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Palavras-chave

Resumo

Amplificador de Poténcia, linearidade, Switching, Envelope Tracking,
Envelope Elimination and Restoration, PWM,DC-DC converter , envelope
modulator, polar modulation, EER, ET., Polar modulation.

Este trabalho enquadra-se na area de Electrénica para Telecomunicac¢des.
A alteracdo dindmica da fonte de alimentacdo do amplificador de poténcia
é uma das actuais solu¢des para ultrapassar o compromisso linearidade
rendimento. A construcdo do modulador para gerar a alimentacao dindmica
é crucial para a obtencdo de um conjunto que cumpra os requisitos de
linearidade e rendimento. Os requisitos chave deste bloco sdo a largura de
banda e rendimento.

Neste trabalho foi feito o estudo das diversas abordagens e técnicas para
melhoramento da eficiéncia num amplificador de poténcia para radio
frequéncia em particular as que recorrem a modelacdo da amplitude da
fonte de Alimentagdo (Seguidor de envolvente (SE), eliminagdo e restauro
de envolvente (EER) e modulag¢do polar).

Efectuou-se o estudo dos moduladores de amplitude, seus requisitos chave
e técnicas de construgdo.

Foi implementado um modulador de amplitude capaz de fornecer 12W,
uma largura de banda para sinal fraco de 6MHz e um rendimento médio
para um sinal de CDMA2000FW de 57%. Este modulador permite a sua
utilizacdo em outros standart’s tais como o EDGE e CDMA2000RV com
rendimento respecivamente de 73% e 67% respectivamente.



Keywords

Abstract

Power Amplifier , linearity, Switching, Envelope Tracking, Envelope
Elimination and Restoration, PWM,Dc-Dc converter , envelope modulator,
polar modulation, EER, ET, Polar modulation.

This work is included in the area of electronics for telecommunications.
The dynamic shifting of the supply source of the power amplifier is
one of the nowadays solutions to overcome the efficiency linearity com-
promise. The modulator construction to generate the dynamic supply
is crucial to obtain a set that meets the linearity and efficiency requirements.

A study of several approaches and techniques for improvement of efficiency
in a radio frequency power amplifier, particularly the ones that use the
power supply amplitude modulation (envelope tracking (ET), envelope
elimination and restoration (EER) e Polar modulation) was made.

The study of the amplitude Modulators, its key requirements and construc-
tion techniques was be made.

An amplitude modulator able to supply 12W, a small signal bandwidth
of 6MHz and a 57% average efficiency for a CDMA2000RV signal was
implemented. This modulator allows it application in other standards like
EDGE and CDMA2000RV with respectably efficiency of 73% e 67%.
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Capitulo 1

Introducao

Os sistemas de comunicacao desempenham um papel crucial na sociedade de hoje
em dia. A crescente exigéncia de acesso a informacdo leva a que haja uma crescente
procura de sistemas que proporcionem ao utilizador uma total liberdade de acesso a
informacao. A mobilidade tem sem duvida um peso crucial quando falamos num sistema
de comunicacao. O grande desafio do passado era poder transmitir voz, hoje o grande
desafio é o acesso a conteidos multimédia.

1.1 Motivacao

Sao impostos aos provedores de servicos de telecomunicagdes novas exigéncias, for-
necer aos utilizadores maiores taxas de transmissao. Como hoje em dia o espectro
electromagnético é um bem escasso, foram, adoptadas formas de codificar a informagao
mais eficientemente. Estas técnicas de codificacao eficientes a nivel espectral utilizam
uma modulagao em fase e amplitude como é disso exemplo o Quadrature Phase-Shift
Keying (Q.P.S.K.) e 8 P.S.K. usados no Wide-Band Code Devision Multiple Access
(W.C.D.M.A.) e no Enhanced Data-rates for Global Evolution (E.D.G.E.), permitindo
uma transmissao de mais bit’s de informac¢ao com o uso de menor largura de banda. O
grande senao destas novas técnicas é nao possuirem uma envolvente constante (o sinal
é modelado em amplitude), isto provoca uma maior diferenca entre a poténcia méaxima
e a poténcia media de saida ou seja um Peak to Average Power Ratio (PAPR) mais
elevado. Logo a maior parte do tempo os amplificadores encontram-se a operar numa
zona abaixo do seu limite maximo, numa zona em que o seu rendimento é inferior ao seu
rendimento maximo. Como se nao bastasse estas codificagoes necessitam que os ampli-
ficadores de poténcia de radio frequéncia (AP) sejam lineares para nao deteriorarem as
constelagoes de saida e nao causarem um maior bit error rate. O problema é que tipica-
mente amplificadores lineares, tal como iremos ver no capitulo 2, tém baixo rendimento.
Isto tem implicacoes quer no tempo de duragao da bateria no caso dos equipamentos
portateis mas também nos custos de operacao das estacoes base. Que no caso nao é
s6 a dissipagao de poténcia provocada pelo Amplificador de Poténcia (AP) que tem de
ser tida em conta, mas também, os custos elevados com a aquisicao de aparelhos de ar



2 Capitulo 1. Introducao 1.2

condicionado, com a finalidade de dissiparem o calor gerado. Estes equipamentos véem
ainda deteriorar mais o rendimento das estagoes base, provocando grandes despesas para
o operador como podemos ver na tabela 1.2. Existem ainda outras motivagoes (ver ta-
bela 1.1) para que o AP de uma estagao base tenha um rendimento elevado, sao elas:
acréscimo do consumo de poténcia, isto ¢, maior consumo de energia eléctrica leva a
necessidade de maiores fontes de alimentacao, equipamentos de entrada de energia mais
caros exemplo transformadores e/ou encargos de poténcia, também a deterioracao dos
semicondutores e sua performance (envelhecimento precoce) e a maior dimensao final
de todos os equipamentos (que é critico a quando da instalagdo em prédios e quando se
decide implementar o AP junto a antena).

Estacoes Base Dispositivos moéveis
Consumo energético Tempos de Chamada/Comunicacao
Ar Condicionado Integrabilidade
Dimensao Dimensao
Peso Peso
Deterioracao dos semicondutores Deterioracao da Bateria
Prego final das comunicagoes Preco final dos equipamentos
Preocupacoes Ambientais Preocupacoes Ambientais

Tabela 1.1: do baixo rendimento do Amplificador de Poténcia

Descrigao Poténcia consumida
Estacao Base 10,35KW
Ar Condicionado 2,59KW
Unidade de Radio 4,16KW
Banda Base 2,19KW
Fonte de Alimentacao 1,17TKW
Alimentagao da Antena 120W
Poténcia de Saida 120W
( 3 sectores duas portadoras, 20W por portadora)
Rendimento da BS 1,16 %
dados de [9]

Tabela 1.2: Exemplo do consumo de poténcia numa Estacao Base da Ericsson.

1.2 Objectivos

Alguns autores propoem, que a construgao de um AP linear e com um rendimento
elevado, passe pela sobreimposicao da envolvente de RF na alimentagao do AP [11]. O
objectivo principal deste trabalho é a construgao de um modulador de Amplitude para
sinais CDMA2000. O objectivo principal pode ser dividido nos seguintes passos:

e Compreensao das técnicas para melhorar o compromisso linearidade rendimento,
em particular a técnica de Eliminacao e Restauro de Envolvente EER, Se-
guidor de Envolvente SE e Arquitectura Polar;

e Avaliacdo quantitativa das necessidades de largura de banda, e slew-rate para
o sinal de CDMA2000;
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e Estudo das possiveis implementagoes e perdas de eficiéncia associadas.

e Desenho, simulagao e teste do modulador de amplitude.

1.3 Estado da Arte

Tipo de Mo- | Aplicacao Largura de | Frequéncia Rendimento Referéncia
delador banda do | de switching maximo
MA

Buck 12kHz 200kHz 60%-95% 33

Buck-Boost IS95-CDMA 20kHz 500kHz 10%@0.4V- 26
65%Q4V

Delta NADC 100kHz CLK-10MHz 80% 31

Buck QPSK 160kHz 800kHz 90% 17

Buck IS95B-CDMA 500kHz 5MHz 90% 29

Interleaving 800kHz 80% 18

Delta

Buck EDGE 1MHZ 4.3MHz 13

Boost 1S95-CDMA 1.22MHz 10MHz 65%**@0.2W 10
74%Q1W

Buck IS95-CDMA 1.5MHz 16MHz 85%@95mA,1,25V| [27

Hibrido-Buck OFDM 20MHz média TMHZ 50%-60% 32

Tabela 1.3: Alguns trabalhos reportados na area;

Existem alguns trabalhos ja efectuados nesta drea. Pode-se fazer desde ja uma divisao
clara nestes trabalhos os que apresentam moduladores de amplitude (MA) com baixa
largura de banda e os que apresentam moduladores de amplitude com largura de banda
elevada. E visivel que os MA com elevada largura de banda tem uma eficiéncia baixa e
moduladores de amplitude com reduzida largura de banda tém uma eficiéncia elevada.

1.4 Estrutura da dissertacao

Para a construc¢ao do MA e para se cumprirem os objectivos desta tese ela encontra-se
organizada em cinco capitulos.

e No primeiro capitulo ¢ feito o enquadramento da dissertacao e a motivacao que
conduz a realizacao deste trabalho.

e O capitulo 2 é enquadrado o trabalho nos sistemas de comunicacao Radio. Sao
apresentadas as classes de amplificacao tradicionais. E apresentado o compromisso
eficiéncia espectral-rendimento. E efectuada também uma breve descri¢io das
técnicas Feedfroward, Feedback, Doherty, Sistema de desfasamento de Chireix’s,
Eliminagao e Restauro de Envolvente (EER), Seguidor de Envolvente (SE), e os
moduladores polares.

e O capitulo 3 é focado nos requisitos do modulador de amplitude (MA), nomea-
damente largura de banda, slew rate e factor de qualidade do filtro.

3



Capitulo 1. Introducao 1.4

O capitulo 4 é focado na construgao do MA e principais dificuldades que surgem
na sua implementacao. E retratado neste capitulo as varias topologias dos conver-
sores DC-DC (Linear, Comutados, Ressonantes e quasi-ressonantes). Sao descritas
limitacoes e caracteristicas dos componentes utilizados que provocam uma reducao
de eficiéncia dos conversores comutados.

No capitulo 5 é descrita a implementacao efectuada, resultados de simulacao da
mesma e resultados praticos.

Capitulo 6. Este capitulo completa a dissertacao, apresenta um resumo do tra-
balho realizado, efectua uma analise final dos resultados obtidos e termina com a
exposicao de possiveis linhas de trabalho e investigacao futura.




Capitulo 2

Amplificadores de Radio
Frequeéncia

2.1 Introducao

Hoje em dia podemos dizer que quase todo o ser humano usou um sistema de comu-
nicacao radio. Algo que no inicio do século XX era apenas uma novidade tecnolégica,
hoje é ja um dos “pilares” da sociedade moderna. A sua crescente importancia no nosso
quotidiano e a forma como modificou os limites da comunicagao humana sao notérios.

2.2 Sistemas de comunicagao radio

Um sistema de comunicacao rddio é um sistema que utiliza a propagacao de ondas
electromagnéticas, para permitir ao utilizador de um dispositivo a possibilidade de se
mover no espaco fisico sem a utilizacao de cabo, seja ele telefénico, coaxial, ou éptico.
Nas figuras 2.1 e 2.2 sao apresentados os diagramas de blocos tipicos de um receptor e
transmissor radio, respectivamente.

\w‘\‘“u\w " I |MM“\' MM uw”mﬂm W —~ —~
Desmodulador ADC ‘ DSP DAC Transdutor

Figura 2.1: Diagrama de blocos de um receptor radio;

Uma das principais problematicas da transmissao, é vencer as chamadas perdas em
espaco livre. E justamente a fungao do amplificador de poténcia (AP), amplificar o sinal,
por forma a que a poténcia do sinal de entrada no receptor seja tal que o sinal possa
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Transdutor ADC DSP DAC Modulador

Figura 2.2: Diagrama de blocos de um transmissor radio;

~ ~ g L il ot b Y
i

ser desmodulado com uma relacao sinal ruido adequada. A poténcia de sinal necesséaria
depende da codificacao utilizada, bem como a distancia entre o receptor e o transmissor.

2.3 Meétodos de amplificacao-Classes de Operacao

Cinf
Cinf { }
I |
il \
L in = L in
Zo f f % L % —C Rcarga
Ve(t) Vs C Vos T I Cin

Figura 2.3: Esquema tradicional de um Amplificador de Radio Frequéncia, amplificador
em modo corrente;

Tradicionalmente, os AP subdividem-se em varias classes A, AB, B, C, D, E, F
[6]. Nas classes mais tradicionais(ver figura 2.3) em que um amplificador é uma fonte
de corrente controlada (A,AB,B,C), esta classificagdo depende do chamado angulo de
condugao, ou seja, a porgao de sinal de entrada em que o elemento amplificador (BJT,
MOSFET, etc) estd na sua zona activa. A classe A opera na totalidade da gama de
entrada (angulo de condugao 27) sendo assim a classe mais linear contudo esta classe de
operacao tem uma grande contrariedade, é a classe de operagao com menor rendimento.
O seu baixo rendimento é resultante do amplificador no maximo entregar a carga metade
da corrente de polarizacao. Assim, existe sempre dissipacao de poténcia no elemento
activo. A eficiéncia maxima desta configuracao é 50%.
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Na classe B, o amplificador apenas conduz corrente em metade da amplitude de
entrada. O angulo de conducao é 7w dado que o elemento activo se encontra na sua zona
inactiva na outra metade do ciclo. Isto permite a esta classe ter um rendimento melhor
que a classe A. Contudo existe distor¢gdo provocada no sinal devido a impossibilidade
de polarizar o elemento activo exactamente no limiar da conducao, e aos efeitos nao
lineares caracteristicos da regiao de inversao fraca. Efeitos estes que sao caracteristicos
de quaisquer dispositivos activos, em zonas perto do seu limiar de conducao. A eficiéncia
maxima desta configuracao é de 78,5%.

A Classe AB é um compromisso entre a linearidade e a eficiéncia, o seu angulo de
conducao situa-se entre m < 6 < 27w. Nesta classe os efeitos de entrada em condugao
nao sao tao visiveis, uma vez que o elemento activo ja se encontra polarizado com uma
corrente estaciondria. A eficiéncia desta classe é superior a da classe A, 50%, mas inferior
a da classe B, 78,5% e é dependente do angulo de conducao como podemos ver em 2.1.

1 0 — sin(0)
~ 4sin(0/2) — (0/2) cos(6/2)

7 (2.1)

Na classe C o elemento activo é polarizado numa zona em que este conduz em menos
de metade do ciclo do sinal de entrada, ou seja, o seu angulo de conducao é inferior
a 7. Evidentemente que a conducao em menos de metade do ciclo provoca a perda da
informagao, mas como vantagem esta configuracao tem um rendimento bastante superior.
A medida que o angulo de conducao se aproxima de 0, o rendimento aproxima-se de 100%
como podemos ver pela formula 2.1. No entanto, é preciso ter em conta que a medida
que o angulo de conducao se aproxima de 0 a poténcia de saida também tende para zero,
como podemos ver pela féormula 2.2:

6 — sin(6)

Pou = T o
T 1 = cos(6/2)

(2.2)

Figura 2.4: Formas de onda das diferentes classes de Operacao;
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A premissa comum para as classes A, B, e C é que a formas de onda de tensao
de saida é sinusoidal, ver figura 2.4. Isto limita a sua eficiéncia, uma vez que existem
sempre pontos onde a onda de corrente se sobrepoe a onda de tensao, logo, a poténcia
dissipada pelo dispositivo activo é diferente de 0. Na base das classes D,E,F esta a ideia
de nao sobrepor a onda de corrente e onda de tensao no dispositivo activo para que a
eficiéncia deste seja idealmente 100%. Usualmente, estas configuragoes sao chamadas de
classes comutadas porque o elemento activo apenas se pode encontrar em dois estados
“ao corte”ou em plena conducao.

A classe D usa tipicamente dois dispositivos activos para criar a onda quadrada e um
filtro com um elevado factor de qualidade (Q) para regenerar a forma de onda final. Os
problemas para esta classe sao as perdas resistivas quando da conducao do dispositivo
activo e as perdas associadas a carga e descarga da capacidade de saida do dispositivo
activo. Isto leva a que a sua frequéncia maxima de funcionamento tipicamente nao
exceda os 100MHz.

A classe E é uma classe importante dos amplificadores comutados que necessita
apenas de um unico dispositivo activo. Nesta configuragdo, um RF-Choke ¢é usado
como dispositivo de “pull up” /fonte de corrente. A malha de adaptacao de saida num
amplificador de classe E é desenhada para ser ressonante juntamente com a capacidade
de dreno do MOSFET, para que a capacidade de dreno esteja totalmente descarregada no
comeco de cada ciclo. Como resultado disto ocorre o conhecido zero-voltage-switching
(ZVS) e zero-voltage-derivative-switching (ZVDS) do elemento activo. Como ocorre
ZVS, a eficiéncia desta classe é préxima dos 100%. Esta classe tem um aspecto negativo
a realgar: a tensao de pico V), pode ser 3-5 vezes superior a tensao de alimentacao [6].

retirado de [22]

Figura 2.5: Diagrama genérico da classe F ;

A classe F apoia-se nas caracteristicas da malha de saida para reduzir o produto
da tensao pela corrente no dispositivo activo. Um filtro do tipo “bandstop” é usado
para bloquear algumas ou idealmente todas as harménicas impares da corrente de saida.
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No limite o transistor opera em on/off tendo assim um rendimento teérico de 100%.
A grande desvantagem desta configuragdo é a complicada malha de saida. A principal
vantagem da classe F sobre a classe E é a tensao inversa maxima sobre o elemento activo,
jd que no caso da classe F nao passa duas vezes a tensao de alimentagao [22]. A sua
eficiéncia pratica é determinada essencialmente pelas caracteristicas do filtro FL1 da
figura 2.5 [22].

