7 ol t)} Gt)x(t) kox(’f)} uz dt > —2

(5.14)
La inecuacién (5.14), sustituyendo us(t) = £(t), se separa dando lugar al
sistema de inecuaciones

L= " Ji e dr w0 el arz = 1)

L= [ fEOGHz()ER) dt > -3 (5.16)
I3 =— [ kox(t)E(t) dt > =3 (5.17)

3 2 _ 2
con y Ve ="

El sistema de inecuaciones (5.15-5.17) representa la combinacién en para-
lelo de tres bloques en la rama de realimentacion del sistema de la figura 5.6.
Cada inecuacion define la condiciéon de pasividad del bloque que representa.
Tomando en cuenta que la senal z(t) es una senal de energia, real y continua
—senal digital, suavizada mediante un filtro de coseno realzado, por ejemplo—,
y ko es una constante positiva, la inecuacién (5.17) esté condicionada por el
comportamiento de la senal de error £(t). Para que la integral fg i(7) dr exis-
ta y sea finito, siendo i(¢) real y continua, es necesario que lim; ., i(t) = 0
(lemma de Barbalat), de lo que se deduce que la integral I3 es acotada solo
si im0 £(t) = 0. De este modo la condicién de pasividad (5.17) estd su-
peditada a las condiciones de pasividad (5.15) y (5.16), las cuales, teniendo
presente la forma de G(t), son formas generalizadas de las desigualdades:

= ][ Aen ar w0t ez - Gy

I = / CREDR(OE() At > (5.19)
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donde ?* y v3*, t € {0,t,}, son dos constantes positivas.

La solucién general de la inecuacion integral 5.18 esta dada por:

S, 7) = ka(t = 7)a(7)E(7) (5.20)

donde k;(t — 7) es una funcién (kernel) definida positiva, cuya transformada
de Laplace K(s) es una funcién de transferencia real positiva con un polo en
el origen (s = 0) [09]. Esta ultima condicién asegura la capacidad de memoria
o caracteristica integral de la ley de adaptacion.

El primer elemento de la ley de adaptacién 5.10 puede interpretarse a
la luz de la solucién (5.20) como la salida de un sistema lineal de respuesta
impulsiva ki (t):

/0 FuE,r) dr + w(0) = /0 bt — P)a(r)E(r) dr (5.21)

La ecuacion (5.20) genera toda una familia de leyes de adaptacién admisibles,
mientras que la ecuacién (5.21) determina como implementar el mecanismo
de adaptacion correspondiente. En particular, la funcién de transferencia:

K
Ki(s) = ?I + Kp+ Kps (5.22)

con K;pp > 0, es la transformada de Laplace de una funcién ki(t) que
darfa lugar a un kernel del tipo de la ecuacién (5.20) basado en una ley de
adaptacion integral, proporcional y derivativa.

La solucion general de la inecuacion 5.19 tiene la forma:

fa(t, &) = ka(t)z(t)E(2) (5.23)

con ko(t) > 0 para todo t. La solucién ks(t) = ke > 0, entre otras posibles,
da lugar, por ejemplo, a una ley de adaptaciéon proporcional. Esta ley de
adaptacién ya se obtuvo a partir de f;(¢, ).

La solucién mas simple para f; y fs se obtiene al poner f; = k1 y fo = ko,
con ky, ko > 0. Al sustituir estas expresiones en la figura 5.5 se obtiene el
esquema que se muestra en la figura 5.7.

5.3. Analisis del diseno teorico

En este apartado analizaremos, mediante simulacion, la efectividad del sis-
tema de la figura 5.7 idealizado respecto a las imperfecciones de hardware
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modelo de referencia

x(1) C 40

sistema ajustable

(@)

mecanismo de adaptacion

Figura 5.7: Sistema de control adaptativo con modelo de referencia resultante para la lineali-
zacién de un amplificador de potencia.

que implicaria una determinada implementacién fisica del mismo. Principal-
mente nos ocuparemos de estudiar la reduccién de la distorsiéon en funcién
de los parametros k;o. Para ello, estimaremos tanto la densidad espectral
de potencia como la evolucién temporal de las senales de interés: la senal
de entrada z(t), el pardmetro ajustable w(&,¢) y la senial de error £(t). Pro-
baremos a linealizar con una o con ambas leyes de adaptacién —ecuaciones
(5.20) y (5.23)— hasta lograr una reduccion de la distorsién adecuada. Como
banco de prueba utilizaremos un amplificador de potencia cuya alinealidad
serd del tipo sin memoria. En primer lugar, dicho amplificador presentara solo
distorsion de amplitud. En segundo lugar anadiremos distorsion de fase.

5.3.1. Linealizacion de un amplificador que solo pre-
senta distorsién AM/AM

La minima implementacién posible del sistema de la figura 5.7 se obtiene al
poner (ndtese que esta estructura minima corresponde a un LMS analdgico):

fit) = ki&(t)z(?)
fo(t) = 0 (5.24)

con k; > 0, y da lugar al sistema de la figura 5.8.
En la figura 5.8 se ha incluido un acoplador direccional de salida, por lo
que las senales que aparecen indicadas en la figura representan senales reales.
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modelo de referencia

k

kx
sistema ajustable ry(t)- \‘/
G ()
AP L
w(é,1)

(EEARs:

x(?)

mecanismo de adaptacion

Figura 5.8: Implementacién mds simple de la estructura obtenida en la seccién 5.2 para la
linealizacién de un amplificador que solo presenta distorsién de amplitud.

Por otro lado, la ganancia kq de referencia de la figura 5.7 se relaciona con la
ganancia k de la rama de referencia y con la atenuacién r de acoplamiento
del acoplador de salida de la figura 5.8 mediante la férmula: k = kqr.

El amplificador de potencia de la figura 5.8 se caracteriza por la curva
AM/AM que se muestra en la figura 5.9. Hemos alimentado el sistema de
la figura 5.8 con una senal modulada digitalmente 16 QAM, a razén de 100
bits/s, filtrada con un filtro de coseno realzado con un factor de caida de
0,25 y con una potencia pico de 0dB referida a la potencia de entrada de
1dB de compresién (0dB IBO). Con una ganancia de referencia de ko = 3,5,
representada en la grafica 5.9 por senda recta, y con k; = 80000 hemos
probado la efectividad del sistema.

En la figura 5.10 se muestra el comportamiento de la ganancia ajustable
w(t)G(t) y del pardmetro ajustable w(¢) en funcién del tiempo cuando el
amplificador de potencia es linealizado, y de la ganancia G(t) del amplifi-
cador de potencia sin linealizacién para una misma realizacion de la senal
de entrada. En la figura 5.11 se muestra la densidad espectral de potencia
de la senal de salida del amplificador de potencia con linealizacién (cl) y sin
linealizacién (sl).

De la observacion de la figura 5.10, se reconoce que el parametro ajus-
table w(&,t) evoluciona en forma complementaria a G(t), compensando la
compresion que esta sufre en funcion de la amplitud de la senal de entrada.
Efectivamente, si el término AG(a) crece al aumentar a, al disminuir G por
debajo de Gy, la ley de adaptacion ajusta el pardmetro w(&,t) aumentando
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-25¢ ‘ —— curva AM/AM del AP ||
g o kO:3.5 (10.88dB)

3% -20 -10 0 10
IBO [dB]

Figura 5.9: Curva AM/AM del amplificador de potencia de la figura 5.8. La potencia de salida
estd expresada en decibelios referidos a la potencia de salida en correspondencia del punto de
1dB de compresién del AP —input back off (IBO)-. La potencia de entrada, anilogamente,
estd expresada en dB referidos a la potencia de entrada en correspondencia del mismo punto
—output back off (OBO)-.

su valor hasta compensar la compresién sufrida por GG. Este efecto recuerda
al de un CAG (control automatico de ganancia) adaptativo.

El resultado es una ganancia conjunta G(t)w(¢,t) cuasiconstante como
se puede apreciar en la figura 5.10. La adaptacion del parametro w(&,t) per-
mite lograr una reduccién de mas de 20dB de la distorsion fuera de banda,
por lo que el sistema de la figura 5.8 es efectivamente capaz de linealizar el
amplificador de potencia. El comportamiento observado del sistema confirma
que la convergencia de la ley de adaptacion y su velocidad de seguimiento es
adecuada en los términos definidos por la ecuacién (5.9) y valida cualitati-

vamente todas las premisas que propusimos en la solucién de la inecuacién
(5.14).