Podemos entao concluir que as classes de operagao que tém um comportamento
aproximadamente linear, tém um uma eficiéncia baixa (Classes A, AB, B). As restantes
classes sao eficientes mas nao tém um comportamento linear (Classe D, E, F).

2.4 Todos os Amplificadores sao nao lineares

Como vimos, a principal funcao de um AP é adicionar poténcia ao sinal de entrada,
de forma a este poder “vencer” as perdas em espaco livre. Para poder fornecer poténcia
a saida, o AP tem de ir buscar essa energia a fonte DC [11]. Pela lei da conservagao
da energia vemos facilmente que a relagdo de poténcias final da figura 2.6 é a dada pela
equacao 2.3.

Pdc

> |Ap>C>

Pin Pout

Pdiss
retirado de [12]

Figura 2.6: Balango de Poténcias no AP;

Pdc + Pm = Fout + Pdiss (2~3)

Onde P,. é a poténcia fornecida ao amplificador pela fonte, P;, é a poténcia do sinal
de entrada, P,,; é a poténcia entregue a carga e Py;ss € a poténcia dissipada no ampli-
ficador. Assim sendo podemos definir o ganho G do amplificador como é demonstrado
na equagao 2.4.

Fout _ o | Fae — Faiss (2.4)
P; P;

Facilmente chegamos a conclusao que para uma fonte de alimentacdao com poténcia
limitada e o AP com uma poténcia dissipada nula, haverd um ponto no qual P,,; nao
conseguird acompanhar F;, e deste modo existira uma compressao de ganho. Usualmente
opera-se 0 AP na regiao um pouco abaixo desta compressao. Defini-se usualmente um

G =

9
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valor aceitavel para este recuo operando normalmente abaixo do ponto de compressao
1-dB,ou seja, abaixo do ponto em que o ganho de poténcia é inferior em 1dB ao ganho
esperado em sinal fraco.

Em 2.5 vemos a definicao de rendimento de poténcia adicionada. Esta definigao
fornece uma melhor perspectiva da forma como o PA lida com a poténcia uma vez que
a anterior definicao de rendimento nao tinha em conta P;,, podendo, em casos em que o
ganho é baixo, fornecer uma perspectiva distorcida da forma como o AP gere a energia.

Pout_Pi
Pdc

PAE = (2.5)

2.5 Efeito da nao linearidade dos AP na transmissao

A resposta do AP pode entéo ser aproximada por uma expansao em série de poténcias
da forma 2.6 [12]:

y(t) = 3 K2 (1) (2.6)
n=1

Sabendo que no dominio da frequéncia a multiplicacao é traduzida por uma convulsao
com n termos, ocorre entao uma regeneracao de componentes na frequéncia que nao
estavam presentes no sinal original[12]. O fenémeno anteriormente descrito é apelidado
de regeneracdo espectral e é exemplificado na figura 2.7

- . ]
10 f““\l T
. "N

. L™

» W b

Magnitude, dE
[~]
&
=
== 3
=]
—
—=
ey

-0.2 -0.15 -0.1 -0.05 1] 0.0s 01 0.15 0.2
Frequency (GHz)

Figura 2.7: Exemplo do efeito da nao linearidades do AP no dominio espectral;

Na figura 2.7 é possivel ver que o sinal recebido pelo amplificador é mais confinado
espectralmente que o sinal que depois é transmitido. Este alargamento pode facilmente
sobrepor-se a canais adjacentes. Assim sendo é importante definir o racio de densidade

10
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de poténcia entre o canal e a canal adjacente. Para isso, define-se o Rdcio de Poténcia
entre o Canal e o seu Adjacente (ACPR), equagao 2.7 , onde Y (k) é a densidade espectral
de poténcia.

=~
sy

5 Y (k)[*

k=
ACPR = — (2.7)

M

N

w

2
s 3 Yk
-

Os efeitos das nao linearidades do Ap também poderem ser vistos na constelagdo. A
figura 2.8 mostra de que modo as nao linearidades afectam a constelacao.
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Figura 2.8: Exemplo do efeito da nao linearidades do AP na constelagao; a)Constelagao
de entrada; b)constelacao de saida;

Este efeito de dispersao em relacao a constelacao central pode ser medido através do
vector de magnitude do erro (EVM) como se pode ver na figura 2.9.

Vector medido

Vector de erro

Vector para o sinal ideal

or

Figura 2.9: Exemplo do EVM

Em alguns pontos deste trabalho foi adoptado o chamado raw-EVM ou erro médio

11
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quadréatico normalizado (NMSE). O NMSE pode ser definido na forma 2.8.

onde y(n) é a saida actual, §(n) é a saida desejada.

2.6 Efeitos das modulacgoes na eficiéncia espectral e no ren-
dimento de poténcia

De uma onda electromagnética sinusoidal pode-se retirar, usualmente, dois tipos de
informacao: a informacao de fase e a informacao de amplitude. Assim, uma modulagao
eficiente do ponto de vista espectral deverd utilizar esses dois graus de liberdade possiveis
para codificar a informacao. Quando codificamos a informagao em amplitude, estamos
também a variar o valor médio como se pode ver na figura 2.10. Usualmente, define-se
o coeficiente entre o valor médio da poténcia do sinal e o seu valor de pico (PAPR)
segundo 2.9, sendo que uma codificagao espectralmente eficiente entao terd um valor de
PAPR superior a unidade.

Poténcia de pico  Max[P,y]
PAPR = = —F 2.9
Poténcia média P (2:9)

onde Max[Pyy| e P,y representam as poténcias de pico e média, respectivamente.

| Low Frequency Envelope |

Paaal \\/’ a'q,\ Peak
5

I n‘“;ﬁ\\\hi =
T I \\
AN

| High Frequency Carrier |

retirado de [30]

Figura 2.10: Forma de onda de um sinal de RF modelado em amplitude;

Este aspecto é bastante importante para caracterizar a forma como o amplificador
utiliza a poténcia [23] uma vez que o seu rendimento médio estard a baixo do seu ren-
dimento de pico, como se pode inferir da figura 2.11. Para o desenho do AP isto é

12
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retirado de [23]

Figura 2.11: Rendimento do AP em funcao do racio entre a energia de pico possivel e
a energia instantanea ;

importante porque o AP necessita de uma gama de amplitudes de saida maior, vendo
portanto o seu rendimento médio diminuido.

Isto é ainda agravado pelo facto dos sistemas de comunicagao radio serem desenhados
de maneira a que as distancias, entre o dispositivo movel e as estagoes radio Base,
bem como uma série de contrariedades ambientais, que afectam a propagacao do sinal
radio nao seja problema. Esta necessidade implica variacdao na poténcia de saida que é
caracterizada pela densidade de probabilidade de poténcia de saida do transmissor [28].

0.04
»(P,) |
RBAN
fam! SUBURB
URBAN
0.00 P
-5 =30  -10 10 30

Pa' dBm

retirado de [23]

Figura 2.12: Exemplo da funcao densidade de probabilidade de poténcia do Ap;

Como podemos ver pela figura 2.12, a maioria do tempo o AP néo se encontra a
funcionar na sua poténcia maxima. Dado que como vimos anteriormente o rendimento
méaximo do AP é conseguido proximo da saturacao, assim, se o AP opera a maioria
do tempo abaixo da sua poténcia de saida maxima, este vai ter um rendimento médio

13
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menor [28]. Entao podemos concluir que a poténcia média entregue a carga é dado pela
férmula 2.10 [28].

—00
Pout - / Pout-g<Pout)dPout
+o0o

(2.10)

Onde P,,; é a poténcia entregue a carga, P,,; é a poténcia instantanea entregue a
carga, g(P,,) é a probabilidade de acontecer essa poténcia. Assim sendo a poténcia
média serd muito inferior a poténcia maxima para a qual o amplificador serd projectado
levando a que o rendimento seja bastante deteriorado. Na tabela 2.1 temos os diferentes
sistemas em uso actual.

Sistema LB (MHZ) Modulagao PAPR PMPR Poténcia Dinamica Qualidade
(dB) (dB) Antena do Con- Espectral
(dBm) trolo de (dB)
Poténcia
(dB)
1G (AMPS) 0.03 FM 0 0 28 25 -26*
Ansi-136 0.03 7/4-DQPSK 3.5 19 28 35 -26*
GSM 0.2 GMSK 0 0 33 30 -60+
GPRS 0.2 GMSK 0 0 33 30 -60+
EDGE 0.2 37w /8-DQPSK 3.2 17 27 30 -54+4
UMTS 3.84 HPSK 3.5-7 =) 24 80 -33%
1S-95B 1.23 OQPSK 5.5-12 26-00 24 73 -42%*
CDMA2000 1.23 HPSK 4-9 oo 24 80 -42%*
TETRA 0.025 7/4-DQPSK 3.5 19 36 45 -60*
Bluetooth 1 GFSK 0 0 20 - -204++
802.11b 11 QPSK 3 =) 20 - -30*%+
802.11a/g 18 OFDM 6-17 =) 20 - -20% 4+
PMPR-Peak to Minimum Power Ratio.
Notas da Qualidade Espectral:
*Poténcia no canal Adjacente, medido na mesma largura de banda que o canal principal.
**Poténcia no canal Adjacente, offset de 885-kHz medido numa largura de banda de 30khz.
+Mascara de transmissao nos 400kHz.
++Mascara de transmissao nos 500kHz.
*4+Mascara de transmissao nos 1MHz.
Tabela 2.1: Exemplos dos diferentes Standards em uso actual;
4
AMPS /GSM
E N
34 MULTI-CARRIER
Figura 2.13: Densidade de probabilidade de poténcia para diferentes codificacoes (retirado
de [23]);

Como podemos ver na tabela 2.1, os standards de primeira geragao (1G) AMPS, Glo-
bal system for mobile communication (GSM) e General packet radio service GPRS tém
um PAPR = 0dB. Logo o AP trabalha sempre na maxima poténcia de saida. Verifica-se
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também pela tabela que a terceira geragao (3G) dos sistemas wireless ( Code division
multiple access (CDMA, Universal mobile telephone service UMTS, Interim Standard
95B IS-95B), oferecem uma significativa melhoria em termos de largura de banda, no
entanto o seu PAPR também bastante superior. Também podemos ver na figura 2.13 a
probabilidade de poténcia de saida de cada forma de codificacao.

2.7 Meétodos de optimizacao do compromisso linearidade
rendimento de poténcia

Existem algumas técnicas que pretendem ultrapassar o compromisso linearidade ren-
dimento. Estas técnicas podem subdividir-se nas que tentam melhorar a linearidade dos
sistemas(FeedBack, FeedFordward, Pré-distor¢ao), e nas que pretendem melhorar o ren-
dimento(Doherty, Chireix’s, seguidor de envolvente, eliminacao e restauro da envolvente
e Modulagao Polar).

2.7.1 FeedBack

Basseband
|

Basseband
Q

Figura 2.14: Feedback Cartesiano;

As técnicas de feedback sao globalmente utilizadas em electrénica. Contudo, a sua
aplicacao em RF nao é trivial pois, para se compensar um AP altamente nao linear, é
necessario o uso de um ganho de malha fechada elevado, uma tarefa complicada (sobre-
tudo a altas frequéncias), que pode levar facilmente & instabilidade do circuito. So o
feedback resultante das capacidades parasitas ou do acoplamento magnético basta para
que os AP oscilem a diversas frequéncias mesmo sem a existéncia explicita de uma ma-
lha de feedback, com a aplicacao de feedback externo é ainda mais dificil de conseguir
estabilidade.

Os citados problemas do feedback podem ser eliminados se o feedback for feito a
baixas frequéncias ou na frequéncia intermédia (IF). Num transmissor, isto é possivel
porque a forma de onda resultante da saida do AP é originaria de uma translacdo em
frequéncia do sinal em banda base ou de uma frequéncia intermédia (IF). Entao, se o
processo for invertido, e o sinal resultante for comparado com o sinal original, em banda

15
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base é possivel obter-se uma malha de feedback negativo, tal como ilustra a figura 2.14.
Uma vez que o desfasamento total da malha excede 7, o excesso de fase é adicionado
a um dos osciladores locais de forma a garantir a estabilidade. O correcto acerto do
desfasamento é dificil uma vez que este varia com a temperatura poténcia de saida e
parametros do processo. Normalmente, esta técnica é apelidada de feedback Cartesiano.
As principais desvantagem sao, a complexidade adicional resultante do desmodulador
necessario para a malha de feedback, a introducao de amplificadores de erro e o maior
custo devido a utilizacao de um maior nimero de componentes.

2.7.2 FeedFordward

Sinal ® AP e A, >(+

AP principal

1/Av

Amplificador de erro

Figura 2.15: Diagrama genérico do FeedForward;

A operacao do FeedFordward baseia-se na criagao de um sinal que permita eliminar
as componentes em frequéncia geradas pelo AP nao linear. Assim, no ramo auxiliar
¢é calculado o erro, amplificado e inserido no sinal de saida com sinal contrario. Isto
torna o conjunto linear. Na figura 2.15 é demonstrado o diagrama genérico de funcio-
namento. Na pratica, os dois amplificadores do circuito geram desfasamentos entre os
dois bragos, obrigando a utilizacao de linhas de atraso para compensar este desvio. A
grande vantagem destes sistemas é o facto de serem estaveis se cada bloco base o for.

Infelizmente esta topologia tem alguns problemas. Primeiro a implementagao de
atrasos requer a implementacgao de dispositivos passivos, sendo que o atraso As é parti-
cularmente critico, uma vez que a maioria da poténcia passa por este ramo. Segundo o
circuito subtractor da saida tem de ter baixas perdas de poténcia para que o rendimento
total do circuito nao seja fortemente degradado. Finalmente a linearizacao proveniente
desta técnica depende da correspondéncia de ganhos e fases para cada subtractor.

Idealmente, esta técnica permite entao a utilizacado de um AP mais eficiente, tornando-
o mais linear. No entanto é necessario um certo grau de linearidade ao AP para que o

16



2.7 17

amplificador de erro consiga gerar as componentes inversas eficazmente.

2.7.3 Pré-distorcao

Sinal ~ ya
Distorcao ~ AP

Figura 2.16: Exemplo de Pré-distorgao;

A pré-distorcao modifica a entrada do AP para que o conjunto das distorcoes do
pré-distorcor e do AP se anule. Esta técnica é limitada uma vez que nao consegue
ultrapassar os efeitos da saturacao do elemento de poténcia, permitindo apenas melhorar
a linearidade na zona de operagao, e ir um pouco mais além, antes de a compressao de
ganho se tornar dominante. Mais uma vez a pré-distor¢ao nao consegue lidar com um
AP com fortes nao linearidades, limitando assim as classes de operacao aplicaveis as
classes lineares. Na prética, esta técnica é bastante utilizada(por vezes em conjunto
com outras) uma vez que nao altera a estabilidade do circuito e é relativamente facil de
aplicar.

2.7.4 Amplificador de Doherty

O amplificador de Doherty é uma das primeiras técnicas a utilizar multiplos amplifi-
cadores para resolver o problema do rendimento. Foi apresentada pela primeira vez em
1936]7].

A amplificagdo, em regime linear, até niveis de poténcia de saida proximos das
maximas permitidas pelos dispositivos activos, exige impedancias de carga significa-
tivamente menores que as correspondentes a maxima permitidas pelos dispositivos acti-
vos, significativamente menores as correspondentes a méaxima transferéncia de poténcia.
Como tal, o ganho de sinal fraco é usualmente baixo, o que impoem um também baixo
valor de rendimento de poténcia adicionada. Para observar este compromisso entre a
impedancia de carga de maximo ganho e a que garante linearidade até maiores niveis
de poténcia de saida, o amplificador de Doerty comeca por operar sobre uma carga re-
lativamente elevada para a depois baixar quando a excursao de sinal assim o requer.
Esta variacao dinamica da carga é conseguida a custa de uma carga activa criada com
base na corrente de saida do amplificador auxiliar. Este, usualmente polarizado para
operar em classe C, encontra-se ao corte na zona de sinal fraco e entra em funcionamento
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18 Capitulo 2. Amplificadores de Rddio Frequéncia 2.7

Splitter

Sinal =

N4 AP Principal N4

Saida

PA

AP Auxiliar

Figura 2.17: Diagrama tipico de um amplificador Doherty;

quando se pretende que a impedancia de carga do amplificador principal comece a bai-
xar. Aumentando o rendimento de poténcia adicionada para niveis de sinal bastante

1.0
1 a=0.25 CLASSICAL DOHERTY
a=10.5
yl
0.5+

CLASS B

0.0 — —
0.0 0.5 1.0

Figura 2.18: Rendimento do amplificador de doherty em funcao da Poténcia de saida
(retirado de [23));

abaixo do maximo, mas exactamente os de maior probabilidade (como se vé na figura
2.18), o amplificador de Doerty consegue assim um significativo aumento de rendimento
médio.