5.3.2. Linealizacion de un amplificador que presenta
distorsion AM/AM y AM/PM

Asumiremos ahora que el amplificador de potencia de la figura 5.8 presenta,
ademas de la distorsién de amplitud, distorsién de la fase. En la figura 5.12
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Figura 5.10: Comportamiento de la ganancia ajustable G(t)w(§,t) y del parametro ajustable
w(&,t) en funcién del tiempo cuando el AP es sometido a linealizacién, y de la ganancia G(t)

del AP sin linealizacién.
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Figura 5.11: Espectro de la sefial salida del AP linealizado (cl) comparada con el espectro de

salida del AP sin linealizacién (sl). También se incluye el espectro de la sefial de entrada. Todos
los espectros han sido normalizados respecto al valor maximo respectivo.
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se muestra la curva AM/PM del amplificador. En la figura 5.13 se muestra
el comportamiento en el tiempo de la fase que el amplificador de potencia
anade a la senal durante su amplificacion. Tal fase es anadida selectivamente,
en funcion de la amplitud de la senal de entrada, y produce distorsion fuera
de banda. En la figura 5.14 se muestra la densidad espectral de potencia
de la senal de salida del amplificador para una amplitud pico de entrada
equivalente a —3 dB IBO. En ella se observa que la distorsion en las bandas
adyacentes supera los 30 dB respecto a la senal de referencia.

50

o o o
T T T

Fase [grados]

[
o
T

%o -20 ~10 0 10
IBO [dB]

Figura 5.12: Curva AM/PM del amplificador de potencia de |a figura 5.8. La fase estd expresada
en grados y la potencia de entrada estd expresada en decibelios referidos al IBO.

Para intentar reducir esta distorsién probamos con diferentes valores de
k1. Atin cuando aumentamos el valor de la constante k; hasta k; = 800000,
y reducimos la potencia maxima de entrada en 3dB, respecto al escenario
anterior, la reduccion de la distorsién fuera de banda que se logra es inapre-
ciable. Se puede concluir que el sistema de la figura 5.8 no esta en grado de
«manejar» la distorsion de fase.

Para manejar la distorsion de fase separaremos las senales de interés en
sus componentes en fase y cuadratura, y reconstruiremos el sistema de la
figura 5.8 de modo que la accién de adaptacion sea realizada en el dominio
complejo, teniendo en cuenta ambas componentes.

Haciendo abstraccién, por el momento, de como lograr fisicamente tal co-
sa, ciertamente, el sistema resultante admite una representacién equivalente
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d(t) [grados]
=

N
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22 1.25 1.3 1.35 1.4
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Figura 5.13: Evolucién temporal de la fase adicional de salida del amplificador de potencia atin
sometido a linealizacién.

bandabase. El modelo bandabase equivalente del sistema se ilustra en la fi-
gura 5.15, y en él las senales indicadas representan cantidades complejas, y
el stmbolo * conjugacion compleja. La parte real de cualquiera de las senales
en la figura 5.15 se debe pensar como la componente en fase de la corres-
pondiente senal real respecto a una senal armoénica de referencia, y la parte
imaginaria como la componente en cuadratura respecto a la misma senal de
referencia.

Las funciones de conversion AM/AM y AM/PM del amplificador de po-
tencia de la figura 5.15 son modeladas mediante la curvas AM/AM y AM/PM
de las figuras 5.9 y 5.12, respectivamente.

Caso 1: ky # 0,k =0

Para la misma senal de entrada del sub-apartado anterior hemos probado la
siguiente ley de adaptacion:

A&t = k&)
fa(6t) = 0 (5.25)

En las figuras 5.16 y 5.17 se muestra la evolucién temporal de los méodu-
los y fases de los parametros de interés. En la figura 5.18 se muestran las
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Figura 5.14: Espectro de la sefial salida del AP linealizado (cl) comparada con el espectro de
salida del AP sin linealizacién (sl).

modelo de referencia

— 1
0 SN0
sistema ajustable CD*
y(1)
w(¢.1)

x(t)

mecanismo de adaptacion

Figura 5.15: Modelo bandabase de la estructura obtenida en la seccién 5.2 para la linealizacién

de un amplificador que presenta tanto distorsién de amplitud, como de fase. Las sefiales en la
figura representan cantidades complejas.

densidades espectrales de potencia de salida para dos valores de k;. Se obser-

va que el amplificador de potencia, al exhibir tanto distorsion de amplitud
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Figura 5.16: Evolucién temporal de la ganancia conjunta w(&,¢)G(t), del parametro w(¢,t),
y de la ganancia G(t) del AP sin linealizacién, en decibelios, para una misma realizacién de la
senal de entrada.
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Figura 5.17: Evolucién temporal de la fase relativa de la seiial de salida del amplificador de
potencia respecto a la entrada ®(t), sin linealizacién (sl) y con linealizacién (cl), y de la fase
del pardmetro ajustable ., (t).
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como de fase, genera aproximadamente 40dB de distorsién fuera de banda.
Con k; = 80000, segiin se observa en la misma figura, es posible reducir es-
ta distorsion en unos 22dB, aproximadamente. Para valores de k; iguales o
superiores a 800000 se logra una reduccion maxima de 25dB, aproximada-
mente.

~_ P.0dB IBO

-40 P sl I

0 4

_ P_cl(k=8.10")

_ 5
—60} - PO cl (k1—810 ) il
g -80f 1
-100+ 1
~120" R

0 100 200 300 400 500

Hz

Figura 5.18: Espectro de la sefial salida del AP linealizado (cl) para k; = 80000 y k1 = 800000,
comparada con el espectro de salida del AP sin linealizacién (sl)

Caso 2: ky,ky #0

Poniendo ahora:

fi§t) = k& (t)x(t)
f2(&,1) = k&7 (t)x(t) (5.26)

con kio > 0, analizaremos la reduccién de la distorsion fuera y dentro de
banda, asi como el comportamiento de la senal error £(¢).
Reduccién de la distorsion fuera de banda

El término fot kix(t)€*(t) dr de la ley de adaptacion es capaz de reducir por
si sola la mayor cantidad de distorsion presente (> 25dB), pero no es capaz
de seguir las fluctuaciones mas rapidas de la senal de error, por lo que una
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Figura 5.19: Densidad espectral de potencia estimada de |a sefal de salida del amplificador de
potencia sin linealizacién y con linealizacién para dos valores distintos de la varianza estimada de
la sefial de error: 07 = 0,1781x107° (k1, k2 = 20000,1000), y 0, = 0,0462x107° (ky1, ks =
80000, 5000).

cancelacion total de la distorsion no es posible mediante la ley de adaptacion
definida en la ecuacién (5.25). La inclusién de la funcién kex(t)£*(t) permite
al mecanismo de adaptacién resolver estas fluctuaciones «veloces» y reducir,
virtualmente, toda la distorsién presente. En la figura 5.19 se muestran las
densidades espectrales de potencia de salida para [k, ks] = [20000, 1000],
y [k1,ke] = [80000,5000]. Segin se puede apreciar en dicha figura, con
k1 = 20000 y ko = 1000, se obtiene una reduccion de mas de 30 dB en
correspondencia de f = 100 Hz y de aproximadamente 15 dB en correspon-
dencia de f = 150 Hz. Con k; = 80000 y ko = 5000 la reduccién de la
distorsiéon en correspondencia de las mismas frecuencias es de 30 y 23 dB,
respectivamente, confundiéndose la silueta del espectro de la senal de salida
linealizada con la de la senal de entrada.

Reduccion de la distorsién dentro de banda

El linealizador disenado permite reducir la distorsion dentro de banda para
valores de k; y ko muy inferiores a los valores requeridos para cancelar la
distorsion fuera de banda. En la figura 5.20 se ilustran los diagramas de ojo
que se obtienen cuando el amplificador de potencia es alimentado con una
senal modulada digitalmente 32 QAM, a razén de 100 bits/s, cuyos pulsos
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0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016

(a) Sin linealizacién

0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016
t

(b) Con linealizacién

Figura 5.20: Distorsién dentro de banda.

han sido conformados con un filtro de coseno realzado (raiz cuadrada) con
un a = 0,35, sin linealizacion y con linealizacién. Al comparar el diagrama
de ojo distorsionado, que se obtiene sin linealizacién —figura 5.20(a)—, y el
diagrama de ojo corregido —figura 5.20(b)—, que se obtiene con linealizacion,
poniendo k; = 1000 y ko = 0, se puede concluir que la distorsiéon dentro
de banda es suficientemente eliminada aun para valores de k; y ks pequenos.
Este resultado es coherente con el hecho de que la distorsion dentro de banda
evoluciona mas lentamente que la distorsion fuera de banda, y por ende, el
mecanismo de adaptacion requiere de un menor tiempo de convergencia de
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Cuadro 5.1: Varianza ag de la senal de error estimada para distintos valores de las
constantes kq y ko.

M= 20000 40000 60000 80000

ke 4

1000 0.1781e-005 | 0.1493e-005 | 0.1290e-005 | 0.1135e-005
2000 0.1078e-005 | 0.0950e-005 | 0.0858e-005 | 0.0784e-005
3000 0.0809¢-005 | 0.0727e-005 | 0.0670e-005 | 0.0623e-005
4000 0.0662¢-005 | 0.0601e-005 | 0.0561e-005 | 0.0527e-005
5000 0.0568e-005 | 0.0519e-005 | 0.0488e-005 | 0.0462e-005

su respuesta transitoria.

Comportamiento de la senal de error ()

En la tabla 5.1 se muestra la potencia ag estimada de la senal de error £(t)
para distintos valores de las constantes ky v ko.

2 6000 8 1

Figura 5.21: Representacién grafica de la varianza ag de la sefal de error estimada para los
valores de k; y ko en el intervalo cuadrado k1 € [20000,80000] y ko € [1000, 5000].

En la figura 5.21 se ha trazado una grafica 3D con los valores de la tabla
5.1. Se puede observar, cualitativamente, que en el intervalo cuadrado k; €
[20000, 80000] y ko € [1000,5000], la potencia del error es méas sensible a
variaciones de la constante ko que a variaciones de la constante ki, y que, en
cualquier caso, disminuye al aumentar ki o ks.
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Densidad espectral de w y &

En cuanto a los espectros de las senales w y &, se observa que w tiende a
acumular mayor potencia dentro de las frecuencias donde se ubica la distor-
sién fuera de banda, mientras que £ lo hace en forma complementaria. En la
figura 5.22 se ilustran las densidades espectrales de potencia estimadas y nor-
malizadas del parametro w y de la senal de error £ para el caso k; = 80000,
y ko = 5000.

- -~ psd
—40+ . dex H
; ‘\ o p w
X X . o psdE
_607 1 i 4 NN )
2 -8oF * 1
100 R R B M :
_1207 A A e
0 100 200 300 400 500
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Figura 5.22: Densidades espectrales de potencia estimadas del pardmetro ajustable w, de la
sefal de error £, y de la sefal de entrada = para el caso k1 = 80000 y ko = 5000.

5.4. Estructuras para la implementacion ex-
perimental del linealizador

5.4.1. Estructura 1

La primera estructura que proponemos para una implementacién fisica del
linealizador de la figura 5.15 es completamente analdégica y se muestra en
la figura 5.23. Todo el mecanismo de adaptacion, asi como la multiplicacion
del parametro ajustable con la senal de entrada, y la obtencién de la senal
de error estaria implementado con electronica analdgica formando parte de
un unico médulo denominado Mddulo de Procesado Analégico. Este médulo
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Figura 5.23: Estructura 1.

seria realizado para funcionar en banda base, o en una frecuencia interme-
dia suficientemente baja como para disponer de multiplicadores y sumadores
adecuados y donde el diseno de los integradores se facilite. Para realizar las
operaciones complejas indicadas en la figura 5.1, en el médulo de procesado
de la figura 5.23 se pueden emplear, para las multiplicaciones, multiplica-
dores de cuatro cuadrantes [89][90], a razén de cuatro por cada producto
complejo, y para las sumas e integraciones, amplificadores o amplificadores
operacionales [91], a razén de dos por cada operacién de suma o integracion.
Para la obtencién de las componentes en fase (parte real) y cuadratura (parte
imaginaria) de la senal de salida es necesario incluir un demodulador alimen-
tado preferiblemente por el mismo oscilador local que alimenta el modulador
IQ previo al amplificador de potencia. Este modulador 1Q «de subida» ya
formaria parte del sistema de transmision, asi que solo estariamos anadiendo
el demodulador 1Q) «de bajada». Las senales i(t) y ¢(t) indicadas en la figura
provienen de los filtros de transmision. Los filtros pasobajo que se incluyen
han de poseer un ancho de banda adecuado como para permitir el paso de
aquellas frecuencias que participan en el proceso de linealizacion.
Ciertamente, toda realizaciéon de hardware comporta una serie de imper-
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fecciones respecto al modelo ideal del cual se parte. En el caso de la Estruc-
tura 1 reconocemos que existen varios factores que pueden tener un impacto
negativo respecto al desempeno ideal estudiado previamente. A simple vista
estos factores pueden ser:

Desajustes de ganancia y de fase en el demodulador 1Q

En la figura 5.24 se ha dibujado un modelo equivalente de la Estructura 1
para el andlisis de los desbalances de amplitud y fase del demodulador 1Q
en el dominio complejo. En la mencionada figura se ha puesto: a(t)e?¢®) =

a(t)e’?® AG, &'

|W| e}ww
MECANISMO
— DE
ADAPTACION

N
K, AN AG,,e

+ -

JBum

Figura 5.24: Modelo equivalente de la Estructura 1 para el andlisis de los desbalances de
amplitud y fase del demodulador 1Q.

i(t)+7q(t) la sefial de entrada, |w|e/¥ el pardmetro ajustable, |¢|e7¥¢ la sefial
de error, Ge’® la ganancia compleja del amplificador de potencia, AG,,qe/7md
una cantidad compleja que modela los desbalances de amplitud y fase que
introduce el modulador IQ de la rama directa, y AGgy,e?’ una cantidad
compleja que modela los desbalances de amplitud y fase que introduce el
demodulador 1Q de la rama de realimentacién. Tomando en cuenta dicho
modelo, la senal de error se puede escribir como:

£(t)]e¥e® = (ko — [w|e?"* AG €™ AG e’ Gel®] a(t)e?®  (5.27)

de modo que al cumplirse la condicion de linealizacion 5.9 sera:

|W|e? AG g€’ AG ge’im Gel® =k, (5.28)
y por tanto:
k
= ° 2
Y= XGoAGLG (5:29)
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De las ecuaciones (5.29) y (5.30) podemos deducir que el sistema inten-
tard corregir los desajustes de amplitud y fase, tanto de la rama directa
como de la rama de realimentacion, al contrastar la senal que entra por el
puerto “-”del comparador con la senal de referencia. Mientras que la correc-
cion de los desajustes del modulador IQ es un efecto deseado, la «correccion»
de los desajustes del demodulador IQ no lo es. Estos tultimos desbalances se
reflejardn en la sefial de salida —factor complejo (€/%4m)/(AGyy,)— en forma
de distorsion adicional.

Alinealidad del demodulador IQ

Si el demodulador IQ no opera en su zona lineal anadira productos de inter-
modulacion propios a la senal de error. Estos productos de intermodulacion
seran asimilados por el mecanismo de adaptacién «atribuyéndolos» al amplifi-
cador de potencia. Al procurar el mecanismo de adaptacion su compensacion,
los productos de intermodulacién apareceran en forma complementaria a la
salida del amplificador de potencia.

Diferencias en los tiempos de propagacion

La senal de error es construida mediante la comparaciéon de dos senales que
siguen caminos de longitud eléctrica diferente (dibujados parcialmente con un
linea discontinua en la figura 5.23) y por ende, sufren retardos de propagacién
diferentes. En la figura 5.25 se ha modelado esta diferencia de tiempo de
propagacién entre la senal de referencia y la muestra demodulada de la senal
de salida mediante un retardo 7 concentrado en la rama de realimentacién.

a(t)e’?? W
07

[wle
MECANISMO
—> DE
ADAPTACION

el
: AL

+ -

Figura 5.25: Modelo del retardo de tiempo entre las seiiales que se comparan en la Estructura
1.

Para el caso de una senal de entrada constituida por un tono puro a una
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frecuencia angular w,,:
z(t) = a(t)e’?V) = q, et (5.31)
la senal de error £ se define como:
E(t) = kotne™ —w(t — 7)G(t — T)ape =" (5.32)

que para el caso de N tonos asume la forma:

N N
E(t) = ko Z aner —w(t —17)G(t — 7) Z (et t=T) (5.33)
n=1 n=1

La generalizacion de la ecuacién (5.33) nos permite obtener la expresién del
error para una senal de entrada arbitraria:

w(t—1)G

™

ko [ ; (t—71) [~ .
() = ?/ X(w)e! dw — / X(w)e* =" dw (5.34)
0 0

donde X (w) es la trasformada de Fourier de a(t)e?#®).