Como esta técnica utiliza transformadores de % é imposta a sua utilizagdo a uma
unica frequéncia central o que nao vai no mesmo sentido que o actual esforco para
construgao de sistemas que se possam reconfigurar/adaptar. Assim o Amplificador de
Doherty mostra-se menos atractiva para a realizacao deste tipo de sistemas.
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S, () b

. Modulador Sou ()
AM-PM A

Su(t)
s

Figura 2.19: Diagrama do funcionamento do Chirex

2.7.5 Sistema de desfasamento de Chireix

Esta técnica é, por vezes, chamada de amplificacdo linear com o recurso a compo-
nentes nao lineares (LINC)[5]. O seu nome ¢é devido a sua capacidade de utilizar dois
amplificadores nao lineares para amplificar sinais desfasados entre si mas de amplitude
constante, que sao finalmente combinadas na saida, sendo a totalidade do sistema linear
(figura 2.19). Desta forma gera um sinal modelado em fase e amplitude. O conceito
desta técnica foi proposta em 1935 por chireix [4] e posteriormente em 1974 por Cox [5].
O conceito principal comeca com a relagao trigonométrica 2.11:

cos(A) + cos(B) = 2 cos (A ; B> cos (’4_23> (2.11)

Se as entradas de cada amplificador forem:
S1/2(t) = cos(wt £ cos H[A(t)]) (2.12)

Se a entrada for S;,(t) = A(t) cos(wt); E A(t) é a amplitude do sinal de entrada. Se
o ganho de cada amplificador for G o sinal a saida destes pode ser somado e ficara:

Sout(t) = G{Sl (t) + S2(t)} (213)

Sou(t) = 2GA(t) cos(wt) (2.14)

em que 2G é o ganho do sistema. Se o valor inicial for também modelado em fase,
pela relacao 2.14, a informagao de fase estara também presente na saida sem qualquer
alteragao. Desta forma AP nao lineares podem ser utilizados desde que as suas carac-
teristicas de saida sejam idénticas. A ideia principal subjacente a esta técnica é o que o
Modelador AM-PM tem de gerar os sinais S1(t) e Sa(t), enquanto a informagcao contida
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20 Capitulo 2. Amplificadores de Rddio Frequéncia 2.7

na amplitude é codificada na fase. A principal dificuldade desta técnica é o design da
saida uma vez que a utilizacao de um misturador tradicional (misturador de Walkinson)
nao é adequada pois os sinais nao sao sincronos em fase. A complexidade desta técnica,
o seu dificil projecto e os erros na constelagao provocados pelas nao linearidades dos dois
AP sao as suas principais desvantagens.

2.7.6 Eliminagao e Restauro da Envolvente (EER)

Fonte DC

il

u\wm") il .)

Legenda: | MA -Modulador de Amplitude
Det Env -Detector de Envolvente
AP -Amplificador de Poténcia

Figura 2.20: Eliminacao e Restauro da Envolvente;

Esta técnica foi introduzida por Kahn em 1952 [14]. A figura 2.20 mostra o diagrama
funcional do sistema. Utiliza o principio que um sinal de RF modulado pode ser descrito
pela forma RF;, = A(t) cos(we.+¢(t)), em que A(t) é a amplitude e ¢(t) é a fase. Entao o
sinal de entrada pode decompor-se, em envolvente e fase, amplificando-os separadamente
e combinando-os no final. Com isto, o AP apenas necessita ser linear em termos de fase.
Logo as classes D,E e F, podem ser utilizadas melhorando o rendimento do AP. Os
problemas térmicos da dissipagao de poténcia também sao repartidos entre a fonte de-dc
e o AP em si [9].

Contudo ¢ importante igualar os diferentes tempos de atraso entre a fase e a ampli-
tude do sinal [2]. Isto é bastante dificil de conseguir, sobretudo em circuitos a operar
a frequéncias distintas como é o caso. Em segundo lugar, limitadores de amplitude in-
corporam elementos activos como pares diferenciais que tém um comportamento nao
linear a altas frequéncias, corrompendo assim a informacao de fase. E preciso ter em
conta que no caso da utilizacao de um MOSFET, as capacidades de dreno-porta e dreno-
fonte variam com a amplitude da tensdo provocando também variagoes na diferenca de
tempos de atraso entre a fase e a amplitude do sinal. E necessério contar ainda com
o rendimento do modulador de amplitude, que degrada a performance total do sistema
sobretudo para poténcias de saida préximas da poténcia maxima do AP. Esta técnica,
pelo menos em teoria pode aproximar o rendimento do circuito a 100%.

20



2.7 21

Em 2.5 vemos a defini¢ao de rendimento de poténcia adicionada. Esta equacao pode
ser reescrita na forma de 2.15 como é demonstrado em [19]:

Pin
Pdc
Assim sendo podemos chegar a conclusao que para se obter grande rendimento e boa
linearidade, Pj. tem de variar em funcao de P;,. E este o principio que se encontra na
base do EER, ou seja o modulador de amplitude apenas fornece a poténcia que o AP
necessita. Por isso se diz que, nesta técnica, o AP opera sempre em privacao de tensao
de polarizacao.

PAE = (G - 1) (2.15)

2.7.7 Seguidor de Envolvente

Este esquema aparece na literatura como “envelope tracking” ou “envelope following”
e é bastante parecido com o esquema explicado no ponto anterior. Contudo, o limitador
é desnecessario. Em vez do uso de um amplificador nao linear, o AP opera em modo
linear. A alimentacdo deste é modulada com a envolvente do sinal de entrada. Assim o
amplificador terda menos poténcia que aquela que teria se fosse directamente alimentado
por uma fonte DC, mas mais do que aquela que teria se fosse o EER, ver figura 2.21.

Legenda:
———— Polarizagdo DC

V2| ——— Polarizagdo ET

| e

//////////////%% o BE

Poténcia util

Tempo

Figura 2.21: Comparagao das Perdas do EER, ET e a polarizacao fixa;

Esta técnica é mais flexivel que a EER, uma vez que a coincidéncia temporal entre
os dois circuitos nao € tao critica. Isto permite que o projecto seja mais simples. Infe-
lizmente existe um revés. O amplificador tem de preservar a informacao de amplitude e
portanto ser linear (classe A, AB, B). Consequentemente terd um rendimento inferior ao
do EER onde podemos usar uma classe saturada. Também aqui o projecto do modulador
DC de alto rendimento é, como explicamos anteriormente, é dificil e critico. Contudo
as caracteristicas de largura de banda e precisao deste sao mais relaxadas em relagao
ao EER. A implementacao desta técnica é mais simples e pode ser implementada em
sistemas que ja operam tornando-os mais eficientes.
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22 Capitulo 2. Amplificadores de Radio Frequéncia 2.8

2.7.8 Transmissores Polares

Muito embora esteja incorporada nesta tese junto das técnicas para ultrapassar o
chamado compromisso linearidade rendimento, nao é bem uma técnica de linearizagao
mas sim uma arquitectura total do sistema de transmissao. Esta arquitectura devido
ao seu interface digital analégico proporciona-se a utilizacao em sistemas que se possam
reconfigurar /adaptar. Esta técnica usufrui do facto de existir j4 um DSP no circuito
(ver figura 2.22) que pode assim gerar as componentes em fase e amplitude necessérias.
Sendo de resto em tudo semelhante ao EER.

Fonte DC
DSP
Ap(t) il W{W\
pia 2P0 ‘MA |
D/A Ph(t) AP
0y
Il
Legenda: | MA -Modulador de Amplitude
DSP -Processador digital de sinal
AP -Amplificador de Poténcia

Figura 2.22: Modulacao Polar;

2.8 Conclusoes

Podemos concluir que existe um compromisso linearidade rendimento nos AP de
radio frequéncia. Este compromisso é ainda agravado pelas técnicas de codificacao actu-
ais. Existem algumas técnicas para ultrapassar o compromisso linearidade rendimento.
As técnicas de ERR, Modulagao polar e Seguidor de Envolvente sao bastante promis-
soras. Estas técnicas precisam de um modulador de amplitude para o seu correcto
funcionamento.
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Capitulo 3

Rendimento e largura de banda
em EER/Modulagao Polar

3.1 Introducao

Fonte DC Fonte DC

DSP [J
Aot il \MJM
o PO
Ph(t
e
H«\MM il il |w)
a A) B)
Legenda: [ MA -Modulador de Amplitude
DSP -Processador digital de sinal
AP -Amplificador de Poténcia
Det Env -Detector de Envolvente

Figura 3.1: Diagrama genérico: A) Modulagao Polar; B)Técnica de EER;

As técnicas de amplificacao com recurso a EER ou de transmissao polar tém o objec-
tivo de melhorar o compromisso linearidade rendimento. Porem, tais técnicas tanto aqui,
como em qualquer ramo da engenharia, colocam os seus proprios desafios. Analisando
ambas as técnicas, chega-se a conclusao que o desafio principal se encontra no modulador
de amplitude, ja que este tera caracteristicas muito restritivas, quer de linearidade quer
de eficiéncia. O objectivo deste capitulo é identificar as caracteristicas de desempenho
necessarias do Modulador de Amplitude (MA) para se cumprirem os requisitos impostos
pelos standards, em particular CDMA2000 Ford Ward(CDMA2000FW).
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24 Capitulo 3. Rendimento e largura de banda em EER/Modulacao Polar 3.2

3.2 Rendimento

Para se falar de rendimento em amplificadores EER ou transmissores polar é preciso
ter em conta que uma PAE de 100% requere uma PAE de 100% do AP e uma PAE
de 100% do Modulador de Amplitude (MA). Sabendo entdo que nem o AP nem o
MA possuirao tal rendimento, vamos analisar o rendimento do conjunto, assumindo um
rendimento genérico abaixo do ideal. Assim, o rendimento do conjunto é mostrado em
3.1 a 3.3 onde 74ptq; é 0 rendimento total do circuito, n4p € o rendimento do amplificador
de poténcia e nyr4 é o rendimento do Modulador de Amplitude.

Poutap o Poutap Pouti A

Total = e = " PowntaPpc (3.1)
mas,Ccomao:
T (3.2
out M A DC
logo:
Ttotal = TMMATAP (3.3)

Concluimos, entao, que para que o rendimento do conjunto seja alto, o rendimento de
cada uma das partes tém de ser ainda mais alto, como é mostrado na figura 3.2.

Rendimento total em fungso do

£
[}

Fendimento oo AP
o o
= w

o
w

=
[+

01

u] 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Rendimenta do MA

Figura 3.2: Rendimento total em fungao do Rendimento do MA e do rendimento do AP;

Para o AP, a escolha facilmente recai sobre uma classe comutada (D,E e F). Nesse
caso, é de esperar um rendimento do AP da ordem de uns 65%-70%. Assim, e para
que o conjunto tenha um rendimento final proximo de, pelo menos, 50% é de esperar
que o0 MA tenha um rendimento acima dos 65%-70%. Para possuir tal rendimento o
MA terd de ser algo semelhante aos conversores de-dc comutados, ou aos amplificadores
de audio digitais. Infelizmente, os amplificadores comutados sofrem de limitaces de
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largura de banda, bem como de um compromisso entre esta e o rendimento. A primeira
destas é a imposta pela natureza discreta do processamento. Na verdade, a desejada
rejeicao da frequéncia de comutacdo, mantendo fidelidade ao sinal desejado, exige que
esta seja muito maior que a largura de banda do sinal. O compromisso entre a largura
de banda(e, portanto, a frequéncia de comutagao) e o rendimento devido ao facto de que
um comutador nao ideal com uma capacidade parasita C, as perdas por comutagao sao
proporcionais a esta capacidade e a frequéncia de comutagao. Posto isto, percebe-se a
importancia de analisar o comportamento do MA face as suas limitagoes de velocidade,
nomeadamente no que diz respeito a largura de Banda e ao Slew-Rate.

3.3 Largura de banda

Um sinal de Radio Frequéncia pode ser escrito na forma :
S(t) = Re[A(t)el e TeM)] (3.4)

Reescrevendo:

S(t) = Re[A(t)el D) we(t)] (3.5)

e fazendo S, = A(t)e/?®) | a chamada envolvente complexa,

S(t) = Re[Spe@e®)] (3.6)

Sp pode ser usado para descrever o sinal de RF sem atender & existéncia de portadora
ed@e(®) de muito alta frequéncia. Isto é ttil para a simulacio e para a caracterizacio do
sinal, quando se estd a tratar apenas do MA.

Se A(t) e ¢(t) forem, respectivamente, a amplitude e a fase do sinal, serdo entao
dados por:

Qin
At) = Il?n(t) + Q?n(t) ¢(t) = arctan (I((tt))) (3.7)

Onde:
S(t) = Linw) + 7 * Qinq) (3.8)

Entao o sinal A(t) é resultante da passagem dos sinais I;,() € Q) da envolvente de
RF por uma forte nao linearidade. Como consequéncia, o sinal A(t) tem uma largura de
banda infinita em oposigao, ao espectro confinado do sinal de RF, como mostra a figura
3.3.
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26 Capitulo 3. Rendimento e largura de banda em EER/Modulacao Polar 3.3

Espectro da envolvente complexa e amplitude da envolvente de um sinal CDMA2000FW
50 T T T ]

—&— Amplitude da Envolvente
—A— Envolvente Complexa

Densidade espectral de Poténcia (dBm/Hz)

Frequéncia(Hz) 7

Figura 3.3: Espectro da envolvente complexa e da amplitude da envolvente de um sinal
CDMA2000FW,;

No dominio temporal podemos ver que as componentes de alta frequéncia sao geradas
na passagem das amplitudes negativas e positivas da envolvente de RF, a amplitudes
positivas apenas, gerando assim zonas de variacao rapida e, portanto, componentes de
maior frequéncia (figura 3.4 e 3.5).

Envolvente do sinal de CDMA2000 no dominio temporaral
140 T T T T T T T T

Amplitude

1201 n L ” .

80 q

. Iy |

40

Tenséo(V)

200\l , : .

i i i i

252 254 256 258 2.6 262 264 266 268 27
Tempo (s) x 10

Figura 3.4: Exemplo da envolvente de Amplitude de um sinal CDMA2000FW no dominio
temporal;

Felizmente, e embora amplitude da envolvente nao seja limitada em frequéncia, a
densidade espectral de poténcia decresce rapidamente com a frequéncia,(ver figura 3.3).
Assim, é importante definir a velocidade que é necesséria para o MA para uma correcta
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Envolvente complexa no dominio temporal

100 b

50

tensao(V)
o

-100 B

252 254 256 258 26 262 264 266 268 27
Tempo(s) X107

Figura 3.5: Exemplo da envolvente Complexa de um sinal CDMA2000FW no dominio
temporal;

operacao. Este requisito de velocidade pode ser definido em dois termos: a necessidade
largura de banda linear e a necessidade de “slew rate”. E, entao, necessario especificar
os valores minimos destas grandezas, as quais o AM deve obedecer, para que o conjunto
final, AP e MA, cumpra as especificagoes.

3.3.1 Largura de Banda Linear

LB=LBN*1,25Mhz

Sinal S(t) ISl

s(t
CDMA2000FW | AP ©

NMSE

125Mhz|  £S(t

ACPR

Legenda:

LB “Largura de Banda
LBN -Largura de Banda Normalizada

Figura 3.6: Esquema utilizado para extraccao da necessidade de Largura de Banda
Linear;

Para o estudo das necessidades de largura de banda linear, considerou-se um modela-
dor de amplitude ideal, em que as unicas limitacoes de largura de banda sao as impostas
por um filtro LC de segunda ordem. Foi escolhido este tipo de filtro, pois, normalmente,
é o utilizado em amplificadores de dudio digitais [20], fontes de alimentagao comutadas
e em alguns dos trabalhos realizados nesta drea [24, 18, 33]. Comegou-se por extrair a
amplitude da envolvente de um sinal de CDMA2000FW e filtrou-se o sinal utilizando
o filtro LC, sendo o resultado dessa operagao H[A(t)], em que H[ | é a operacao de
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ACPR em fungéo da largura do MA

T T

80} I . . 4

ACPR (dB)
wn D

o o

; ;

N
o
T

I

20 E 1

10 10
Largura do MA normalizada

1

Figura 3.7: ACPR em funcao da largura de banda normalizada a largura de Banda da
Envolvente complexa, LB= 1,25MHz;

NMSE em funcéo da largura do MA
_10 T

NMSE (dB)

50t - i -
10 10

Largura do MA normalizada

Figura 3.8: NMSE em funcao da largura de banda normalizada a largura de Banda da
Envolvente complexa, LB= 1,25MHz;
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filtragem linear. Depois disso, e considerando que o AP era ideal, obteve-se a envolvente
complexa de RF outra vez. Finalmente, para qualificar a distor¢ao, mediu-se o ACPR
figura 2.7 e 0o NMSE figura 2.8. A figura 3.6 e a figura 3.7 mostram os resultados obtidos.
Pode-se entao inferir que, para um ACPR de 45dB e um NMSE de -35dB, é necessario
que o AM tenha uma largura de banda de, pelo menos, 5 vezes a largura de banda do
sinal de RF.

3.3.2 Factor de qualidade do Filtro LC

ACPR em funcao do Q do filtro

ACPR (dB)

53 i i i i i i i
1 1.05 11 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
Q do filtro

Figura 3.9: ACPR em funcao do Q do filtro para uma Largura de Banda Normalizada
de 5,2;

Um AP e, em particular, um a operar em Classe E pode ser modelado, do ponto de
vista do AM como uma carga resistiva [21]. A escolha do factor de qualidade, usualmente
designado Q do filtro de reconstrucao LC, é também um factor a ter em conta no projecto.
Alguns autores utilizam filtros do tipo Butterworth, enquanto outros escolhem uma
topologia Bessel [16]. Assim, neste trabalho, e utilizando o mesmo esquema anterior,
fizeram-se simulacOes para perceber qual era o melhor Q do filtro de modo a cumprir as
especificagoes. Os resultados sao apresentados nas figuras 3.9 e 3.10.

Conclui-se que as topologias tradicionais: Butterworth (Q=0,7) e Bessel (Q=0,577),
nao sao as mais apropriadas. A topologia de filtro que minimiza o NMSE e ACPR é
Q =~ 1,22 e Q ~ 1,04, respectivamente.

Sabendo que a compensacgao do atraso entre os diferentes ramos é bastante impor-
tante nas técnicas de EER /Modulagao polar [2], optou-se por introduzir um compensador
digital como a figura 3.11 mostra. Este compensador, identificado na figura 3.11 como
“delay”, no caso de uma implementacao em modulagao polar, poderia ser facilmente
implementado no DSP.