El elemento complejo e/“T representa un desfase lineal respecto al tiempo
y no puede ser factorizado en el término de la derecha del segundo miembro
en la ecuacién (5.34). En el punto de comparacion, tal desfase da lugar a la
aparicion de sendas componentes en cuadratura en todas las frecuencias del
espectro de la senal de salida original. Por esta razén, tal desfase selectivo no
puede ser asimilado por el parametro complejo w que solo estd en grado de
introducir un desfase global a la senal de entrada. Esto sugiere que, en el peor
de los casos, el error minimo que puede alcanzar el mecanismo de adaptacién
no producird una reduccion de la distorsion del mismo orden del que se
obtendria si 7 fuera nulo y que supondria la linealizacion del amplificador de
potencia.

El efecto de 7 sobre la efectividad de la linealizacién se puede estimar
cualitativamente, también, a partir de la funcién de autocorrelacién de la
senal z(t), que al asumir ergodicidad se puede estimar mediante:

R, — lim % / U ()t — 1) dt (5.35)

T—oo _T

Ya que una senal digital tipica se construye a partir de una secuencia de
simbolos incorrelados, su funcién de autocorrelacion se maximiza solo en
correspondencia de un tiempo 7 menor que el periodo de simbolo T}. Cier-
tamente, para un retardo de propagacién de 7 segundos se podra escribir:

2(t— 1) = 2l(t) + 2t (t) (5.36)
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donde 2/l(t) es 1a componente de x(t—7) que yace en el mismo subespacio de la
sefial z(t), y 21 (t) es la componente de z(t — 7) perpendicular al subespacio
de la senal z(t). En la medida que el retardo 7 aumenta la componente
2+ aumenta y zl disminuye y en consecuencia el pardmetro ajustable w
pierde capacidad de predecir la senial z(t), y el error &, de la ecuacién (5.9)

aumenta hasta degradarse la linealizacion, la cual es imposible para 7 > Tj.

Desfase de la portadora

Debido al proceso de down-conversion en la rama de realimentacién, el retar-
do de tiempo que acumula la portadora entre el modulador y el demodulador
IQ, se transfiere a la senial bandabase demodulada en forma de un desfase
comun. En la figura 5.26 75 modela este retardo.

a(t)e’?® Ge'®

|W| eﬂ/’w
MECANISMO
— DE

ADAPTACION

N
’ A

+ -

QT
eJ 0

Figura 5.26: Modelo del retardo de tiempo que sufre la portadora en el lazo de realimentacién
de la Estructura 1.

Tomando como referencia la figura 5.26, la senal de error £ se puede

escribir:
E(t) |7V = [ko — |wle?Pw Gel(PT0m)] g(t)ed ) (5.37)

por lo que la linealizacién es posible al poner:

ko
W =2 (5.38)

w = —(P + woTo) (5.39)

Ya que el término de fase wym puede ser asimilado por el parametro ajustable
w, no degrada las prestaciones del linealizador.
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Producto ganancia-ancho de banda de los amplificadores operacio-
nales

El moédulo de procesado analdgico debe poder manejar un ancho de banda que

incluya el ancho de banda ocupado por la distorsion que se desea eliminar.
Por otro lado, como se deduce del apartado

5.3, la cantidad de distorsién que se puede su-

primir es una funcion de los valores de las cons-

tantes k1 y k9. En el caso de usarse amplificado-

res operacionales' (Op Amp), no serd posible +

aumentar el valor de k; 5 sin sacrificar el ancho %7

de banda, ni viceversa, no se podra aumentar

el ancho de banda sin mermar el valor de aque-

llas constantes. En efecto, la respuesta en fre-

cuencia de la ganancia de lazo cerrado de un Figura 5.27: Amplificador inver-

amplificador inversor, construido con un am- Sor

plificador operacional, ax (5 f) = V,(5.f)/Vi(j f)

(figura 5.27), queda definido mediante la expresion:

o Ry a(jf) 5.40
(3 f) R, (1 i %) +a(jf) o

donde
a(jf) = m (5.41)

es la respuesta a lazo abierto del amplificador operacional, aq es la ganancia
DC, f, es la frecuencia de -3 dB de a(jf), siendo f, = f;/ag, con f; definida
como la frecuencia de ganancia unitaria de a(j f), esto es: |a(jf;)| = 1 [92][93].

Asumiendo que 1 < Ry/R; < ay, la ganancia de lazo cerrado |aq(jf)]
se aproxima por Rs/R; en correspondencia del ancho de banda ttil. Y tal
ancho de banda queda definido por la frecuencia fg, tal que 10log(Ry/R1) =

101log(la(jfB)|), esto es:

R
lace(5 f)| ~ ﬁ Vf < fz

'El uso de amplificadores operacionales, atin cuando existen otras alternativas circui-
tales basadas en transistores bibolares, agilizara el desarrollo de placas para posteriores
validaciones experimentales
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De esta forma, fp aumen- 100
ta en la medida que Ry/R;
disminuye (figura 5.28). Es-
te razonamiento vale del todo
para la constante ko, y par-
cialmente para la constante
1{31.

El valor de la constante k; dB
se construye, en efecto, a par-
tir de la configuracién en cas-

cada de un amplificador inver- -50 11111 11
sor, de ganancia Ry/R;, y un 0.1 10 1001-10°110*1-10°110%1-1071 16
) 5 ;
integrador inversor, de ganan- Jfa J [Hz] I fi

cia 1/RC, por lo que k; =
(1/RC)(Ry/R;). La ganancia Figura 5.28: Mddulos de las ganancias del

Op Amp AD8032 (lazo abierto) [91] y del
amplificador inversor (lazo cerrado).

1/RC del integrador inversor
también se encuentra sujeta a
restricciones de ancho de banda.

La respuesta de un integrador inversor
construido con un amplificador operacional (fi-
gura 5.29) estd definida mediante la expresién
aproximada [92]:

Lt g ) (0 /£

donde fy =1/27RC.

(5.42)

aa(jf) =
(

Figura 5.29: Integrador inversor.

De modo que el ancho de banda de inte-

gracion esta limitado superiormente por f; e

inferiormente por fy/ag, por lo que al aumentar 1/RC, y por consiguiente
k1, el ancho de banda util de integracién se reduce (figura 5.30). Segin se

desprende de la ecuacién (5.42) el integrador no puede integrar los valores
DC.

Rango dinamico de los multiplicadores de cuatro cuadrantes y off-
sets

El rango dindmico de entrada y de salida de los multiplicadores puede suponer
una limitacion en cuanto al PMR de las senales que el sistema puede efec-
tivamente procesar. Ciertamente, los multiplicadores de cuatro cuadrantes
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Figura 5.30: Mdédulo de la ganancia de un integrador inversor
versus la frecuencia.

comerciales con anchos de banda adecuados para nuestra aplicacion admiten
una entrada méaxima de 1 voltio, y dan como salida una tensiéon maxima de
dos Voltios [89][90]. Ademés, en la configuracién de un multiplicador de dos
nimeros complejos, el offset acumulativo en cada elemento del numero com-
plejo resultante es de unos 25 mV, por lo que, con el criterio de que este offset
represente un 10 % del valor minimo de entrada, el rango dindmico de cada
factor complejo, calculado sobre el médulo, es de aproximadamente 12 dB.
Este valor se puede incrementar compensando apropiadamente aquel offset,
por lo que senales con un PMR superior a 12 dB, que ya es un valor eleva-
do, pueden ser procesadas. Por otro lado, el rango dindmico del parametro
ajustable w se puede estimar a partir de la expresién (5.7). Efectivamente,
w esta acotado por:

r@ <w<r ko (5.43)
GZ min

donde 7 representa la ganancia acumulada en el lazo, G, es la ganancia lineal

del amplificador de potencia, G,,;, es el valor minimo de ganancia exhibido

por el AP dada una determinada senal de entrada, G, = G(anax), v ko

es la ganancia lineal de referencia. Manipulando apropiadamente la ecuacion

(5.43), se obtiene:

1
FC <w<FC

— — Comp

e (5.44)
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donde FC = rky/Gy, y Comp = 2010g(Gnin/Ge) es la méxima compresion
que sufre la ganancia del amplificador de potencia. De esta forma, si se man-
tiene el valor de F'C' no superior a uno, haciendo operar el amplificador con
una compresion de hasta 3 dB, el cual es un valor considerablemente elevado,
la variacién del pardmetro w estara delimitada por los valores [1,1,41], dan-
do lugar a un rango dinamico del mismo orden de la compresion. De aqui,
se concluye que el modulo de procesado analégico propuesto, puede resolver
los rangos dinamicos tanto de la senal de entrada como de la ganancia del
amplificador de potencia.

5.4.2. Estructuras 2y 3

Las estructuras 2 y 3 se proponen solamente como especializaciones natura-
les del linealizador hiperestable que hemos desarrollado. Ambas estructuras
merecen ser sometidas a un estudio individual, el cual no es objetivo de esta
tesis.

Estructura 2

La segunda estructura que proponemos es una variante de la primera, en la
que el sistema ajustable es implementado mediante un modulador vectorial
en sustitucion del modulador 1Q de up-conversion. En la figura 5.31 se ilus-

MODULADOR | v, ()
v,() VECTORIAL | AP

i(f) = MODULO DE PROCESADO ||
qgtg — ANALOGICO Gy @) DEM IQ

Figura 5.31: Estructura 2.

tra la Estructura 2 que proponemos. La senal v; representa la senal de RF
modulada digitalmente, e i(t) y ¢(t) son muestras de las senales en banda
base utilizadas en la modulacién de ;. En este caso, las componentes en
fase y cuadratura del producto z(t)w(¢,t), donde el pardmetro w es obteni-
do de la misma forma que en la Estructura 1, son utilizadas para modificar
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apropiadamente la amplitud y la fase de v;. El médulo de procesado analégi-
co de esta estructura se construye a partir del utilizado en la Estructura 1,
anadiendo el hardware necesario para la implementacion de ciertas funciones
de mapeo fr[(xw);] v fol(zw)g] necesarias para la generacién de la senales
I = fry Q = fg de entrada al modulador vectorial. Estas funciones de ma-
peo dependeran en general de modulador vectorial utilizado y aumentan la
complejidad del médulo de procesado analdgico. Para esta estructura valen
todas las imperfecciones observadas en la Estructura 1, sustituyendo las li-
mitaciones del modulador IQ por las limitaciones del modulador vectorial y
anadiendo las del hardware adicional de las funciones de mapeo fry fo.

Estructura 3

ADC DAC

i | [ oD 10 b B
:

q(t) v

MODULO DE
PROCESADO
DIGITAL

©

W ‘_zDM(t). DEMOD 1Q

ADC

Figura 5.32: Estructura 3.

Por tltimo, proponemos una tercera estructura que es més bien la versién
discreta de la Estructura 1. En esta estructura (figura 5.32) el médulo de
procesado analégico es sustituido por un moédulo de procesamiento digital
(constituido por un DSP) en el cual se realizan todos los cémputos propios del
mecanismo de adaptacion. En la Estructura 3 se requieren, por tanto, de dos
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conversores analogico-digital, uno para la senal banda base de entrada y otro
para la senal demodulada de salida del AP, y un conversor digital-analégico
para la senal de salida del mdédulo de procesado digital. El ancho de banda de
los filtros de reconstruccion, a continuacién de la DAC, debe abarcar aquellas
frecuencias donde se produce la distorsion que se desea eliminar.

Si bien la implementacién de ciertas operaciones en el dominio discreto
se ve facilitada en aplicaciones de banda estrecha, donde la frecuencia de
muestreo requerida para la reconstruccién de la senales analdgicas a partir
de las correspondientes versiones discretas resulta fisicamente realizable, en
aplicaciones de mayor ancho de banda se ve limitada por razones tecnologicas
y de coste.

En la linealizacién mediante predistorsion digital se han utilizado frecuen-
cias de muestreo de 33 Kmuestras/s para una senal de 2 KHz de ancho de
banda en [33], y de 128 KHz para una senal de 16 KHz de ancho de banda
en [30], por ejemplo. Estas frecuencias de muestreo han resultado suficientes
para aquellos anchos de banda debido al principio de funcionamiento de la
técnica de predistorsion digital. En esta técnica, la funcion de predistorsion,
implementada mediante una tabla, es calculada durante un periodo de tiempo
dedicado exclusivamente a tal fin. Transcurrido este tiempo, los elementos de
la tabla se actualizan lentamente en comparacion con el periodo de simbolo,
por lo que no se requiere de una mayor tasa de muestreo. En nuestra pro-
puesta (Estructura 3), en cambio, el pardametro w debe ser actualizado en un
periodo de tiempo muy pequeno en comparaciéon con el periodo de simbolo
(tiempo real), lo cual supone una velocidad de muestreo considerablemente
alta y muy superior a las que se han empleado en la predistorsion digital
segun la bibliografia publicada hasta la fecha. Esta circunstancia limita la
aplicaciéon de esta estructura a sistemas de pequeno ancho de banda. Por
otro lado, los altos costes asociados al hardware digital, en particular de las
ADCs y DAC, hacen por ahora muy poco atractiva una posible implemen-
tacion comercial de esta estructura.
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Capitulo 6

Simulacion y resultados

6.1. Introduccion

En este capitulo, mediante simulacién, aplicaremos nuestro linealizador (Es-
tructura 1) a un amplificador de potencia operando en clase A a una fre-
cuencia de 28 GHz. Asimismo, aplicaremos las técnicas de realimentacién
Cartesiana y Feedforward al mismo amplificador con el objetivo de reali-
zar algunas comparaciones. En este estudio nos centramos en los factores de
ganancia de lazo y margen de fase para realimentacion Cartesiana, en los fac-
tores de desajustes de retardos de tiempo, ganancia y fase para feedforward,
y desajustes de retardos de tiempo y desfase de la portadora para nuestro
sistema.

Nuestro estudio se centra en las técnicas cartesian feedback y feedforward,
ademas de nuestra propuesta, dado que tales técnicas resultan naturales para
esquemas de modulacién multinivel donde el uso de amplificadores de poten-
cia en clase A y AB es recomendable. Un anélisis relativo a la técnica de
predistorsién se puede leer en [95]. No incluimos las técnicas de Envelope
Elimination and Restoration, LINC, y CALLUM debido a su diferente prin-
cipio de funcionamiento, lo cual no permite disponer de un escenario comun
de comparacion.

Senal de prueba

Como senal de prueba emplearemos una senal modulada digitalmente 16
QAM, a razén de 10 Mbits/s. y filtrada con un filtro de coseno realzado (raiz
cuadrada de) con un factor de caida o = 0,25. La sefial que se obtiene presen-
ta una relacion valor pico a valor promedio de potencia -PMR~- aproximado
de 6,8dB. Este escenario de simulacion es afin a los sistemas LMDS (Local
Multipoint Distribution System) de banda ancha [96][97].
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Modelo del amplificador de potencia

Como amplificador de prueba emplearemos la combinacién de los amplifica-
dores agilent-HMMC-5040 (driver) [98] y agilent-HMMC-5033 (power am-
plifier) [99]. Mediante un procedimiento de ajuste por minimos cuadrados
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Figura 6.1: Curva AM/AM

hemos ajustado 14 pares ordenados del tipo potencia de entrada-potencia de
salida (AM/AM), y 14 pares ordenados del tipo potencia de entrada-fase
relativa de la senal de salida (AM/PM), respectivamente, a cada una de las
familias de curvas A(a) y ®(a) siguientes:

1. Férmulas de Saleh [15]: A(a) = aqa/1+ Baa® y (a) = aga®/1+ Bea®.
2. Polinomio de orden 5: A(a) = 2 kna™ y ®(a) = SN, gna™

En estas formulas A es la amplitud en voltios de la senal de salida, ¢ es
el desfase relativo en grados de la senal de salida respecto a la senal de
entrada, y a es la amplitud en voltios de la senal de entrada. En las figuras
6.1 y 6.2 se muestran los datos obtenidos experimentalmente, tomados de
[95], sobrepuestos a las correspondientes funciones A(a) y ®(a) obtenidas
mediante el procedimiento anterior.
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Figura 6.2: Curva AM/PM

Como punto de partida alimentamos el amplificador de potencia con cua-
tro niveles de potencia maxima de entrada Pj;ax diferentes: —20,4dBm
(2dB por debajo del punto de 1dB de compresién, o 2dB  I1BO) , —18,4dBm
(0dB IBO) , —14,3dBm (—4dB IBO),y —12dBm (—6dB 1BO).

En la figura 6.3 se aprecia los niveles de potencia generados en las bandas
adyacentes —~ACP— para cada caso. En este estudio utilizaremos como senal
de entrada de referencia aquella con una potencia maxima de —14,3dBm.

6.2. Simulacién y resultados del diseno anal6gi-
co

Efecto de la diferencia en el tiempo de propagacion

El efecto de la diferencia en los tiempos de propagacién de las senales de salida
del modelo de referencia y del amplificador de potencia en el funcionamiento
de la Estructura 1, como hemos apuntado en el capitulo anterior, es de reducir
la capacidad de prediccién de la senal x(t) a partir de la versién retrasada
x(t — 1), y por ende de aumentar la potencia del error minimo &, de la
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Figura 6.3: Densidad espectral de potencia de la sefial de salida del amplificador de potencia
para varios niveles de potencia pico de la seifal de entrada.

ecuacion 5.9.