Obtiveram-se as seguintes figuras: 3.12 e 3.13. Nelas nota-se que o Q éptimo do filtro
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NMSE (dB)

Figura 3.10: NMSE
de 5,2;

NMSE em fungédo do Q do Filtro
T

-34.2 T

-34.4

-34.6

-34.8

-35.2

-35.4

-35.6

-35.8

1 1.05 11 1.15 1.2 1.25 1.3 1.35 1.4
Q do Filtro

i

-36.2

em funcao do Q do filtro para uma Largura de Banda Normalizada

LBN=5,2
Ap(n) = Ap_f(n)
==
Legenda: LBN -Largura de Banda Normalizada
NMSE
* numero de amostras de atraso
Corr
Sinal S(n) (S * s ACPR
CDMAZ2000FW 1.25Mhz /St Delay AP

Figura 3.11: Esquema utilizado para extraccao da necessidade de Largura de Banda

Linear com compensacao do atraso;
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ACPR em funcgéo do Q do filtro com compensacéo do Atraso
70 T T T T T

651

(=2}
o
T

(2]
(5]
T

a1
o
T

ACPR (dB)
IS
(6]

301

251

20 H H H H H
0 0.5 1 15 2 25 3

Q do filtro

Figura 3.12: ACPR em fungao do Q do filtro para uma Largura de Banda Normalizada
de 5,2 com compensacao do atraso provocado pela filtragem:;

NMSE em fungéo do Q do filtro com compensacéo do Atraso

NMSE (dB)

i i i i
0.5 1 15 2
Q do filtro

Figura 3.13: NMSE em func¢ao do Q do filtro para uma Largura de Banda Normalizada
de 5,2 com compensacao do atraso provocado pela filtragem;
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continua a ser diferente para o ACPR e NMSE. Contudo, em geral, o valor diminuiu,
aproximando-se das topologias tradicionais (Butterworth e Bessel). Para um @ =~ 0, 63,
obteve-se 0 menor valor de ACPR, contudo, para o NMSE, a melhor opcao é utilizar
um @ =~ 0,93. E assim aconselhdvel o uso de um valor de Q acima do da topologia
Butterworth. O formato em “dente de serra” do grafico do NMSE é consequéncia de
a compensacao de atraso sé ser feita atrasando amostras em tempo discreto (tal como
aconteceria num DSP), nao sendo possivel atrasar se nao um nimero inteiro de amos-
tras. Assim, é de prever que, aumentando a frequéncia de amostragem, este formato se
desvanecesse. Foi implementado desta forma para que o cendrio de simulacao fosse o
mais préximo possivel da realidade encontrada num transmissor polar.

3.3.3 Slew-Rate

Vamos agora abordar outro requisito de velocidade, o slew-rate, que é muitas ve-
zes alvo de atenc@o em electronica, em particular quando se fala em amplificadores de
poténcia [1]. O slew-rate mede a maxima derivada temporal de tensao possivel na saida
do amplificador. Acima desta derivada o amplificador responde com a méaxima derivada
possivel, ou seja, com um slew-rate de SR(V/s). Isto converte qualquer onda de saida
numa rampa positiva ou negativa. Assim sendo, o slew-rate é um processo inerentemente
nao linear. E contrariamente a largura de banda linear, s6 se manifesta para grandes
amplitudes de saida e frequéncias elevadas, que é justamente o caso MA pretendido.
Este tera de ser capaz de fornecer a poténcia necessiria ao AP de uma estacdo base,
como os que sao projectados actualmente em tecnologias Si LDMOS ou em GaN HEMT.
Neste caso, os valores de slew-rates necessarios sao da ordem das dezenas/centenas de
V/us. Para o estudo dos efeitos do slew-rate, utilizou-se 0 mesmo processo utilizado em
3.3.2, mas substitui-se agora o filtro pelo algoritmo seguinte:

ay(1) = ax(1)
for n =2 ton do
erro = Ay.az(n) — ay(n —1)
if |erro|/Ts > SR then
ay(n) = ay(n — 1) + sign(erro).SR x Ty
else
ay(n) = Ay.az(n)
end if
end for

em que, A, é o ganho de tensao do amplificador e a,(n) e ay(n) sdo as amplitudes de
entrada e a de saida, respectivamente, amostradas no instante n e com o periodo de
amostragem Tk.

A figura 3.14 mostra um exemplo da limitagao imposta pelo slew rate num sinal de
30V de pico e um AM limitado a um slew rate de 45V /us.

Depois de testarmos varios valores de SR e calcularmos os correspondentes NMSE e
ACPR, chegou-se as figuras 3.15 e 3.16. Pode-se entdo concluir que, para um sinal de
CDMA2000FW, é necessario um slew rate de 55V//us para garantir as especificagoes de
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Figura 3.14: Entrada e saida no dominio temporal de um AM com uma tensao de pico
de aproximadamente 30V e com um slew rate maximo de 45V/us
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Figura 3.15: ACPR em fungao do SR;
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NMSE em funcéo do SR
-15 T T T T

NMSE (dB)

30 35 40 45 50 55 60 65 70 75
SR (V/ps)

Figura 3.16: NMSE em funcao do SR;

45 dbc de ACPR e -35dB de NMSE, isto é, cerca de uma vez e meia o maximo valor da
derivada de tensao cujo valor é aproximadamente 86V /us.

3.4 Conclusoes

Neste capitulo foram identificadas alguns dos principais requisitos necessarios ao
MA. Por isso, foi testado o factor de qualidade do filtro de reconstrugao, para além
das necessidades de largura de banda, e slew-rate para um sinal de CDMA2000FW em
funcdo do ACPR e NMSE obtidos num transmissor polar em que todos os blocos sao
ideais excepto o modulador de amplitude.

Em primeiro lugar, pode-se concluir que o melhor factor de qualidade do filtro de
reconstrucao, quando ele é um LC passa-baixo, com um tnico par de pdlos complexos
conjugados. No que respeita a largura de banda, conclui-se ser necessario uma largura
de banda para o MA superior a, aproximadamente, 5 vezes a largura de banda de RF,
de modo a cumprir as especificagoes de 45 dBc de ACPR e -35dB de NMSE.

Finalmente, concluiu-se que é necessario um slew rate elevado por parte do MA (de
cerca de 55V/us para as mesmas especificagoes), quando a méxima derivada do sinal
testado nas simulagoes era de aproximadamente 86V/us.
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Capitulo 4

Moduladores de Amplitude

4.1 Introducao

Este capitulo aborda as diferentes possibilidades de implementagao dos modulado-
res de amplitude, sendo estes componentes extremamente importantes em técnicas de
EER, seguidor de envolvente e Modulagao Polar. Quando se trata a construgao de um
modulador de amplitude, é importante identificar, nao sé as arquitecturas base, como
as técnicas de controlo e as limitagoes de eficiéncia inerentes as opgoes adoptadas.

4.2 Arquitecturas de Moduladores

Os moduladores de amplitude nao sao mais que tradicionais reguladores DC-DC,
normalmente usados em electronica de poténcia. Podem, entao, subdividir em dois
grupos: os lineares e os comutados.

4.2.1 Moduladores Lineares

O principio de funcionamento dos reguladores lineares é em tudo semelhante as clas-
ses lineares dos AP’s. Pode-se ver na figura 4.1, que os reguladores lineares utilizam o
dispositivo activo como uma resisténcia varidvel para regular a tensao de saida. Nor-
malmente, neste tipo de configuracao, é utilizado feedback para garantir o nivel DC
desejado a saida. A poténcia de perdas é proporcional a queda de tensao que ocorre na
“resisténcia variavel”. O seu rendimento maximo pode ser calculado por:

_ Voutlioad _ Vout
Voplicas VDD

(4.1)

onde V,,; é a tensao de saida pretendida, Vpp é a tensao de alimentacao e Ij,qq € a
corrente na carga. Este tipo de moduladores s6 atinge rendimentos elevados em regimes
onde a tensao de saida é muito proxima da alimentacdo. As principais desvantagens deste
tipo de reguladores sdo a eficiéncia baixa e a grande dimensdo. As grandes vantagens
deste tipo de conversores sao a sua elevada linearidade e o seu tempo de resposta. Estes
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Vref 4
WW. Vqueda

Figura 4.1: Esquema de um regulador linear;

atributos permitem aos moduladores lineares ter alguma importancia quando associados
a técnicas mais eficientes.

4.2.2 Moduladores Comutados

Fonte DC
Fsw
Vref LI ’4\‘ X WW
i < ~
Conversao/Digitalizacso Amplificagao Reconstrugao
Comutada

Figura 4.2: Diagrama genérico dos MA comutados;

Moduladores Comutados tradicionais

Os reguladores comutados sao a opcao logica quando se visa atingir um rendimento
alto. Da amplificacdo comutada advém um rendimento teérico de 100%. Como é im-
portante obter-se um rendimento elevado para o MA é entao légico abordar este tipo de
conversores.
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Os reguladores tradicionais sao o equivalente a classe D dos AP. Esta configuracao
gera uma onda quadrada de valor médio, V,,:, sendo isto efectuado através de dois
elementos activos (comutadores). De seguida, usando um filtro passa baixo, a onda é
filtrada para que reste apenas o valor médio. Na figura 4.2 pode-se ver o diagrama
genérico dos reguladores comutados em que V,..r ¢ a tensao de referéncia e Fy, ¢ a
frequéncia de comutacao utilizada.

Existem varias configuracoes de moduladores comutados tradicionais, sendo que as
suas principais diferencas se observam na relacao entre a tensao de entrada e a de saida.
Assim, se a tensao de saida for inferior a de entrada, tem-se o Buck; O Boost ter-se-
4 quando se a tensao de saida for superior a tensdo de entrada, finalmente, tem-se o
Buck-Boost se a tensao de saida tiver sinal contrario a tensao da entrada. A figura 4.3
apresenta cada uma dessas configuragoes.

VCC VCC Vee
5 " Lg W S
(1T ) . Vout %E%\T Vout Vout
(AT L c
1 1 1 T° A
a) b) c)

Figura 4.3: Reguladores comutados tradicionais a)Buck b) Boost ¢) Buck-Boost.

Neste tipo de conversores é usual definir-se o factor de condugao, D (duty-cycle), este
é o coeficiente entre o tempo que o dispositivo esta “on” e o tempo de duragao de um
ciclo:

TOTZ

D=
Ttotal

(4.2)

Num buck, a relacao entrada-saida é a mais linear, como se pode ver pelas férmulas,
(Boost) 4.3 (Boost-Buck) 4.4, (Buck) 4.5 e pela figura 4.3. Estas férmulas apenas sao
validas para uma operacao em modo continuo onde D representa o factor de conducao
(duty-cycle). O modo continuo é definido como sendo o regime de operagao em que a
corrente na bobine L das figuras, nunca se anula. Em modo descontinuo as relacoes
entrada saida nao dependem apenas do tempo em que cada MOSFET est4 ligado [25],
mas também de outros factores como a carga em questao etc.

Vout 1
= — 4.
Vi 12D (43)
Vout D
= _ 4.4
v 5 (4.4)
Vout
=D 4.5
v (4.5)
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Vout/Vin em fungédo do Duty Cycle ( operagdo em modo continuo)

35r / _

Buck-Boost
25F ]

Buck
Buck-Boost

Vout/vin
N

Boost -~

Boost

0 . . . .
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Duty Cycle

Figura 4.4: Comparacao em termos de linearidade das diferentes topologias de conver-
sores, para operacao em modo continuo;

Estes conversores tém um rendimento teérico de 100%. Contudo, a existéncia de
elementos parasitas nos MOSFET’s, bobines e capacidades, limita, quer a sua maxima
eficiéncia, quer a méaxima frequéncia de operacdo. Seria de esperar que a maxima largura
de banda fosse imposta pela largura de banda do caminho para a frente. Todavia, devido
ao uso da realimentagao, na pratica, isso nao acontece e a largura de banda ¢é limitada
pela malha de controlo [25]. De facto, isto é comum a todos os sistemas realimentados
que, para atingirem linearidade, reduzem a largura de banda do circuito que passa a ser
dominada pela largura de banda da malha de realimentacao.

Moduladores Comutados ressonantes

Esta técnica tenta eliminar as perdas nos instantes de comutacao derivadas da sobre-
posicao das ondas de tensao e corrente, consequéncia da carga e descarga dos elementos
parasitas dos MOSFET’s. Para tal, utiliza-se um circuito ressonante com um factor de
qualidade elevado (ver figura 4.5). Assim, os valores das formas de onda nos instantes de
comutacao sao quase nulos, minimizando assim as perdas de poténcia nos instantes de
comutacao. A regulacao da tensdo de saida é obtida através da variacao da frequéncia
de comutacao em torno da frequéncia natural do filtro, como mostra a figura 4.6.

As caracteristicas desta topologia sao muito semelhantes as da classe E dos AP. O
stress eléctrico dos componentes aumenta e a tensao de pico aumenta para cerca de 3-5
vezes em relagao a tensao de alimentacao. Em termos comparativos com o buck, as
perdas por condugao deveriam ser semelhantes, uma vez que a corrente média é igual.
Apesar disso, o real valor da corrente que atravessa o dispositivo é maior, dado que
existe uma troca constante de energia entre a fonte de alimentacao e o filtro, levando a
que as perdas por condugao sejam superiores. As perdas relativas a carga e descarga da
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Fonte DC
e i j . =
onverséo _| L _
AM-FM 7

Limitador ~ Amplificacdo Circuito Rectificador
Comutada Tanque

Figura 4.5: Diagrama de funcionamento dos conversores ressonantes;

Amplitude

frequéncia

|

Amplitude

frequéncia

Figura 4.6: a)Espectros de entrada do comutador e do filtro tanque; b)Espectro de saida;
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capacidade de entrada do MOSFET sao menores uma vez que a carga do condensador
entre a porta e o dreno, que é tradicionalmente “aumentado” por efeito de Miller, ja nao
ocorre visto ambos estarem ao mesmo potencial. Infelizmente, a necessaria introdugao
de um estagio de rectificacdo a saida introduz perdas e contribui para o aumento da
complexidade de todo o circuito.

Como a principal vantagem desta topologia é a diminuicao das perdas nos instantes de
comutagao, este tipo de configuragao pode operar a uma frequéncia muito superior a dos
PWM tradicionais, aumentando assim a escala de integracao possivel. O facto de a forma
de onda da corrente ser aproximadamente sinusoidal, diminui, também, as interferéncias
electro-magnéticas (EMI). A sua principal desvantagem estd no controlo da tensao de
saida. Ksta é controlada pela frequéncia de comutacao Fj,. Desta forma, o ponto de
minimas perdas deste tipo de circuitos s6 pode ser definido para um ponto de operagao
no qual a frequéncia de comutacao é igual a frequéncia de ressonancia do circuito tanque.
E entao, apenas definido para uma unica carga e tensao de saida. O rendimento para
cargas baixas ¢ deteriorado, pois ocorre um aumento significativo da corrente entre o
circuito ressonante e a fonte de alimentacao, o que provoca maiores perdas resistivas. O
projecto deste tipo de circuitos é mais dificil, uma vez que as caracteristicas nao lineares
sao bastante mais acentuadas e o controlo necessario tem de ser efectuado através da
variacao da frequéncia de comutacao. Assim, este tipo de conversores é utilizado para
poténcias elevadas e normalmente para uma largura de banda pequenal25].

Moduladores Comutados quasi-resonantes

Lr Lr
ﬁémj - i

Lr
Cr

Lr
ﬁﬂmL -
Cr I

Figura 4.7: Diferentes topologias de circuitos ressonantes usualmente aplicados em subs-
tituicdo dos elementos de comutagao tradicionais, em cima ZCS e em baixo ZVS;

Este tipo de conversores DC-DC tentam ultrapassar as limitacoes das topologias an-
teriores, no que se refere a comutacao dos elementos de poténcia, MOSFET, através
da introdugao de elementos de comutagao que incluem na sua estrutura circuitos res-
sonantes. Estas topologias permitem, um pouco a semelhanca da classe E, que ocorra
comutagao num zero de tensao, zero voltage switching(ZVS), ou num zero de corrente,
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Zero current switching (ZCS). Na figura 4.7, vém-se as vérias configuragoes que substi-
tuem os elementos de comutacao nas topologias tradicionais. No primeiro, tem-se uma
bobine em série com o interruptor. Obrigando, a comutacao a dar-se quando a corrente
na bobine for nula, temos entao ZCS. No segundo caso, é colocado um condensador logo
a salda do interruptor. Este impede que a tensao varie bruscamente aos seus terminais,
sendo assim, a comutacao pode apenas ser realizada quando ¢é atingida a tensao nula
aos seus terminais, ZVS. Existe uma terceira topologia em que ocorrem tanto ZVS e
ZCS. A este tipo de configuragoes dos circuitos ressonantes e interruptor sao chamadas
vulgarmente versoes de onda completa. Nas versoes de meia onda é adicionado um diodo
adicional ao circuito de comutacao, o qual impede que a onda de corrente se torne menor
que 0, isto apenas se aplica no caso das topologias em que ocorre ZCS.

A frequéncia natural (fys) destes circuitos é maior que a frequéncia de comutagao
(fsw) e pode ser calculada pela formula 4.6.

1 L w
on/L,C, 27

O resultado disto é um circuito que combina tanto as propriedades de um conversor
ressonante como as dos tradicionais. O controlo e a anélise, relativamente aos conversores
ressonante anteriormente descritos, é mais simples uma vez que se pode substituir a razao
D por p [25] . que versoes de onda completa deste conversores é aproximadamente igual
a 4.7 [25]:

fres = (46)

'LL — fres

Js

As versoes de meia onda, sao no entanto mais dificeis de controlar, uma vez que

a razao passa a ser dependente da carga em questao [25]. Na versao de meia onda

existe mais tempo para que ocorra a comutacao, existe entao, uma maior certeza de

ocorréncia de ZCS e portanto esta topologia, em teoria possibilita um melhor rendimento.