En la figura 6.4 se muestra el
comportamiento de la funciéon de
autocorrelacion estimada de la senal
de prueba. Alli se puede observar que
la funcién de autocorrelacion alcanza
su valor maximo en correspondencia
de un retardo nulo, y que se mantie-
ne por debajo del 20 % de este valor
maximo para 7 > +T.

En la tabla 6.1 se presentan los
valores de &,,;, que se obtienen pa-
ra diferentes valores de 7. Se pue-
de observar como la potencia en el
canal adyacente, medida a dos veces
la frecuencia de simbolo, aumenta a
medida que aumenta la diferencia de

0.4r

0.2r

0 i
-5 -2.5 25 5
T [Ors]

Figura 6.4: Funcién de autocorrelacién R, es-
timada de la senal de prueba.
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Cuadro 6.1: Valor de la autocorrelacién de la sefial de prueba R, potencia
del error 0’? y reduccién de la distorsién fuera de banda (ACP) que se
consigue para diferentes valores de 7 (el subindice s hace referencia a la
palabra simbolo).

T[Ty Ry o? reduccién del ACP a 2fs
0.014 ~1 0.0031x1073 > 35 dB

0.025 ~1 0.0043x1073 > 35 dB

0.14 0.96 0.063x1073 > 30,< 35 dB

0.25 0.89 0.1811x1073 > 25,< 35 dB

0.5 0.62  0.49x1073 > 20,< 25 dB

0.75 0.27  0.59x1073 > 20,< 25 dB

1 0.06 0.50x1073 > 20,< 25 dB

1.25 0.19  0.46x1073 > 20,< 25 dB

tiempo de propagaciéon 7 entre las
senales de referencia y de salida del AP. La mayor reduccién de distorsion que
se logra coincide con la mayor correlacién entre z(t — 7) y x(¢). Aun cuando
un ulterior aumento de 7 comporta una reduccién de R,, el linealizador es
capaz de lograr, todavia, una reduccién de la distorsién superior a los 20 dB
para 0,0Ty <7 < 1,25T,.

En al figura 6.5 se muestra la densidad espectral de potencia de la senal de
salida del amplificador de potencia para algunos de los valores de 7 resenados
en la tabla 6.1.

Efecto del desfase de la portadora

Para comprobar el efecto del retardo que sufre la portadora en el lazo de
realimentacién en la efectividad de linealizacién de la Estructura 1, hemos
estimado la densidad espectral de potencia de la senal de salida del AP para
diferentes valores de desfase wgtg.

En la figura 6.6 se muestra las densidades espectrales de la senal de en-
trada (P;), y de la senal de salida, sin linealizacién (P,) y con linealizacion
para valores de desfase de la portadora de 5°, 10°, 35° y 100°.

Por inspeccion de la figura 6.6 podemos convencernos que el linealizador
es insensible al desajuste de fase de la portadora en los términos descritos en
el capitulo 5.
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Figura 6.5: Densidad espectral de potencia de la senal de salida del AP con linealizacién para
diferentes valores de 7. P;, estd por sefial de entrada y sefal de salida sin linealizacién,
respectivamente.

6.3. Simulacién y resultados de otras técnicas
de linealizacién

6.3.1. Realimentacion Cartesiana

El modelo en banda base de un linealizador con realimentacién Cartesiana,
ya introducido en el Apartado 3.4, se revisa en la figura 6.7.

Tanto la estabilidad como la efectividad de linealizacion de un linealiza-
dor con realimentacién Cartesiana estan determinados principalmente por la
ganancia y el margen de fase del lazo [100]. El médulo de la ganancia de lazo
estd definido por:

|Ge(w)| = Bra|G(w)] (6.1)

donde k; es la la ganancia lineal del amplificador de potencia (aproximacién
que hacemos solo a los fines del siguiente anélisis simplificado), [ es la ate-
nuacién de la rama de realimentacién y G(w) es la funcién de transferencia
equivalente que modela la respuesta de los elementos circuitales lineales y
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Figura 6.6: Densidad espectral de potencia de la senal de salida del AP con linealizacién para
diferentes valores de desfase Af,, = w7y, de la portadora.
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Figura 6.7: Equivalente banda base del Cartesian Feedback Linearizer.

t-invariantes del lazo.
El margen de fase esta definido por:

pm =1 — ®(a) — LG(wye) + wyeT (6.2)

donde 7 es el retardo de propagacion de la senal a lo largo del lazo, y wge
es la frecuencia angular en la que la ganancia de lazo —ecuacion (6.1)— cruza
por 0dB.
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Figura 6.8: Disminucién de la distorsion fuera de banda para dos valores distintos de 3.

Efecto de la ganancia de lazo en la disminuciéon de la distorsion
fuera de banda, y en la ganancia de potencia global.

Tendiendo presente que el ancho de banda del lazo define el ancho de banda de
actuacion del linealizador, o sea, el rango de frecuencias donde resulta posible
eliminar la distorsién, se puede afirmar que, en general, mientras mayor es
la ganancia de lazo mayor es la cantidad de distorsién fuera de banda que
se puede eliminar. En condiciones ideales, asumiendo que Gy posee un ancho
de banda infinito (tiempo de propagacién en el lazo nulo) esta técnica ya
impone un compromiso entre la ganancia de potencia, asi como la eficiencia
de potencia de utilizacién del amplificador, y el nivel de potencia que se desea
eliminar en las bandas adyacentes. En este sentido se sacrifica la ganancia del
amplificador de potencia a favor de la linealidad. En la figura 6.8 se ilustra la
disminucién de la potencia en el canal adyacente para dos valores distintos
de la magnitud de . Para 5; = 0,009 se obtiene una disminucién del ACP
del orden de 20dB, y para 8 = 0,043 del orden de 30dB, como contrapartida
se obtiene una disminucién de la ganancia de amplificacion de 7,7dB y 18dB
respectivamente.

100



CAPITULO 6. SIMULACION Y RESULTADOS 6.3. DE OTRAS TECNICAS

Efecto del margen de fase del lazo en la disminucion de la distorsién
fuera de banda.

El margen de fase es una medida de la cantidad de desfase, para w = wye,
que el lazo puede tolerar antes de alcanzar una inversién de fase (1807).
Una inversion de fase en correspondencia de w = w, produce inestabilidad si
|G(wr)| > 0dB (wy < wye), 0 produce un pico de ganancia si |Gy(w,)| < 0dB
(wr > wye), €0 wo.

En RF el margen de fase es dominado por el término w7, ya que a
elevadas frecuencias la longitud eléctrica del lazo impone un tiempo de pro-
pagaciéon que puede ser comparable con los tiempos caracteristicos de la
senal.

A 28GHz, por ejemplo, asumiendo una velocidad de propagacion equi-
valente a la de la luz en el vacio, una longitud de lazo de tan solo 0,54mm
introduce un retardo de propagacion de 0,018ns, igual a la mitad del periodo
de oscilacién de la portadora (=~ 0,036ns), que en términos de fase se traduce
en 180° de desfase. Ciertamente, la velocidad de fase es una funcién de las
propiedades intrinsecas de los materiales del circuito y de su geometria, y es
dependiente de la frecuencia. En principio, cada arménico posee su propia
velocidad de fase, pero si esta velocidad varia linealmente con la frecuencia
no se presentard dispersion de las distintas componentes espectrales de la
senal modulante, y como resultado el paquete de arménicos que compone
la senal modulante viajard a una sola velocidad denominada de grupo vy,
mientras que en su interior, la fase de la portadora cambiara a una velocidad
v, diferente, ya que f, > BW (28GHz> 10MHz). En un punto genérico en
la rama de realimentacion, a una distancia ¢ de la salida del amplificador,
asumiendo que esta distancia se pudiera medir en el sentido de propagacién
de las senales eléctricas, tenemos, en el dominio del tiempo:

14 14
Vo(t, ) =i, (t — > coS W, (t — —)
Ugr Vo
—qo | T — simw, [t — —
Ugr Vo

donde vy, es la velocidad de propagacién de la senial —velocidad de grupo—, y
v, es la velocidad de la fase de la portadora. En el dominio de la frecuencia
la ecuacién (6.3) tiene la forma equivalente:

(6.3)

L

vgr

Volw, €) =nL(w — wo) + Lofw + w,)e? o™ (6.4)

; (UOL-HUL

_W[QO(W - wo) + Qo(w + wa)]e_j Vo vgr
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Figura 6.9: Efecto del retardo de grupo 74, en la disminucién del ACP.