Conclui-se, entao que as técnicas ressonantes, sobretudo a versao quasi-ressonante, sao

promissoras. Infelizmente, acarretam maiores dificuldades de projecto e controlo e, além

disso, nao é claro que paro o caso em questao as melhorias sejam significativas em

relagdo as versoes tradicionais dos conversores comutados. Podendo ser alvo atencao
num trabalho futuro.

(4.7)

4.3 Técnicas de Digitalizagao/Controlo

A razao por esta seccao tratar também do controlo é porque é comum que, a técnica
de Codificagao e a técnica de controlo estejam de tal forma unidas, que é muito dificil
dizer-se quais sao os elementos de uma e os de outra. Neste trabalho, procedeu-se a
investigacao de qual a técnica que se adequaria melhor a utilizacao em moduladores
de amplitude. O facto dos amplificadores comutados utilizarem uma onda quadrada
para “representarem” a amplitude de saida num determinado instante, leva a que, em
determinado ponto do circuito, ocorra a “transformacao” do sinal analégico numa forma
de onda com apenas dois valores, que pode ser vista como a quantificagdo do sinal com
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42 Capitulo 4. Moduladores de Amplitude 4.3

“07-"17, ou seja, uma codificagdo binaria de um bit. Assim sendo, sabe-se da electrénica
tradicional que a relagao sinal ruido(SNR) de uma conversao Analdgico-Digital é dada
por 4.8, em que N é o numero de bit utilizados ( ou seja 2V niveis)

SNRyp = 6.02N + 1,76 (4.8)

De forma a aumentar esta relacao sinal ruido, é usual utilizar-se, para além do sinal
original, um outro de caracteristicas bem conhecidas, para que ocorram mais transicoes
do que aquelas que ocorreriam se se usasse apenas o sinal original (sobreamostragem).
Este sinal adicionado é frequentemente chamado de sinal de “Dithering”.

Sinal de
Dithering

1 bit

Sinal
Analogico ]

Equivalente
a N bits

2

Figura 4.8: Exemplo do quantificador de N bit a partir de um quantificador de 1-bit
utilizando “Dithering”;

E importante que o sinal de Dithering tenha média nula e uma densidade de proba-
bilidade de tensao uniforme, para que no final uma filtragem passa-baixo (média) retire
o sinal original sem distor¢ao nao linear. Normalmente, pode-se obter um ganho de
3dB, por cada duplicacao da frequéncia de amostragem. Conclui-se, que as diferencas
na forma da densidade espectral do sinal de Dithering podem influenciar os ganhos de
sobreamostragem obtidos. Efectuou-se entao, neste trabalho, o estudo do tipo de quan-
tificagdo que, para o tipo de sinais em causa, melhor desempenho oferece. Para tal,
desenvolveu-se em MATLAB, diversas implementacoes destes codificadores.

Poténcia do ruido de quantificagéo
'sem sobreamostragem

[77] Poténcia do ruido de quantificagio
VA com sebreamostragem

Densidade espectral de poténcia

A

Y

frequéncia-

Figura 4.9: Ruido de quantificagao;
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4.3.1 Quantificacao com Ruido Branco

Esta técnica, que utiliza o ruido branco como sinal de Dithering é a base da sobre-
amostragem. A densidade espectral de poténcia do ruido é a demonstrada na figura
4.9.

4.3.2 Modulagao PWM

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf{Us");
LC=C1/(@*pi*xfcN"2;
Rload=30;
L=Rload/(2*pixfcx*QLC);
H=1/C1+(L/Rloach*s+LC*s"2);
C=LC/L;

Ap(n)

Ap_f(n)

Comp

/N

=40MHz

NMSE

triangular

Sinal S(n) ISl
CDMA2000FW
1,25Mhz|  £S(t AP

ACPR

Figura 4.10: Diagrama da implementacao em MATLAB do AP com um Modulador que
utiliza PWM;

O PWM ¢ utilizado, largamente, em fontes DC-DC. Este é, normalmente, gerado
através da comparagao de uma onda triangular (sinal de Dithering) com o sinal original.
Gera-se, assim, uma onda quadrada, em que o valor médio de um ciclo corresponde ao
valor que se quer quantificar.

Implementou-se em MATLAB, e de acordo com o diagrama presente na figura 4.10
um modulador polar/EER para estudar o impacto do modulador utilizando PWM
tem nestes sistemas de transmissdo. A figura 4.11 mostra o ruido de quantificacao,
verificando-se a existéncia de picos elevados de poténcia as harménicas da onda trian-
gular. Esses picos limitam a eficicia da filtragem e levam que apareca alguma desta
poténcia a saida. Correspondendo a presenca de uma flutuacao residual na saida que é
determinada pela comutacao, normalmente da-se o nome de “ripple” a este flutuagao.
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Espectro da Codificagao com o PWM
T T

Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)

o
Frequencia (Hz)

Figura 4.11: Espectro do quantificaggo PWM;
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4.3.3 Modulacao Sigma-Delta

Esta técnica tem por base a modulagdo A, que se baseia na quantificacdo da va-
riacao do sinal, amostra a amostra. Em teoria, se a maxima frequéncia do sinal de
entrada for pelo menos duas vezes inferior a frequéncia de amostragem, é possivel obter
o sinal a saida sem qualquer erro. O bloco integrador, neste caso, transforma o sinal
digital em analdgico, para se proceder a comparagao com o sinal de entrada e o sinal
de realimentacao, de forma a ter-se um erro a saida nulo. Como a integracao é uma
operacao linear, pode ser passada para a entrada. Entao, pode-se substituir os dois
integradores por apenas um, assim, como o quantificador de 1-bit pelo respectivo ruido
de quantificacao introduzido, como mostra a figura 4.13.

Sinal Sinal
Analdgico Digital
+ o Sinal
ﬁ( Jl = Analdgico
(11
L A
Sinal Sinal
Analogico igi
g [? +O Digital ;\\j Sinal
\r :I o Analdgico
I
L]
B)
Sinal Sinal
Analdgico ; 71 Digital == Sinal
/ J l - Analdgico

C)

Figura 4.12: Evolugao da Modulagao YA a partir da Modulagao Delta; A)Modulagao
Delta; B)Modulagao XA; C) Modulacao YA com a simplificagdo dos integradores;

Esta alteracao na posicao do integrador nao cria diferencas na funcao de transferéncia
para a frente do bloco, mas cria diferencas significativas na funcao de transferéncia do
ruido de quantificacdo, como se pode ver pelas equagoes 4.9 e 4.10.

Y(s) 1
X(s) s+1 (49)
Y(s) s
N(s) s+l (4.10)
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N(s)
X(s) o 1 o Y(s) =~ Sinal
s \+J = Analogico

Figura 4.13: Diagrama de fluxo de Sinal do YA com a substituigdo do quantificador
pelo respectivo ruido de quantificacao;

A principal vantagem é, justamente, a funcao de transferéncia ser do tipo passa
baixo para o sinal e passa alto para o ruido. Isto permite, a este tipo de conversores,
uma reducao efectiva do ruido de quantificacao presente a saida. Normalmente, esta
propriedade é chamada de “noise shaping”, e é ilustrada na figura 4.14.

Poténcia do ruido de quantificagao
sem sobreamostragem

7 Poténcia do ruido de quantificagdo
/A com sobreamostragem

Poténcia do ruido de quantificagédo
com sobreamostragem e noise shaping

Densidade espectral de poténcia

7 A

frequéncia

Figura 4.14: Noise shaping de um modulador XA de 1 primeira ordem;

As propriedades de ruido deste conversor sao extremamente interessantes. Contudo,
a frequéncia de saida do modulador nao é a frequéncia de amostragem do sinal e depende
da frequéncia do sinal de entrada. A modelacao é semelhante ao PWM, pois gera uma
onda quadrada, em que o seu valor médio ¢é igual ao sinal de entrada. Na modelacao XA,
esta média é tirada ao longo de varios ciclos. Assim sendo, para sinais de mais baixa
frequéncia esta técnica tem menos transicoes, o que leva a pensar que tera rendimentos
mais elevados que o PWM, pois nao obriga a comutacgoes desnecessarias.

Implementou-se de novo em MATLAB o esquema 4.15 para o estudo do impacto da
Modulagao XA.

Na figura 4.16 pode-se ver o resultado da simulagao do codificador XA implementado.
Tal como seria de esperar, é visivel o chamado “noise shaping” que se traduz numa
pequena densidade espectral de poténcia de ruido a baixas frequéncias.
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CDMA2000FW

S(n)

1,25Mhz
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Ls(t

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf(’s";
LC=C1/@x*pixfcId™e;
Rload=30;

L=Rload/(2%pi*f cxQLC);
H=1/(1+(L/Rloach*s+LC*s"2);
C=LC/L;

NMSE

ACPR

F__ =300MHz
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Figura 4.15: Diagrama da implementagao em MATLAB do AP com um Modulador que

utiliza Sigma Delta;

50

Espectro da Codificagao do SigmaDelta

Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)

0
Frequéncia (Hz)

T
—¢— Codificagao do SigmaDelta
“ Espectro Inicial

Figura 4.16: Espectro da codificacdo XA 1 primeira ordem;
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48 Capitulo 4. Moduladores de Amplitude 4.3

4.3.4 PWM com FeedBack

QLC=1;

fc=5x%10"6;

s=tfU's";
LC=(1/(@xpixFcH"2;
Rlood=30;
L=Rload/(2*pi¥fcxQALC);
H=1/C1+(L/Rloac)*s+LC*s5"2);
C=LC/L;

Ap_f(n)

Legenda:

LBN -Largura de Banda Normalizada ‘

NMSE

F

triangular

=40MHz

Sinal S(n) (SU]]

ACPR
CDMA2000FW

1,25Mhz|  £S(t &
F__ =400MHz

‘sample

Figura 4.17: Diagrama da implementacdo em MATLAB do AP com um Modulador que
utiliza PWM com feedback;

Espectro da Codificagéo com o PWM com FeedBack
50 T T T

T T T
—&— Codificagéio do PWM com FeedBack
“— Espectio Inicial

Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)

0
Frequéncia (Hz)

Figura 4.18: Espectro da codificacao PWM com FeedBack,;

E usualmente utilizado o feedback para eliminar, ou reduzir, erros resultantes do
processo de quantificacdo, e melhorar o tempo de resposta, e a rejeicao as variagoes
fonte de alimentacao. Normalmente, é usado um compensador do tipo proporcional
integrador derivativo PID.

Implementou-se em MATLAB este modulador de acordo com o diagrama 4.17

A figura 4.18 mostra o resultado desta codificagdo. Pode-se ver que ocorre uma
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espécie de “noise shaping” e que continua a existir uma poténcia elevada as harménicas.
Nao obstante, estd é menos intensa que a do PWM tradicional.

4.3.5 Controlo por Comparador com Histerese

O controlo histerético é utilizado em muitos ramos da electréonica. Recentemente,
alguns amplificadores de dudio digitais utilizaram este tipo de controladores para pro-
duzir um sinal bindrio [20], com resultados muito promissores, levando a pensar nesta
técnica como uma possibilidade para a implementagao do MA.

O esquema de um conversor Buck controlado por histerese consiste num comparador
que regula o “ripple” de saida para que este se encontre dentro da “janela” de histerese.
Isto é efectuado através da variagdo, quer da frequéncia de comutagao, quer do factor
de operacao D duty-cycle.

Pode, também, entender-se esta técnica como um amplificador comutado, em que o
comparador com histerese obriga a que a malha tenha uma margem de fase zero, o que
lembra os osciladores. As oscilacoes assim geradas estao limitadas, & entrada, & ampli-
tude da janela de histerese. O controlo por histerese pode ser visto como um esquema
em que a tensao do condensador e a corrente na bobine sao controladas simultanea-
mente. Isto permite que o controlador por histerese possua uma grande estabilidade
e uma rapida resposta a transientes, quase independente das caracteristicas do filtro
LC e sem o uso de circuitos de compensacao. Qualquer alteracao dos valores do filtro
é compensada por uma alteracao do atraso da malha que o comparador com histerese
provoca.

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tfUs");

LC=A1/<(@*pixfci"e;

Rload=30;

L=Rload/(@*pi*¥fc*QLCD;

H=1/+(L/Rloadd*s+LCxs"2);
H=0.01; c=LC/L,

Ap_f
Ap(n) » p_f(n)

NMSE

Sinal S(n) ISl s ACPR
CDMA2000FW
1,25Mhz| LSl AP

F.  =4GHz

sample

Figura 4.19: Diagrama da implementacao em MATLAB do AP com um Modulador que
utiliza controlo por comparador com histerese;

A 4.19 mostra o diagrama da implementacao em simulacao que foi feita.
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50 Capitulo 4. Moduladores de Amplitude

4.3

Espectro da Codificagao Histerese

Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)

—¢— Codificagao Histerese
- Espectro Inicial

Frequéncia (Hz)

Figura 4.20: Espectro da codificacao do controlo histerético

4.3.6 Comparagao das varias técnicas

Sinal
CDMA2000FW

LB=5Mhz
Ap_f(n)
CodiﬁcadorH %
Ap(n)
NMSE
S(n [S(H)l
(n) s ACPR

* Apenas presente quando é espresamente referido

Figura 4.21: Esquema implementado para comparacao das varias técnicas

PWM | PWM com FeedBack | YA | Histerese
NMSE(dB) -26.9 -27.6 -26.9 -35.3
ACPR(dB) | 43.1 443 23| 513

Tabela 4.1: Resultados do ACPR e NMSE para as diferentes técnicas de Modulacao;

Procedeu-se ao teste das diferentes técnicas de codificacao num esquema, como mos-
tra a figura 4.21. Ajustou-se, para todas as técnicas, uma frequéncia média de comutagao
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Espectro Final utilizando as diferentes técnicas de Codificagéo

T T T T T T

—6— Codificagéio PWM

—<— Codificagéio Sigma Delta
—&— Codificagiio PWM com FeeBack
—#— Codificagéo Histerese

Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)

Frequéncia (Hz)

Figura 4.22: Espectro de saida das diversas codificagdo num esquema de EER

de 40MHz. Em seguida, utilizou-se um atraso no ramo do sinal modulado em fase para
compensar o atraso provocado pelo filtro de reconstrugao e, portanto, na envolvente de
amplitude. Os resultados obtidos de NMSE e ACPR s@o os mostrados na tabela. A
figura 4.22 mostra os diferentes espectros de saida. Conclui-se, entao, que a codificagao

mais apropriada é a por comutador com histerese, quer pela sua simplicidade, quer pelos
resultados de NMSE e ACPR.

4.4 Perdas de Eficiéncia e limitacoes dos estagios comuta-
dos

Como o rendimento é uma das principais necessidades, é importante saber quais os
factores que levam o amplificador a nao possuir o rendimento teérico de 100%. As perdas
de rendimento podem ser divididas em perdas por comutagao e perdas por conducao.
As perdas por conducdo sao proporcionais & corrente média pedida pela carga e podem
ser escritas como :

-2

Po=1;".Rg (4.11)
em que I7, é a corrente média na carga e Rg é a resisténcia série equivalente do circuito.
As principais fontes desta resisténcia sdo a resisténcia de canal na zona de triodo do

MOSFET (Rpson) € a resisténcia série da bobine, a qual, em implementagoes discretas,
nao ¢ significativa, quando comparada com a resisténcia do MOSFET.

ol \ ' L
Vps) — KW(Vgs — Vr)

Rpson = < Q Vos>VrAVps < (Vags —Vr)  (4.12)
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52 Capitulo 4. Moduladores de Amplitude 4.4

em que I4 é a corrente de dreno do MOSFET, Vpg é a tensao entre o dreno e a source, W
e L sao, respectivamente, a largura e o comprimento do MOSFET, k¥’ é o parametro de
transcondutancia do processo, Vs é a tensao de porta-fonte e Vi é a tensao de limiar do
MOSFET. Como se pode ver pela expressao 4.12, a Rpg,n ¢ inversamente proporcional
a tensao da porta-fonte e a largura do MOSFET.

Por sua vez as perdas, devidas a comutacao, sdo proporcionais a frequéncia e podem
ser descritas por:

Pow = Esw-fsw (4.13)

em que Fg, é a energia correspondente a soma de todas as perdas proporcionais a
frequéncia. Um dos factores dessas perdas para os MOSFET’s advém da carga e descarga
da capacidade de porta. Esta energia pode ser descrita na formas:

Eporta = %Cporta-‘/porta2 (414)
onde Eporiq ¢ a energia total acumulada na porta, Cporiq capacidade de porta e Vioria
é a tensao da porta. Como se pode verificar, as perdas dependem da tensao de porta e
da largura e comprimento do MOSFET (Cportq). Assim sendo, é crucial uma correcta
escolha da tensao de porta e dimensdes do MOSFET. Pode-se entao concluir que, para
determinada tecnologia, as perdas aumentam com a frequéncia. Existe um ponto 6ptimo
e portanto, minimo de perdas, no qual as perdas de comutacao e as perdas de condugao

sao iguais, como mostra a figura 4.23.

Optimal MOSFET die size => Optimal MOSFET Parameters
35

Total Losses = Conduction Losses|+ Sw‘tchirLg Losses

30

Total Losses

]
2

#

\ Optimal MOSFET
Die Size

= e

\ %

/ /
Conduction > // Switching
Losses — Losses
s

Normalized Die Size

o
=]

\

Power Losses (W)

o

=
a

=]
=]

S

(retirado de [3])

Figura 4.23: Relacao entre as perdas dos MOSFET;

Um outro, e também importante factor de perdas dependentes da frequéncia, sao as
perdas realmente devidas a transicado do MOSFET entre estados “on” e “off” (ver figura
4.24). Esta poténcia é devida a sobreposicao da onda de tensao e de corrente como pode
ser visto na figura 4.24. Considerando que a corrente e a tensao tem um decaimento
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0\

| B ) T L
td(on) tr(Id) te(va) td(off)
(retirado de [3])

Figura 4.24: Formas de onda aquando da comutagao dos MOSFET;

linear, pode-se obter a seguinte expressao:

IDS(ma:v) VDS(maac)

Ptrans ~ 2fsw-(Tr + Tf) 9 9 (4.15)
simplificando:
fsw
Pirans = T(TT + Tf)IDS(max)'VDS(maa:) (416)

em que Pjqpns sao as perdas por conducao, fg, € a frequéncia de comutacao , T} e T sao
os tempos de descida e subida do MOSFET, Ipg(;4)€ @ maxima corrente que atravessa
o MOSFET quando este conduz e Vpg(;nqez)€ @ méxima tensao entre o dreno e fonte do
dispositivo.