Mientras w,7,, con 7, = £/v, introduce un desfase comin a toda la senal,
el desfase wry,, con 7, = £/v,, es funcién de la frecuencia. El efecto conco-
mitante de estos dos retardos es de reducir el margen de fase del lazo, y es
un asunto critico en la linealizaciéon mediante feedback, y aun més grave si
este se implementa directamente en RF.

En la figura 6.9 se ilustra el efecto de los siguientes retardos de la senal:
Tgr = 0,014T5, 0,257, 0,147 y 0,257, siendo T el periodo de simbolo,
en el desempeno del linealizador. Se observa que el sistema ”tolera” bien los
retardos por debajo del 14 % del periodo de simbolo Tg. Para retardos de
tiempo superiores se manifiestan picos de potencia relativos localizados don-
de la fase anadida en el lazo iguala a 7 radianes. Con relacién a la portadora
se observa que retardos de tiempo iguales a los anteriores equivalen a des-
fasamientos aproximados de 37,8°, 67,5°, 378°, y 675°, respectivamente. En
la figura 6.10 se ilustra el efecto que tiene el desfase de la portadora en el
desempeno del linealizador mediante realimentacién Cartesiana. En la figura
6.10 se observa que desfasamientos inferiores o iguales a 35° no desmejoran
la efectividad del linealizador, permitiendo una reduccién de mas de 20dB
de la potencia en la banda adyacente. Desfasajes superiores a 100° degradan
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Figura 6.10: Efecto del retardo de la fase de la portadora Af,, = w,7,, en la disminucién del
ACP.

inaceptablemente el sistema.

El uso de realimentacion Cartesiana permite tener un cierto control sobre
los elementos ZG(w) y wy.T de la ecuacién (6.2). En primer lugar, por que
en banda base el ancho de banda de linealizacion se reduce a N veces el
ancho de banda de la senal moduladora, siendo N = 5 un valor adecuado, lo
que permite disponer en la practica de lazos con ancho de banda suficiente
para disminuir la distorsion en las bandas adyacentes. En segundo lugar, la
frecuencia angular wy. en banda base es considerablemente inferior a la que se
tendria en RF. Al ser w, mas pequena, el retardo w7, se puede minimizar
procurando durante el diseno del hardware un nivel de integracién adecuado
(¢ muy pequeno). El término de fase w,7,, que es comin a toda la senal,
se puede compensar ajustando la senal del oscilador local que alimenta los
moduladores IQ) en la rama directa, y puede implementarse adaptativamente

[101].
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6.3.2. Feedforward.

La arquitectura y el funcionamiento de un linealizador feedforward (figura
3.1) han sido descritos en la Seccién 3.2. En la técnica de linealizacion feed-
forward, a diferencia de la linealizacion feedback, se toma una muestra de la
distorsién (y no de la senal completa), y se inyecta en contrafase a la salida
del sistema (y no a la entrada).

A B [deg.]

A G [dB]

Figura 6.11: Reduccién de la IMD fuera de banda en funcién de las diferencias de ganancia
AG y fase A entre las ramas del circuito de cancelacién del error.

Los desajustes de tiempo de propagacion de la senal y de fase que se
derivan de las diferencias entre las longitudes eléctricas de las ramas de los
circuitos de cancelacién de la senal y de cancelacién del error, asi como los
desajustes de ganancia, son criticos y constituyen los aspectos claves de esta
técnica de linealizacion.

Asumiendo que los tiempos de propagacién de la senal a lo largo de am-
bas ramas del circuito de cancelacién del error son idénticos, la cantidad de
distorsion que se puede suprimir en las bandas adyacente se puede estimar
mediante la férmula:

Apvp = —10log |1 4+ 1070 — 21030 - cos Af)| (6.5)
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Figura 6.12: Reduccién de la ACP para dos acopladores direccionales de potencia de salida
distintos.

donde AG y Af son las diferencias de ganancia y fase, respectivamente,
entre las ramas del error cancellation circuit. En la figura 6.11 se muestra
una grafica de esta ecuacién.

A partir de la ecuaciéon 6.5 se puede comprobar que para obtener una
reduccion de la distorsion superior a los 25dB, se requiere un desajuste de
ganancia inferior a los 0,25dB, y un desajuste de fase inferior a los 2,5° entre
las ramas del circuito de cancelaciéon del error.

Mediante simulacion hemos probado el rendimiento de este linealiza-
dor utilizando dos amplificadores idénticos, uno actuando como amplificador
principal, y alimentado con una potencia méxima de —14,36dBm (4dB por
encima del punto de 1dB de compresién), y el segundo actuando como ampli-
ficador del error, alimentado con una senal de potencia maxima de —20,78dB
(2,4dB por debajo del punto de 1dB de compresién).

Asumiendo un ajuste exacto de los factores claves del linealizador pro-
bamos la implementacién del sistema para dos acopladores direccionales de
potencia de salida distintos: el Acoplador 1 con 1,3dB de pérdidas y 6dB de
acoplamiento, y el Acoplador 2 con 3dB de pérdidas y 3dB de acoplamiento.
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Figura 6.13: Reduccién de la ACP para diferentes desajustes del retardo de propagacién de la
senal.

Los resultados obtenidos muestran una reduccién de 3dB y 4,8dB de la ga-
nancia de potencia, y una reduccién de 15dB y 30dB de la distorsién fuera
de banda, respectivamente. En la figura 6.12 se ilustran los espectros nor-
malizados que se obtienen. Para el resto del presente analisis utilizaremos el
Acoplador 2 como acoplador direccional de salida del linealizador feedforward
bajo prueba.

Ajustando exactamente la fase, hemos probado varios valores de desajus-
tes de retardo de propagacion de la senial, del mismo orden de los utilizados en
feedback. Estos desajustes se han distribuido entre ambos circuitos del linea-
lizador feedforward. En la figura 6.13 se muestran los espectros normalizados
de la senal de salida que se obtienen en cada caso.

Se observa que para un desajuste de 0,025 veces el periodo de simbolo T
se obtiene una reduccion de apenas 15dB de la ACP, poco més de la mitad
de la reduccion que se logra mediante realimentacion Cartesiana —figura 6.9—
para el mismo valor de retardo de propagacion de la senal en el lazo. Para
desajuste mayores la reduccién de la distorsion fuera de banda disminuye.

Igualando en modo exacto los tiempos de propagacion de la senal, hemos
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Figura 6.14: Reduccién de la ACP para distintos valores de desajustes de fase Af,, = w,Ton-

probado a introducir desajustes de fase entre las ramas de 10°, 35°, y 100°.
En la figura 6.14 se ilustran los espectros normalizados que se obtienen de la
senal de salida.

Respecto a los desajustes probados, se obtuvo una reduccién del ACP de
aproximadamente 25dB, 10dB y 6dB, respectivamente. Comparado con rea-
limentacion Cartesiana —figura 6.10— se observa una mayor sensibilidad a los
desajustes de fase, pero para pequenos desajustes unas mejores prestaciones.

Ya que en un linealizador feedforward todas las operaciones de compa-
racion se realizan en RF, este sistema resulta mas susceptible a diferencias
entre las longitudes eléctricas de las diferentes ramas que el sistema con rea-
limentacion Cartesiana a la longitud del lazo. Para la compensacion de los
desbalances de amplitud y fase se han propuesto varias soluciones adaptativas

[24][102].

6.3.3. Conclusiones.

En la tabla 6.2 se resume la reduccién de la distorsién que se consigue con
las diferentes técnicas de linealizacion estudiadas en los apartados anteriores
en funcion de 7. En dicha tabla 7 representa, en el linealizador hiperestable,
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la diferencia de tiempo de propagacion de las senales de salida del amplifi-
cador de potencia y del modelo de referencia; en realimentacion Cartesiana
representa el tiempo de propagacion de la senal a lo largo del lazo; y en feed-
forwrad representa la diferencia de tiempo de propagacién acumulado entre
las diferentes senales que se comparan en ambos circuitos componentes.

Cuadro 6.2: Reduccién de la distorsidon para diferentes valores de 7 @ Af = 10
MHz. Comparacién.

- Linealizador Realimentacién Foedforward
hiperestable Cartesiana
0,025T > 35 dB 22 dB 15 dB
0,147, 32 dB 20 dB 10 dB
0,257 28 dB 15 dB 8 dB

A partir de la tabla 6.2 podemos concluir que un linealizador hiperesta-
ble es menos sensible a pequenas diferencias de tiempo de propagacion que
la realimentacion Cartesiana a pequenos incrementos del retardo de propa-
gacién, y que este, a su vez, lo es respecto a un linealizador feedforward a
desajustes del mismo orden del tiempo de propagacién entre las ramas que
se comparan.