Da analise acima, conclui-se que o rendimento de um estagio comutado diminui muito
rapidamente com a frequéncia. Assim, existe também um compromisso entre precisao
(que se traduz em méaxima frequéncia de comutagao) e rendimento, tal foi constatado
em [35].

4.5 Moduladores Hibridos

Os reguladores hibridos tentam ultrapassar o problema da queda do rendimento em
funcao da frequéncia tirando partido do facto do sinal de envolvente ter a sua poténcia
concentrada em frequéncias baixas. E entdo possivel optimizar o funcionamento e o ren-
dimento se as baixas frequéncias utilizarem um estagio comutado de alto rendimento mas
baixa largura de banda e as altas frequéncias forem amplificadas utilizando um estégio
linear de baixo rendimento mas alta largura de banda [34]. Este tipo de moduladores
também pode ser vantajoso no caso em que a tensao de saida é préxima da tensao de
entrada. Nesta zona, tal como pode ser visto na figura 4.25, o regulador linear tém um
rendimento melhor até que o regulador comutado.
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—
o
o
=

Rendimento

Vout/Vin

Figura 4.25: Eficiéncia dos reguladores lineares e comutados em funcao de V.t /Vip,

4.5.1 Split-Band

A abordagem adoptada em [34] e [35] consiste em dividir estas bandas utilizando
filtragem. Esta arquitectura é denominada split-band, pois existe uma divisao clara
entre a gama de frequéncias que deve ser amplificada por cada ramo.

ol il
YW Wi
CHWY

——

Figura 4.26: Diagrama do split-band

Para uma exacta reconstrucao do sinal é necessario que os filtros da figura sejam
correctamente projectados para que a funcao de transferéncia final seja igual para toda
a gama de operacao do conjunto[35], o que nao é simples de se realizar.

4.5.2 Amplificadores compostos

Os amplificadores compostos [36] utilizam dois amplificadores em que um deles é o
principal e o segundo é um escravo do primeiro. Isto permite ultrapassar o problema
de realizacao dos filtros uma vez que estes sao realizados intrinsecamente ao circuito
usualmente por realimentacao.

No caso da figura, o amplificador principal é o amplificador linear e é auxiliado pelo
amplificador comutado. Este tenta que a corrente que o amplificador linear fornega seja
0, para o que utiliza um controlo por histerese como se descreve no diagrama da figura
4.27. Serd entao esta a topologia eleita para a utilizagdo no Modulador de Amplitude
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VCC

lerro

Vin -

Rload
Amplificador linear =

Figura 4.27: Amplificador composto;

que sera implementado. O funcionamento detalhado e a implementacao deste circuito é
discutida no capitulo seguinte.

4.6 Conclusao

Da discussao deste capitulo pode conclui-se que a técnica de modulacao por histerese
é a menos complexa ao nivel da implementacao e a que apresenta melhores resultados
quando utilizada em esquemas de EER/modulacao polar.

Concluiu-se ainda que, uma vez que as técnicas de moduladores hibridos podem ter
um rendimento final melhor que as técnicas de modulares comutados, esta serda a melhor
opcao para a implementacao de um modulador de amplitude para as técnicas de EER e
modulacao polar.
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Capitulo 5

Concepcao, implementacao e
teste do Modulador de Amplitude

5.1 Introducao

Como é referido no capitulo anterior a implementacdo do MA com os dois tipos
de reguladores/amplificadores, comutados e lineares, permite obter tanto uma elevada
largura de banda como um elevado rendimento. Este capitulo apresenta a implementagao
do modulador de amplitude, a sua simulacao e resultados praticos.

5.2 Concepcao

Load

vCcC
Gate
Driver
—
L L
e

Figura 5.1: Diagrama do amplificador hibrido;

A concepcao deste tipo de MA pode-se dividir em duas partes constituintes: a linear
e a comutada. Ambas estao interligadas através do sensor de corrente do circuito, tal
como se descreve na figura 5.1. O circuito foi desenhado para uma tensao maxima de
alimentagao de 30V e uma corrente de 1A. Todavia, e por problemas de dissipagao de
poténcia nos componentes, optou-se por reduzir a tensao de teste para o maximo de

20V.
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5.2.1 Estagio linear

+a0v. v+ s

Exa E]s Eax Eaa

o7 o8 c20 ce2
1 100u]  1ponF { 100u  100nF 1 100u  ponF 1 100u]  1ponF
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I ua
THS3062

! 2
THs3062

Figura 5.2: Implementacao do estdgio linear;

As caracteristicas necessdrias ao estigio linear sao, como é referido em [8], baixa im-
pedancia de saida e grande largura de Banda. A baixa impedancia de saida é necessaria
para reduzir, idealmente eliminar, o ripple provocado pelo amplificador comutado. A
elevada largura de banda é necessaria para que este amplificador fornega as componentes
de alta frequéncia necessarias para as técnicas de amplificacao com o recurso EER ou de
transmissao polar.

O amplificador linear é o amplificador principal, tal como foi visto no Capitulo 3 ¢é
necessario que este tenha um SR elevado. Para se conseguir tais objectivos, implementou-
se o amplificador utilizando um opamp rapido, THS3062 da Texas. Este possui uma
largura de Banda de 300MHz, para ganho unitario, e um SR de 7kV /us. Como a corrente
méaxima fornecida por este opam nao é suficiente elevada para o 1A de saida desejado,
foi também implementado um buffer de corrente em classe AB. Para tal foram utilizados
os transistores BC327 e BC337 e uma resisténcia de 1k§2, para fornecer a polarizagao aos
transistores FZT694B e FZTT795A. Deveriam ter sido escolhidos para substituigao destes
transistores, uns com elevado ganho de corrente(por exemplo darlingtons), para permitir
resisténcias R7 e R8 de maior valor e consequente corrente de polarizacao menor e assim
obter um melhor rendimento.

Como o ganho necessario é elevado foi também incorporado um pré-amplificador
com um ganho de tensao de aproximadamente 11, implementado utilizando o mesmo
amplificador rapido, THS3062. A figura 5.2 mostra o esquema final do amplificador
linear.
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5.2.2 Estagio Comutado
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ce4
100u 100nF

R24
10k

Figura 5.3: Implementacao do estagio comutado

Para a implementacao do estagio comutado é necessario implementar os seguintes
componentes fundamentais: Sensor de corrente, Comparador de histerese e circuito de
ataque as portas dos MOSFET’s. O sensor de corrente foi implementado utilizando uma
resisténcia de um 1€2 e um circuito de amplificacao da Analog Devices que é especialmente
desenhado para o efeito AD8273. Para o comparador de histerese foi utilizado o circuito
comercial, ADCMP601 que é um circuito com um tempo de atraso de 3,5ns e com uma
histerese ajustada para aproximadamente 7TmV. O circuito de ataque das portas escolhido
foi o LTC4442 da Linear Tecnologies. Os MOSFET utilizados foram os IRF6665, da
International Rectifiers, especialmente desenhado para classe D. Utilizou-se os diodos
rapidos, Zl1s400 para evitar os que os diodos do dreno - fonte do MOSFET entrem em
conducao. Foi também desenhado um conjunto de snubers RC para cada MOSFET
para diminuir EMI e as oscilacoes na alimentagao. Foi criado um circuito para carregar
o condensador de bootstrap, C15, este é constituido por uma fonte de tensao, no caso
zener D6 e R24 e um super diodo, 1N5819 e TLO81.

Um factor a ter em conta no projecto do estiagio comutado é o atraso da malha.
Este deve ser pequeno para que o atraso provocado pela histerese seja o dominante na
malha. Felizmente os componentes utilizados permitem um atraso da malha baixo cerca
de 44ns.

5.3 Simulacao

A implementacao do MA possui fortes nao linearidades, devidas sobretudo a co-
mutagao de elementos , assim para uma correcta simulacao deste tipo de circuitos
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utilizou-se a técnica de time-step-integration. Para a simulagdo foi escolhido o pro-
grama, Simulated Program with Integrated Circuits Emphasis, SPICE, no caso o LTSpice
da Linear Tecnologies. A figura 5.4 mostra as principais formas de onda do circuito para
uma entrada sinusoidal com 20khz e 15V de amplitude.

V[out) V[n006] I{R4)

Legenda: azul-Corrente na resisténcia de sensing;
vermelho-PWM Gerado;
verde-Onda de saida;

Figura 5.4: Principais formas de onda do circuito simuladas

5.3.1 Resultados

Na figura 5.5 apresenta-se os graficos do rendimento simulado, com uma onda si-
nusoidal de entrada com valores de tensao entre 0 e V., e tensoes de alimentagao de
+V=417V +40V=17V. O rendimento foi definido como 0 quando a onda de saida apre-
sentava distor¢ao elevada. Constata-se que o rendimento diminui com o aumento da
frequéncia. Isto deve-se a que a frequéncias mais elevadas o estagio linear fornece a
maioria da poténcia pois tem de compensar a perda de precisao, resultante de um menor
nimero de comutacoes do estagio comutado. O atraso da comutagdo tem um grande
peso na maxima frequéncia possivel e consequentemente na divisao estagio linear estagio
comutado. O valor obtido no caso da simulacao foi aproximadamente 58ns.

Testou-se, também o MA implementado com sinais de EDGE, CDMA200RV e CDMA-

200FW. Os valores de rendimento obtidos para os diferentes sinais sao os representados
na tabela 5.1.
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Rendimento do Modulador de Amplitude

Rendimento
© ©o o o o
N w » (62} [}

Tens&o de pico(V)

Figura 5.5: Rendimento simulado do MA para uma onda sinusoidal de entrada

Codificacao | Rendimento
EDGE 73%
CDMA2000FW 61%
CDMA2000RV 67%

Tabela 5.1: Rendimentos simulados para diferentes standart’s

5.4 Implementacao-Resultados

A figura 5.6 e 5.7 mostram respectivamente a implementacao efectuada do estdgio

linear e comutado.
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Figura 5.6: Foto da implementacao do estigio linear;

Figura 5.7: Foto da implementacao do estagio comutado;

Na figuras 5.8 a 5.15 pode-se ver algumas das formas de onda no circuito. A medida
que a frequéncia de comutacao vai-se tornando maior verifica-se também que o estigio
comutado deixa de conseguir acompanhar o sinal com a precisao necessaria e é auxiliado
pelo estagio linear.

61



62 Capitulo 5. Concepc¢ao, implementagao e teste do Modulador de Amplitude 5.4

Ch1 RMS

pa—- LIl

475.6kHz
Low signal

10.0v M 500V :'M20.0u4s'A Chl S 9.00V]
' +v.62.2800us

Figura 5.8: Exemplo do PWM gerado para uma saida sinusoidal de 10KHz e 20V de
Amplitude;

L TR T TS

: h1 500V " V'  M10.0us A

Figura 5.9: Exemplo do PWM gerado para uma saida sinusoidal de 20KHz e 20V de
Amplitude;
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Figura 5.10: Forma de onda na entrada do comparador histerético. Em cima forma de
onda de tensao de entrada no comparador histerético, Em baixo forma de onda de saida;

Ch1 RMS

P tinp b 1 ! ]3-0\44-”-:

[ 2 0 1 s b oot s 7 8 41 ) 9 o e poasi

247.3kHz
Low signal
amplitude

Wch1 10.0v @B 5.00V - M4.00us A Chl S 9.00
1 ; : : . v 80045

Figura 5.11: Exemplo do PWM gerado para uma saida sinusoidal de 50KHz e 20V de
Amplitude. Em cima onda quadrada gerada pelo comparador histerético, Em baixo
forma de onda de saida;
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Ch1 RMS

Fifprpmmepny v Fhihpsppmmpni ¢ "y

1.584MHz
Low signal
amplitude

9*””'"' e uu-_j.u‘n‘mnf v nmeg

10.0v @B 5.00V"

Figura 5.12: Exemplo do PWM gerado para uma saida sinusoidal de 62,5KHz e 20V
de Amplitude. Em cima onda quadrada gerada pelo comparador histerético, Em baixo
forma de onda de saida;
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Figura 5.13: Exemplo do PWM gerado para uma saida sinusoidal de 100KHz e 20V
de Amplitude. Em cima onda quadrada gerada pelo comparador histerético, Em baixo
forma de onda de saida;

O circuito responde a uma onda quadrada um bom tempo de subida e consequente
slew-rate (ver figura 5.14), é ainda notério pelo sinal de erro, que a corrente necesséria aos
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flancos é maioritariamente fornecida pelo estdgio linear, enquanto que na parte continua
da onda quadrada a corrente é em grande parte fornecida pelo estagio comutado.

hi 2.00V  [@B 200mv :M20.0us'A Chl S 3.68V]
@@ 048280828 o = ]

Figura 5.14: Exemplo da onda de entrada do comparador histerético para uma saida
quadrada de 20KHz e 20V de saida. Em cima forma de onda de tensao de entrada no
comparador histerético, Em baixo forma de onda de saida;

Figura 5.15: Exemplo do PWM do comparador para uma saida quadrada de 20KHz e
20V de saida; Em cima onda quadrada gerada pelo comparador histerético, Em baixo
forma de onda de saida;
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Na figura 5.16 apresenta-se os graficos do rendimento para um teste com uma onda
sinusoidal de saida com valores de tensao entre 0 e V., e tensoes de alimentacao de
+V=+17V +40V=17V . Foi considerado que o rendimento do circuito era 0 quando
uma distorcao elevada fosse visivel na saida.

Rendimento do Modulador de Amplitude

Rendimento

. 8
Frequencia(Hz) 10° 0 Tensdo de pico(V)

Figura 5.16: Rendimento na pratica do MA para uma onda sinusoidal de entrada

Testou-se, também o MA implementado com sinais de EDGE, CDMA200RV, CDMA-
200FW e com valores maximos de tensao de 15V e 20V. Os valores de rendimento obtidos
para encontram-se nas tabelas 5.2 e 5.3.

Codificacao | Rendimento
EDGE 73%
CDMA2000FW 57%
CDMA2000RV 67%

Tabela 5.2: Tabela com os rendimentos praticos para os diferentes standard’s e com uma
tensao de pico igual a 20V e tensoes de alimentagao de +V=+422V +40V=22V;

Codificagao | Rendimento
EDGE 68%
CDMA2000FW 49%
CDMA2000RV 58%

Tabela 5.3: Tabela com os rendimentos praticos para os diferentes standard’s e com uma
tensao de pico igual a 15V;

Verifica-se que existe uma ligeira diferenga entre o rendimento simulado e o rendi-
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mento pratico, sendo que o simulado é sempre superior, possivelmente devida a nao
contabilizacao de algum parametro parasita no circuito e a uma fraca dissipagao térmica
do circuito levando a que as polarizacoes sejam maiores que aquelas consideradas no
simulador. Verifica-se que sinal CDMA2000RV possui um rendimento médio muito su-
perior ao CDMA2000FW. Isto deve-se ao seu “buraco” no centro da constelagao, nao
tendo assim passagens por 0 de tensao na amplitude da envolvente de radio frequéncia
diminuindo assim as componentes de maior frequéncia geradas.

5.5 Conclusoes

Neste capitulo é apresentada a implementacao do Modulador de amplitude. Este
permite a utilizagao de multiplos standards e apresenta um rendimento acima de 50%
para a amplitude méxima. Possui uma largura de banda para sinal fraco de aproxi-
madamente 6MHz. Observa-se que sinais com transicoes por 0 na sua amplitude de
envolvente apresentam pior rendimento médio que outras que possuem um buraco no
centro da constelacao, no caso, CDMA2000FW e CDMA2000RV respectivamente. O
modulador de amplitude permite, também a utilizacao, de multiplos standards EDGE,
CDMA2000RF e CDMA2000FW com rendimentos de 73%, 67% e 57% respectivamente.
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Conclusoes

6.1 Conclusoes

Neste trabalho de dissertacao foram identificadas algumas das principais limitacoes
do MA. Testou-se o factor de qualidade do filtro de reconstrucao que melhores resulta-
dos de NMSE e ACPR apresenta num amplificador de poténcia com recurso a EER ou
modulagao polar, para além disso foram vistas as necessidades de largura de banda, e
slew-rate, ambos os testes para um sinal de CDMA2000FW. Em primeiro lugar, pode-se
concluir que o melhor factor de qualidade do filtro de reconstrucao, quando ele é um
LC passa-baixo, com um unico par de podlos complexos conjugados. No que respeita a
largura de banda, conclui-se ser necessdrio uma largura de banda para o MA superior
a aproximadamente, 5 vezes a largura de banda de RF, de modo a cumprir as especi-
ficagbes de 45 dBc de ACPR e -35dB de NMSE. Concluiu-se que é necessario um slew rate
elevado por parte do MA (de cerca de 55V /us para as mesmas especificagoes), quando
a méaxima derivada do sinal testado em simulacdo era de aproximadamente 86V/pus.
Observou-se que técnica de controlo/modulacao utilizando um comparador com histe-
rese é a menos complexa ao nivel da implementacgao, apresenta boa precisao e presta-se
a uma implementacao do conversor hibrido. A necesséaria precisao, largura de banda e
rendimento do modulador de amplitude conduz a uma solu¢ao hibrida, na qual se com-
binam as propriedades principais dos moduladores lineares(precisao e largura de banda)
e dos comutados(rendimento). Foi desenhado um modulador hibrido, recorrendo apenas
a componentes comerciais que suporta CDMA2000FW com rendimento superior a 50%
e largura de banda 6MHz para sinal fraco, permite também a utilizagdo de multiplos
standards EDGE, CDMA2000RF ¢ CDMA2000FW com eficiéncias de 73%, 67% e 57%

respectivamente.

6.2 Trabalho Futuro

A consequente evolucao dos standards vai exigir ainda mais largura de banda para
o modulador de envolvente. O seguimento do estudo presente nesta dissertacao, deve
evoluir no sentido de satisfazer essa demanda. Assim, de seguida, sdo apresentadas
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algumas sugestoes que podem ser objecto de estudo futuro.

Existem algumas topologias multi-nivel apresentadas em [8] a exploracao destas per-
mite uma menor poténcia fornecida pelo estdgio linear e assim um melhor rendimento
do modulador hibrido.

Em [15]é apresentado também uma topologia em que o estagio linear é substituido por
um estagio comutado com uma frequéncia de comutacao muito superior permitindo assim
grande largura de banda. Como a poténcia fornecida é baixa os MOSFET utilizados
podem ter capacidades inferiores e consequentemente as perdas resultantes da comutacao
Sao menores.

Uma outra linha de investigacao é tentar produzir um esquema de controlo que possa
incorporar mais do que dois amplificadores adaptando assim a frequéncia de comutacao
a utilizar para os niveis de poténcia a utilizar.

Tal como foi visto no capitulo 4 o uso de conversores quasi-resonantes também devera
ser avaliado em trabalho posterior.

E também de explorar a utilizacao de melhores tecnologias de semicondutores como
o Nitreto de Galium - GaN estes permitirao maiores frequéncias de comutacao com
perdas equivalentes e assim melhor rendimento e/ou largura de banda do modulador de
amplitude.
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Apéndice A

Script de MATLAB desenvolvidos

A.1 Introducao

Este apéndice apresenta os script e fungoes de MATLAB desenvolvidos para produzir
os resultados do capitulo 3 e 4.

A.2 Funcoes de transformacao de Polar parale Q ;1 e Q

em Polar
function [I,Q]= IQ2AP (Ap,Ph)
%Funcido que a partir da moducio I Q devolve o sinal de amplitude Ap e fase
%Ph

%Filipe Rodrigues 2009
I=Ap.xsin (Ph);
Q=Ap.xcos(Ph);

function [Ap,Ph]= IQ2AP (I,Q)

%Fungao que a partir da modugao I Q devolve o sinal de amplitude Ap e fase
%Ph

%Filipe Rodrigues 2009

Ap=abs (I*j+Q);

Ph=angle (I*j+4Q);

A.3 Funcgoes de calculo do NMSE e ACPR
A.3.1 Calculo do NMSE

function [NMSE] = NMSE_funct(y, x)
kk = mean(y .x conj(x)) ./ mean((x) .* conj(x));
NMSE = 10xlogl0( sum( abs(y—kkxx)."2 ) ./ sum(abs(kkxx)."2) );

A.3.2 Calculo do ACPR

function ACPR = ACPRCALC(time ,IN,LBi,ACL,LBo)
% usage ACPR = ACPRCALC(time ,IN,LBi,ACL,LBo)
%This function calculates the ADJACENT CHANEL POWER RATIO of the signal IN

F( ACL
LBi>| |<LBo
%time is the imput vector and must have the same lenght of in
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%vector IN is the input vector

%LBi is the in — chanel bandwithd of mesurement in Hz

%LBo is the Adjacente chanel bandwithd of mesurement Hz usualy 30khz
%ACL is the Adjacent chanel Localization in Hz

% CDMA example
% ACPR = ACPRCALC(time ,CDMA _signal ,1.23%x10°6,885%10°3,30%x10"3)

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);

Tamos=Tamos (1); %Calculo do tempo de amostragem
famos = 1/Tamos;

Tmax=Tamos (1)*length (time);

Df = 1/Tmax;

freq = —famos /2:Df:famos/2—Df; %Vector frequencias

% Calculo dos indices necessdarios no vector frequencias

IND_FC=find (freq==0);%indice da portadora que estard localizada no ponto de frequencia 0
IND_LB2i=round (LBi/(2+«Df)); %numero de amostras que tem Lb/2

IND_LB2o=round (LBo/(2xDf));

IND_FADJ=IND_FC+round (ACL/Df ) ;

fft_signal=abs(1l/length (time)* fftshift (fft ((IN).xhanning (length(IN)).’))). 2/2/50;

%10%1og10 (IND_LB20/IND_LB2i)

%fft_signal

Jsum (fft_signal ((IND.FADJ-IND_LB2o0 ):(IND_.FADJ+IND_LB20)))

Jsum ( fft_signal ((IND.FC—IND_LB2i): (IND_FC+IND_LB2i)))

ACPR=10%1log10 (sum( fft _signal ((IND_.FC-IND_LB2i): (IND_.FC+IND_LB2i)))/sum( fft_signal ((IND_.FADJ-IND_LB2o):(IND_FADJ-

A.4 Script’s desenvolvidos para o capitulo 3

A.4.1 Script’s desenvolvidos para a Largura de Banda linear

%Scrip do Amplificador de RF com modelacao de amplitude para teste
close all;

clear all;

load (’./CDMAFW_VSG.mat’);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
famos = 1/Tamos(1);
Tmax=Tamos (1) *length (time);

Df = 1/Tmax;
freq = —famos /2:Df:famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFWI(1:length (time));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1: length (time ));

[Ap, Ph]=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;
Y%figura do espectro da envolvente

plot (freq ,30+10xlogl0((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((Ap).* hanning(length (CDMAFWI)).’))))."2/2/50),’-d’ ,freq

axis([—1%10°7 1%10°7 —100 50])

grid on;

title(’Complex envelope and amplitude envelope spectra’)
xlabel (’Frequency (Hz)’)

ylabel (’Power Spectral density (dBm/Hz)’)

legend (’ Amplitude’,’Complex envelope’)

figure

plot (time ,Ap,’LineWidth’ ,2);

axis ([2.50%10" —4 2.70%10" —4 0 140])

grid on;

title(’time -~domain amplitude envelope of a CDMA2000 signal )
xlabel (’Time (s)’)

ylabel (’Voltage (V) )

legend (’ Amplitude’)

[fCut]=[1 2 3 4 4.5 5.5 6.5 10 15 75 100]%10°6;
P%fCut= 5%x1076;

ACPR=zeros (0 ,length (fCut));
NMSE_ER=zeros (0 ,length (fCut));

for i =1l:length(fCut);
[Ap, Ph]=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;

s = tF ( ’s?’);
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fe=fCut (i)
LC=(1/(2*pixfc))”2;

Rload =30;

Q=1.4;

L=Rload /(2* pi*xfc*Q);
H=1/(14+(L/Rload)*s+LCxs ~2);

C=LC/L;
Ap_f=lsim (H, Ap ,time);
Y%plot (time, Ap_f ,time , Ap);

[1,QI=AP2IQ(Ap_f’,Ph);

temp=zeros (1,10);
temp2=zeros (1,10);
for delay=1:10

CDMAFW_IFFT = circshift (CDMAFWI’ ,delay) ’;
CDMAFW.QFFT = circshift (CDMAFWQ' ,delay ) ’;
I_.FFT=circshift (I’ ,delay) ’;
Q-FFT=circshift (Q’,delay) ’;

%plot (freq ,304+10%x1logl10 ((abs(1/length (time)* fftshift (fft ((CDMAFW_IFFT*j+CDMAFW_QFFT).* hanning (length (CDMAFWI)).’))))."
I

(
%hold on

fft_signal=abs(1l/length(time)x fftshift (fft ((I_.LFFT*j+QFFT).*xhanning(length(I_FFT)).’)))."2/2/50;
%plot (freq ,304+10xloglO( fft_signal),’—1r"’)

%hold off

temp2(delay)=10xlogl0 (sum( fft_signal (47876:49126))/sum( fft_signal (49219:50469)));7ACPR;

%figure ;plot (Ixj+Q)

Y%nmse data

IN.I = CDMAFW.I(1:end—(delay —1));
IN.Q = CDMAFW.Q(1:end—(delay —1));
IN = IN_I + j*IN_Q;

OUT.I = I(delay:end);

OUTQ = Q(delay:end);

ouT = OUT. + j*OUT-Q;

time = time;

% NMSE Calculation
temp (delay) = NMSE_funct (OUT, IN);

end

find (temp==min(temp))
NMSE_ER(i)=min(temp)

ACPR(i)=temp2(find (temp==min(temp)))
end

FcutN=fCut./(1.25%x10"6)

figure; plot (FcutN ,ACPR, >LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’ACPR as a function of suply modulator bandwidth’)
xlabel (’Normalized Envelope Bandwidth ’)
ylabel (’ACPR (dB)’)

axis ([0.8 80 15 85])

figure; plot (FcutN ,NMSEER, ’LineWidth’ ,2)

grid on;

title (’NMSE as a function of suply modulator bandwidth’)
xlabel (’Normalized Envelope Bandwidth ’)

ylabel (’ NMSE (dB) )

axis ([0.8 80 —50 —10])

figure; plot (fCut ,NMSEER, >+’ ,’LineWidth’ ,2)
A.4.2 Script’s desenvolvidos para o Slew Rate

%Scrip do Amplificador de RF com modelagdo de amplitude
close all;

clear all;

load(’./CDMAFW_VSG.mat’);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);

famos = 1/Tamos(1);
Tmax=Tamos (1) *length (time);

Df = 1/Tmax;
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freq = —famos /2:Df:famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFWI(1:length (time));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1:length (time ));

%SR=[45]%10"6;

SR=linspace (30,80,25)%10"6;
%fCut=logspace (1.25%x10°6, 250%x1076,100);
ACPR=zeros (0,length(SR));

NMSE_ER=zeros (0 ,length (SR));

for i =1l:length(SR);

[Ap,Ph]=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;

Ap=30xAp/max(Ap);
Ap_F=slewrate (Ap,SR(i)*Tamos(1));

plot (time, Ap.F,’+’ ,time , Ap);
[1,QI=AP2IQ(Ap.F,Ph);

figure

plot (freq ,30+10xlogl0((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((CODMAFW.Ix j4+CDMAFW.Q).* hanning (length (CDMAFWI)).’))))." 2
hold on

xx_t = CDMAFW._Ix j+CDMAFW.Q;

fft_signal=abs(1l/length(time)x fftshift (fft ((I*j4+Q).*hanning(length(1)).’)))."2/2/50;

plot (freq ,30+10xloglO( fft_signal),’-r?)

hold off

ACPR(i)=10+log10 (sum( fft_signal (47876:49126))/sum( fft_signal (49219:50469)));

Y%nmse data

IN_I = CDMAFWI;

IN_Q = CDMAFW_Q;

IN = IN_.I + j*IN_Q;
ouTlI = 1;

ouT.Q = Q;

ouT = OUT. 4 j*=OUT-Q;
time = time;

% NMSE Calculation

NMSEER(i) = NMSE_funct (OUT, IN);

end

figure;plot(SR./(10°6) ,ACPR, ’LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’ACPR as a function of SR’)

xlabel (’SR (V/us)’)

ylabel (> ACPR (dB) )

axis ([30 75 25 85])

figure;plot (SR./(10°6) ,NMSE_ER,’LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’NMSE as a function of SR’)

xlabel (’SR (V/us) )

ylabel (’NMSE (dB) )

axis ([30 75 —45 —15])

figure

plot (time ,Ap,’-’ ,time ,Ap_F,’--’,’LineWidth’ ,1.5);
axis ([2.85%10"° —4 2.89%10" —4 0 30])

grid on;

title(’Input and output time-domain samples of a supply modulated voltage’)
xlabel (’Time (s) )

ylabel(’Voltage (V)’)

legend (’ Input’,’Output’)

Funcao Slew Rate
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function y=Slewrate(x,SL)
y=zeros (1 ,length(x));

for i=2:length(x)
erro=x(i)—y(i—1);
if abs(y(i—1)—x(i))>SL
y(i)=y(i—1)+sign(erro)=*SL;
else y(i)=x(i);
end
end

A.4.3 Script’s desenvolvidos para o factor de qualidade do filtro

%Scrip do Amplificador de RF com modelacio de amplitude
close all;

clear all;

load (’./CDMAFW_VSG.mat’);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
famos = 1/Tamos(1);
Tmax=Tamos (1) *length (time );

Df = 1/Tmax;

freq = —famos /2:Df:famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFW.I(1:length (time));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1:length (time ));

[Ap,Ph]|=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;
%figura do espectro da envolvente

plot(freq ,30+10xlogl0((abs(1l/length(time)* fftshift (fft ((Ap).* hanning(length (CDMAFWI)).’))))."2/2/50),’-d’ ,freq ,30+10x]

axis([—1x10"7 1x10°7 —100 50])

grid on;

title(’Complex envelope and amplitude envelope spectra’)
xlabel (’Frequency (Hz)’)

ylabel(’Power Spectral density (dBm/Hz)’)

legend (’ Amplitude’,’Complex envelope’)

figure

plot (time ,Ap,’LineWidth’ ,2);

axis ([2.50%10" —4 2.70%x10"—4 0 140])

grid on;

title(’time -~domain amplitude envelope of a CDMA2000 signal ’)
xlabel (’Time (s)’)

ylabel (’Voltage (V) )

legend (’ Amplitude’)

QLC=linspace (0.4 ,4,20);

fCut= 6.5%x107°6;

ACPR=zeros (0 ,length (QLC) ) ;
NMSE_ER=zeros (0,length (QLC) );
ACPR2=zeros (0,length (QLC) );

for i =1l:length(QLC);
[Ap, Ph]=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;
s = tF ( ’s?);

fc=fCut;
LC=(1/(2*pixfc)) 2;

Rload =30;

%Q=1.4;
L=Rload /(2* pi*fc*QLC(i));
H=1/(14+(L/Rload)*s+LCxs ~2);
C=LC/L;

Ap_f=lsim (H, Ap ,time);
plot (time, Ap_f ,time , Ap);
[1,Q=AP2IQ(Ap_t’ ,Ph);

temp=zeros (1,10);
temp2=zeros (1,10);
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temp3=zeros (1,10);
for delay=1:10

CDMAFW_IFFT = circshift (CDMAFWI’ ,delay) ’;
CDMAFW_QFFT = circshift (CDMAFWQ’ ,delay ) ’;
I.FFT=circshift (I’,delay) ’;
Q-FFT=circshift (Q’,delay) ’;

Y%plot (freq ,304+10%10og10 ((abs(1/length (time)* fftshift (fft ((CDMAFW.IFFT*j4+CDMAFW_QFFT).* hanning (length (CDMAFW.I)

or
P%hold on

fft_signal=abs(1l/length(time)x fftshift (fft ((I.FFT*j+QFFT).* hanning(length(I_.FFT)).’)))."2/2/50;
%plot (freq ,30+10*logl0(fft_signal),” —1r ")

%hold off

temp2(delay)=10+logl0 (sum( fft_signal (47876:49126))/sum( fft_signal (49219:50469)));7%ACPR;

temp3 (delay)=ACPRCALC(time , [ I_LFFT#j+Q.FFT],1.288+10°6,1.36%10°6,1.2+10"6);

Y%figure ; plot (I%j4Q)

Ymmse data

IN_I = CDMAFWI(1l:end—(delay —1));
IN_Q = CDMAFW.Q(1l:end—(delay —1));
IN = IN_I + j*IN_Q;

OUT.I = I(delay:end);

OUT-Q = Q(delay:end);

ouT = OUT. + j+OUT.Q;

time = time;

% NMSE Calculation

temp (delay) = NMSE_funct (OUT, IN);

end

find (temp==min (temp))

NMSE_ER( i)=min(temp)
ACPR(i)=temp2(find (temp==min(temp)))
ACPR2(i)=temp3(find (temp==min(temp)))
end

FeutN=fCut./(1.25%10"6)
figure; plot (QLC,ACPR, ’LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’ACPR as a function of Filter Q’)
xlabel (’Filter Q )

ylabel (> ACPR (dB) )

figure; plot (QLC,NMSE_ER,’>LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’NMSE as a function of Filter Q)
xlabel (’Filter Q )

ylabel (’NMSE (dB) )

A.4.4 Script’s desenvolvidos para o factor de qualidade do filtro com
compensagao do atraso

%Scrip do Amplificador de RF com modelagao de amplitude
close all;

clear all;

load (’./CDMAFW_VSG.mat’);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
famos = 1/Tamos(1);
Tmax=Tamos (1)*length (time );

Df = 1/Tmax;
freq = —famos /2:Df:famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFW.I(1:length (time));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1:length (time ));

[Ap,Ph]|=IQ2AP (CDMAFW.I,CDMAFW.Q) ;
%figura do espectro da envolvente

plot(freq ,30+10xlogl0((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((Ap).*hanning(length (CDMAFWI)).’))))."2/2/50),’-d’ ,freq

axis([—1%10"7 1x10°7 —100 50])

grid on;

title(’Complex envelope and amplitude envelope spectra’)
xlabel (’Frequency (Hz)’)

ylabel(’Power Spectral density (dBm/Hz)’)

legend (’ Amplitude’,’Complex envelope’)
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figure

plot (time ,Ap,’LineWidth’ ,2);

axis ([2.50%10° —4 2.70%10" —4 0 140])

grid on;

title(’time -~domain amplitude envelope of a CDMA2000 signal ’)
xlabel (’Time (s)’)

ylabel (’Voltage (V) )

legend (’ Amplitude’)

QLC=linspace (0.1 ,3,50) ;

fCut= 6.5%x1076;

ACPR=zeros (0,length (QLC) ) ;
NMSE_ER=zeros (0 ,length (QLC) );
peakcorrelatio=zeros (0,length (QLC));

for i =1l:length(QLC);
[Ap,Ph]=1Q2AP (CDMAFW.,CDMAFW.Q) ;
s = tF ( ’s?);

fc=fCut;
LC=(1/(2*pixfc)) 2;