En la tabla 6.3 se resumen los valores de reduccion de la distorsién que se
consigue con las diferentes técnicas de linealizacién en funcion del desfase A6
de la portadora. El desfase Af de la portadora se origina en el linealizador
hiperestable y en feedforward por la diferencia entre las longitudes eléctricas
de las ramas que se comparan, mientras que en realimentacion Cartesiana se
origina por la longitud eléctrica del lazo.

Cuadro 6.3: Reduccién de la distorsién para diferentes valores de A9 @ Af = 10
MH. Comparacién.

Linealizador Realimentacién
Ab hiperestable Cartesiana Feedforward
10° > 35 dB 22 dB 25 dB
35° > 35 dB 22 dB 18 dB
100° > 35 dB 15 dB 7 dB

A partir de la tabla 6.3 podemos concluir que el linealizador hiperestable
es menos sensible al desfase de la portadora que realimentacién Cartesiana
y que feedforward.
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Ejerciendo un control muy fino sobre los factores estudiados, una reduc-
cién de mas de 30 dB de ACP es posible con todas las técnicas. En reali-
mentacion Cartesiana esta reduccion de la ACP se realiza a expensas de una
disminucién de la ganancia de potencia del amplificador comparable con la
reduccion de la distorsion que se consigue. En aplicaciones de muy altas fre-
cuencias, como LMDS, el control de estos parametros se facilita parcialmente
en un linealizador hiperestable y en realimentacién Cartesiana ya que par-
te del linealizador se implementa en banda base. Con todo, las prestaciones
teodricas del linealizador hiperestable propuesto en esta tesis son superiores a
las prestaciones de realimentacion Cartesiana y feedforward.

109



Capitulo 7

Discusion final

Nuestra investigacién se ha basado en el estudio de la aplicabilidad del control
adaptativo con modelo de referencia para la linealizacion de un amplificador
de potencia usando una ley de adaptacion que fuera obtenida a partir del
concepto de hiperestabilidad (pasividad).

El concepto de hiperestabilidad, si bien ha sido estudiado en el campo
de la Teoria de Control, aiin no habia sido aplicado en la linealizacion de
amplificadores de potencia que exhibieran distorsion de amplitud y de fase.

Nuestra aportaciéon ha sido haber aplicado la teoria del control adaptativo
y el concepto de la pasividad en la solucién del problema de la linealizacion
de amplificadores de potencia operando en RF, asunto en el que tal apli-
cacién resulta inédita, y haber obtenido un linealizador novedoso con unas
prestaciones muy elevadas en comparacion con otras técnicas de linealizacion
bien afianzadas.

Nuestra investigacién nos ha conducido al diseno de una estructura que es
capaz de linealizar un amplificador de potencia que opere en cualquier banda
de frecuencias. Esta estructura se vale de la descomposiciéon de las senales en
sus componentes en fase y cuadratura para manejar, ademés de la distorsion
AM/AM, la distorsiéon AM/PM. La complejidad del linealizador hiperestable
que proponemos no es mayor que la complejidad de otros esquemas de linea-
lizacién ampliamente usados, como los basados en estructuras de feedforward
y predistorsién, y con todo, es capaz de ofrecer prestaciones superiores.

Se ha validado la efectividad del linealizador mediante simulacién con-
trastando sus prestaciones con el de dos esquemas de linealizaciéon bien ex-
perimentados (feedforward y realimentacién Cartesiana). Sobre un escenario
comun, utilizando una senal de prueba con un PMR de 6.8 dB y una po-
tencia pico 4 dB por encima del punto de 1 dB de compresion de un AP en
clase A, el linealizador hiperestable permite reducir la distorsion en al menos
28 dB, aun en las condiciones desfavorables en las que con realimentacién
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Cartesiana y feedforward apenas es posible lograr una reduccién de 15 dB y
8 dB, respectivamente.

Podemos concluir afirmando que todos los objetivos propuestos han sido
alcanzados.

En resumen, se ha aplicado la teoria de control adaptativo con modelo de
referencia para la linealizacién de un amplificador de potencia en la banda
de radiofrecuencias, disenando una ley de adaptacion basada en la teoria de
la hiperestabilidad. Especificamente:

1. Se ha disenado un linealizador basado en un sistema de control adapta-
tivo con modelo de referencia, usando una ley de adaptacién obtenida
a partir de la hiperestabilidad.

2. Se ha probado la efectividad del linealizador usando dos leyes de adap-
tacion hiperestables diferentes.

3. Se ha disenado una estructura general para la implementacién fisica
del linealizador.

4. Se ha estudiado la eficacia de esta estructura en la linealizacion de un
amplificador de potencia que presentaba distorsion AM/AM y AM/PM.

5. Finalmente, se ha validado la estructura propuesta mediante la con-
trastacion de su rendimiento con otros esquemas de linealizacién am-
pliamente usados.

7.1. Trabajo futuro

De acuerdo a los prometedores resultados obtenidos, esta investigacion puede
considerarse como la iniciacién de toda una nueva sublinea de investigacion
en el area de la linealizacion de amplificadores de potencia. Las estructuras
que hemos propuesto, en particular la que ha merecido nuestro analisis, ha de
ser implementada fisicamente para una ulterior investigacion experimental.
Las imperfecciones que hemos analizado y que luego hemos probado en un
escenario de simulacion perfectamente controlado, han de ser comprobadas
mediante hardware. Es de esperar que en tal implementacion fisica del li-
nealizador sus prestaciones sean inferiores que las previstas tedricamente (lo
cual ocurre para todos los esquemas de linealizacién) debido sobre todo a la
accién conjunta de las imperfecciones que en nuestra tesis hemos estudiado
individualmente. Las Estructuras 2 y 3 que han sido esbozadas en esta te-
sis son ejemplos de otras posibles implementaciones fisicas del linealizador
hiperestable, y han de ser sometidas a ulterior investigacion, asi como otras
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posibles arquitecturas hardware basadas en los mismos principios desarrolla-
dos en esta tesis han de ser investigados.
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Glosario

ACP Adjacent Channel Power.

ADC Analog to Digital Converter.

AM/AM Amplitude Modulation/Amplitude Modulation.
AM/PM Amplitude Modulation/Phase Modulation.
AMPS Advanced Mobile Phone System.

AP Amplificador de Potencia.

ASK Amplitude Shift Keying.

BER Bit Error Rate.

BPSK Binary Phase Shift Keying.

BW Bandwidth.

CAG Control Automético de Ganancia.

CALLUM Combined Analogue-Locked Loop Universal Modulator.
CDMA Code Division Multiple Access.

CMOS Complementary Metal-Oxide Semiconductor.
CPFSK Continuous Phase Frequency Shift Keying.
CPM Continuous Phase Modulation.

DAC Digital to Analog Converter.

DQPSK Differential Quadrature Phase Shift Keying.

DSP Digital Signal Processor.
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GLOSARIO

EE&R Envelope Elimination and Restoration.
FSK Frequency Shift Keying.

GSM Global System For Mobile Communication.
GMSK Gaussian Minimum Shift Keying.

IBO Input Back-Off.

IF Intermediate Frequency.

LINC Linear Amplification using Non-Linear Components.
LMDS Local Multipoint Distribution System.
LTI Linear Time-Invariant.

LUT Look-Up Table.

MCPA Multicarrier Power Amplifier.

MMCA Miniaturized Microwave Active Circuit.
MRAS Model Reference Adaptive System.
MSK Minimum Shift Keying.

NADC North American Digital Cellular.

OBO Output Back-Off.

OOK On-Off Keying.

Op Amp Operational Amplifier.

OQPSK Offset Quadrature Phase Shift Keying.
PAE Power Added Efficiency.

PHS Personal Handyphone System.

PMR Peak to Mean Ratio.

PSK Phase Shift Keying.

PR Positive Real.

QAM Quadrature Amplitude Modulation.
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GLOSARIO

QPSK Quadrature Phase Shift Keying.
RF Radio Frequency.

SISO Single-Input Single-Output.

SPR Strictly Positive Real.

SSPA Solid State Power Amplifier.

PA Power Amplifier.

TDMA Time Domain Multiple Access.
TETRA Trans European Trunked Radio.
TWT Travelling Wave Tube.

VCO Voltage Control Oscillator.
W-CDMA Wide-Code Division Multiple Access.
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