Rload =30;

TRQ=1.4;
L=Rload /(2* pi*fc*QLC(i));
H=1/(14(L/Rload)*s4+LCxs "~ 2);
C=LC/L;

Ap_f=lsim (H, Ap ,time);
plot (time, Ap_f ,time , Ap);

temp=zeros (1,10);

temp2=zeros (1,10);

Y%calculo do atraso

[a,delay]= max(xcorr (Ap,Ap_f’));
delay=abs(length (Ap_f)—delay)

Ph_Atraso=circshift (Ph’,delay ). ’; %Compensacio do atraso na fase
[I_Atraso ,Q-Atraso|=AP2IQ(Ap-f’,Ph_Atraso);
(1,QI=AP2IQ(Ap_f’,Ph);

JCDMAFW_IFFT = circshift (CDMAFW.I’ , delay )’
7CDMAFW_ QFFT = circshift (CDMAFW.Q’ ,delay )’

figure
plot (freq ,304+10%1logl0 ((abs(1/length(time)x fftshift (fft ((I_Atrasox*j+Q_Atraso).*hanning(length(I_Atraso)).’))))." 2

%hold on

figure
fft_signal=abs(1l/length(time)x fftshift (fft ((I+j+Q).*hanning(length(1)).’))). " 2/2/50;
%plot (freq ,304+10xlogl0O(fft_signal),’—r ")

%hold off
10*loglO (sum( fft_signal (47876:49126))/sum( fft_signal (49219:50469)))%ACPR;
%figure ;plot (Ixj4+Q)
Y%nmse data
fft_signal=abs(1l/length(time)x fftshift (fft ((I-Atraso*j+Q_-Atraso).*hanning(length(I1)).’)))."2/2/50;
%plot (freq ,30+10%logl0 (fft_signal), —r’)
%hold off
ACPR(i)= 10%logl0 (sum(fft_signal (47876:49126))/sum(fft_signal (49219:50469)));%ACPR;
%figure ;plot (Ixj4Q)
Y%nmse data
[a,delay]= max(xcorr (CDMAFWI,1)./max(xcorr(I,1)));
delay=abs(length (I)—delay)
peakcorrelatio (i)=a
IN.I = CDMAFWI(1:end—(delay —1));

IN_Q = CDMAFWQ(1l:end—(delay —1));
IN — IN_I + j*IN_Q;
OUT.I = I(delay:end);
OUTQ = Q(delay:end);
ouT = OUT. + j*OUT.Q;
time = time;

% NMSE Calculation
NMSE_funct (OUT, IN)

IN_I = CDMAFWI(1l:end—(delay —1));
IN_Q = CDMAFW.Q(1l:end—(delay —1));
IN — IN_I + j*IN_Q;

OUT.I = I_Atraso(delay:end);

81



]2 APENDICE A A5

OUT-Q = Q-Atraso(delay:end);
our = OUT.I + j*OUTQ;
time = time;

% NMSE Calculation
NMSE ER(i)= NMSE_funct (OUT, IN);
end

FcutN=fCut./(1.25%1076)
figure; plot (QLC,ACPR, ’LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’ACPR as a function of Filter Q’)
xlabel (’Filter Q )

ylabel (’ACPR (dB) )

figure ; plot (QLC,NMSE_ER, >LineWidth’ ,2)
grid on;

title (’NMSE as a function of Filter Q)
xlabel (’Filter Q )

ylabel (’NMSE (dB)’)

A.5 Script’s desenvolvidos para o capitulo 4

A.5.1 Script’s desenvolvidos para o Modulador que usa PWM

%Scrip do Amplificador de RF com modelacio de amplitude
close all;

clear all;

load (’./CDMAFW_VSG .mat’);

time=time—time (1);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
time=time+Tamos (1);

famos = 1/Tamos(1);

Tmax=time (end);

fs = 1%1079;Ts=1/fs ;

T = Tmax;
[F,R]=rat (Tamos(1)/Ts); % resample rate
Df = 1/T;

Dfmax=1/time (end);

t=Ts:Ts:Tmax;
freq = —fs /2:Df: fs /2—Df;

f2=—famos /2:Df: famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFW.I(1:(length (time)));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1: length (time ) );

CDMAFW._I A=resample (CDMAFW.I,F ,R);
CDMAFW_QA=resample (CDMAFW.Q,F ,R);

CDMAFWIA=CDMAFWIA(1:(length(t))); %Imax nao ser o total
CDMAFW_QA=CDMAFW_QA (1:length (t));

% plot (freq ,10xlogl0 (abs(1/length (t)x fftshift (fft ((CDMAFW_I_A%j4+CDMAFW_QA).*hanning (length (CDMAFWIA)).’))))+:
[Ap,Ph]=IQ2AP (CDMAFW_LA ,CDMAFW.QA ) ;
%% Amplificador de Amplitude;

ganho=30/max(Ap) ;
Ap=30.xAp./max(Ap);

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf(’s’);

LC=(1/(2xpixfc)) 2;

Rload =30;

L=Rload /(2 pix*fc*QLC);
H=1/(14+(L/Rload)*s4+LCxs "~ 2);

C=LC/L;

Y7PWM realimentado

Xw = 2/length(t)x fftshift (fft (Ap))+5e—15;
Tt = 1/40e6; %frequencia de sample da triangular
triangle_t = abs(mod(2*pi/Ttxt,2xpi)—pi)/pi;
triangle_t = 30%(triangle_t/max(triangle_t));
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Z%figure (3), plot(t,triangle_t,’—4’), axis([0 T —1 30]);
Triangle.w = 2/length(t)x fftshift (fft (triangle_t))+5e—15;
%figure (4), plot(freq,20%xlogl0 (abs(Triangle_-w)));
PWMAp = (30/2)x*(sign(Ap—triangle_t)+1);

%figure (5), plot(t,PWMAp,t,Ap,’r’), axis ([0 T —1 30])

PWMApW = 2/length(t)* fftshift (fft (PWMAp))+5e—15;

figure (6), plot(freq ,20xlogl0(abs(PWMApW)),’-db’, freq,20*xlogl0(abs(Xw)),’-"g’,freq,20xlogl0(abs(Triangle_-w)),’->k’);
axis([—6%10°7 6x10°7 —100 50])

grid on;

title(’Espectro da Codificagdo com o PWM’)

xlabel (’Frequencia (Hz)’)

ylabel(’Densidade espectral de potencia(dBm/Hz)’)

legend (’Codificagdo com PWM’,’Espectro Inicial’,’Espectro da triangular’)

figure;

PWM_f_Ap=Isim (H,PWM.Ap, t );
fcomutacaomed=transicoes (PWMAp)/(2xT)
[a,delay]= max(xcorr (Ap,PWM_f_Ap’)); %
delay=abs(length (Ap)—delay )%+
Ph_Atraso=circshift (Ph’,delay ). ’;
PWM_f_Ap=30.+«PWM_f_Ap. /max(PWM_f_Ap) ;
[1,Q]=AP2IQ(PWM_f_Ap’ ,Ph_Atraso);

% CDMAFW.I.A=resample (CDMAFW_IA R,F);
% CDMAFW_QA=resample (CDMAFW_QA,R,F);
% I=resample(I,R,F);

Q=resample (Q,R,F);

% save (’./PWMFB.mat’ ,”CDMAFW.IA’, "CDMAFW.QA’,’t’,’1’,°Q’);
76

[a,delay]= max(xcorr (CDMAFWIA,I)./max(xcorr(I,1))); %
delay=abs(length (I)—delay)+1

IN_I = CDMAFWIA(1l:end—(delay —1));
IN_Q = CDMAFW_QA(1l:end—(delay —1));
IN = IN_I 4+ j=IN_Q;

OUT.I = I(delay:end);

OUTQ = Q(delay:end);

ouTr = OUT. + j*OUTQ;

I=resample (I ,R,F);
Q=resample (Q,R,F);
% NMSE Calculation
NMSE_ER = NMSE_funct (OUT, IN)

ACPR=ACPRCALC(time ,[I%j4Q],1.23%10"6,885%10°3,30%10°3)%utilizei as normas
plot (f2,30+10xlogl0((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4+Q).* hanning(length(I)).’)))). 2/2/50),’"g”’)
ACPR=ACPRCALC(time ,[1#j+Q],1.23%10°6,1.5+10°6,1.23%10"3)%utilizci as normas

SevPWM=30+10%log10 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I1*j+Q).* hanning(length(I1)).’))))."2/2/50);
fPWM=f2 ;

plot (f2,30+10xlogl10 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4Q).*hanning (length(I)).’)))). 2/2/50),’*y’)
save(’./PWM.mat’,’ f_PWM’,’ SevPWM’);

A.5.2 Script’s desenvolvidos para o Modulador que usa PWM com
feedback

%Scrip do Amplificador de RF com modelagdo de amplitude
%Modulador de Amplitude utiliza PWM

close all;

clear all;

load(’./CDMAFW_VSG.mat’);

time=time—time (1);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
time=time+Tamos (1);

famos = 1/Tamos(1);

Tmax=time (end);

fs = 0.4%x10°9;Ts=1/fs ;

T = Tmax;
[F,R]=rat (Tamos(1)/Ts);
Df = 1/T;

Dfmax=1/time (end);

t=Ts:Ts:Tmax;
freq = —fs /2:Df: fs /2—Df;

f2=—famos /2:Df: famos/2—Df;

83



84 APENDICE A A5

CDMAFW_I=CDMAFW.I(1:(length (time)));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1:length (time ) );

CDMAFW_I A=resample (CDMAFW.,F ,R);
CDMAFW_QA=resample (CDMAFW.Q,F,R);

CDMAFW I A=CDMAFW.IA(1:(length(t))); %Imax nao ser o total

CDMAFW_QA=CDMAFW_ QA (1:length(t));

% plot(freq,10xlogl0(abs(1/length(t)*fftshift (fft ((CDMAFW.I A% j+CDMAFW_QA).*xhanning(length (CDMAFWIA))."))))+:
[Ap, Ph]=IQ2AP (CDMAFW_LA,CDMAFW_.QA ) ;

Y% Amplificador de Amplitude;
ganho=30/max(Ap) ;

Ap=(30.xAp)./max(Ap);

Xw = 2/length(t)* fftshift (fft (Ap))+5e—15;
grid on

Y%%Filtro

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf(’s’);

LC=(1/(2xpixfc)) 2;

Rload =30;

L=Rload /(2 pix*fc*QLC);
H=1/(14+(L/Rload)*s+LCxs ~2);

C=LC/L;

Y77PWM realimentado
xd_t2=zeros (1,length(t));

xsd_t2 = zeros(1l,length(t));

codesd_x_t2 = zeros(1l,length(t));

Tt = 1/40e6; %frequencia de sample da triangular
triangle_t abs(mod(2xpi/Tt*t ,2xpi)—pi)/pi;
triangle_t 30x(triangle_t /max(triangle_t));

Y%figure (3), plot(t,triangle_t .’ L), axis ([0 T 1 30]);
Triangle.w = 2/length(t)* fftshift (fft (triangle_t))+5e—15;
Y%figure (4), plot(freq,20xlogl0 (abs(Triangle_-w)));

for i=2:1:(length(t))

xd_t2 (i) = Ap(i)—codesd_-x_t2(i—1);

xsd_t2(i) = xsd-t2(i—1)+xd-t2(i—1);

codesd_x_t2(i) = (30/2)*(sign(xsd-t2(i)—triangle_t(i))+1);
end

codesd_x_t_f=lsim (H, codesd_-x_t2 ,t);

codet_X_w = 2/length(t)xfftshift (fft (codesd_x_t2))+5e—15;
figure (9), plot(freq,20*logl0(abs(codet_-X_w)),’-db’,freq,20*logl0O(abs(X.w)),’-"g’);
axis([—9%10°7 9%10°7 —100 50])
grid on;
title (’Espectro da Codificagdo com o PWM com FeedBack’)
xlabel (’Frequéncia (Hz)’)
ylabel (’Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)’)
legend (’Codificagdo do PWM com FeedBack’,’Espectro Inicial’)
figure;
figure;
fcomutacaomed=transicoes (codesd_x_t2)/(2xT
[a,delay]= max(xcorr (Ap, codesd_x_t_f ’)); %
delay=abs(length (Ap)—delay )%+
Ph_Atraso=circshift (Ph’,delay ). ’;
%
[1,Q]=AP2IQ(codesd_x_t_f’,Ph_Atraso);
% CDMAFWI A=resample (CDMAFW.IA,R,F);
% CDMAFW_QA=resample (CDMAFW_QA,R,F);
% I=resample (I ,R,F);
% Q=resample (Q,R,F);
%
%
%
% save (’./PWMFB.mat’,  CDMAFW_.I_A’, "CDMAFW_QA’,’t’,'17,°’Q’");
[a,delay]= max(xcorr (CDMAFW.IA,T1)./max(xcorr(I,1))); %
delay=abs(length (I)—delay)+1

IN_I = CDMAFWIA(1l:end—(delay —1));
IN_Q = CDMAFW_ QA (1:end—(delay —1));
N = IN_I + j*IN_Q;
OUT.I = I(delay:end);
OUT-Q = Q(delay:end);

ouT — OUT. 4+ j*OUTQ;
I=resample (I, ,R,F);

Q=resample (Q,R,F);

% NMSE Calculation

NMSE_ER = NMSE_funct (OUT, IN)
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ACPR=ACPRCALC(time , [ I%j4Q],1.23%10"°6,885%10°3,30%10"3)%utilizei as normas
plot (f2,30+10xlogl10((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4+Q).* hanning (length(I)).’)))). " 2/2/50),’DK”)

SevPWMF=30+10x1og10 ((abs(1/length (time)x fftshift (fft ((I*j+Q).*hanning(length(I1)).’))))."2/2/50);

£ PWMF=£2 ;

plot (f2,30+10xlogl10 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4Q).* hanning(length(I)).’)))). 2/2/50),’*y"’)
save(’./PWM_FB.mat’,’f_PWMF’ ,’SevPWMF’);

ACPR=ACPRCALC(time , [ I*j+Q],1.23%x10°6,1.5%x1076,1.23%x10"3)%utilizei as normas

A.5.3 Script’s desenvolvidos para o Modulador que usa Sigma Delta

%Scrip do Amplificador de RF com modelagido de amplitude
close all;

clear all;

load(’./CDMAFW_VSG.mat’);

time=time—time (1);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
time=time+Tamos (1);

famos = 1/Tamos(1);

Tmax=time (end);

fs = 0.3%x10°9;Ts=1/fs ;

T = Tmax;
[F,R]=rat (Tamos(1)/Ts);
Df = 1/T;

Dfmax=1/time (end);

t=Ts:Ts:Tmax;
freq = —fs /2:Df: fs /2—Df;

f2=—famos /2:Df: famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFW.I(1:(length (time)));
CDMAFW.Q=CDMAFW.Q(1:length (time ) );

CDMAFW I A=resample (CDMAFW.,F,R);
CDMAFW._QA=resample (CDMAFW.Q,F .R);

CDMAFW_IA=CDMAFWIA(1:(length(t))); %Imax nao ser o total
CDMAFW_QA=CDMAFW_.QA (1:length (t));

% plot (freq ,10xlogl0 (abs(1/length (t)x fftshift (fft ((CDMAFW_.I_Axj4+CDMAFW_QA).*hanning (length (CDMAFWIA)).")

[Ap,Ph]=IQ2AP (CDMAFW_I_A ,CDMAFW_QA) ;

%% Amplificador de Amplitude;
ganho=30/max(Ap) ;
Ap=30.%Ap./max(Ap);

X.w = 2/length (t)* fftshift (fft (Ap))+5e—15;
grid on

Y%%Filtro

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf(’s’);
LC=(1/(2*pixfc)) 2;

Rload =30;
L=Rload /(2 pix*fc*QLC);
H=1/(14+(L/Rload)*s+LCxs ~2);
C=LC/L;

YVIPWM realimentado

xsd_t = zeros(1l,length(t));
codesd_x_t = zeros(1l,length(t));
xd_t=zeros (1,length(t));

for i=2:1:length(t)
xd_t (i) = Ap(i)—codesd_x_t (i —1);
xsd_t (i) = xsd_t(i—1)+xd_t(i—1);
codesd_x_t (i) = (30/2)x(sign(xsd_-t(i)—5)+1);
end
figure (11), plot(t,codesd_x_-t ,t,Ap,’r’), axis ([0 le—4 —0.1 30])
codesd-X_w = 2/length(t)x fftshift (fft (codesd_-x_t))+5e—15;

codesd_x_-t_-f=Ilsim (H, codesd_x_t ,t);
plot(t,codesd_x_t_f ,t,Ap,’r’), axis ([0 le—4 —0.1 30])
%figure (8), plot(t,codesd_x_t_f ,t,Ap,’r’), axis ([0 T —1 30])

codet_-X_w = 2/length(t)* fftshift (fft (codesd_-x_t))+5e—15;

figure (9), plot(freq ,20+xlogl0(abs(codet_X_w)),’-db’, freq,20+xlogl0(abs(X_.w)),’-"g’);
axis([—9+10°7 9%10°7 —100 50])
grid on;

title (’Espectro da Codificagdo do SigmaDelta’)
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xlabel (’Frequéncia (Hz)’)

ylabel (’Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)’)
legend (’Codificagdo do SigmaDelta’,’Espectro Inicial?’)
figure;

fcomutacaomed=transicoes (codesd_x_t)/(2%T)

codesd_x_t_f=30.xcodesd_x_t_f./max(codesd_x_t_f);
[a,delay]= max(xcorr (Ap,codesd_x_t_f ’)); %
delay=abs(length (Ap)—delay )%+1
Ph_Atraso=circshift (Ph’,delay).’;
[1,Q]=AP2IQ(codesd_x_t_f’ ,Ph_Atraso);

% CDMAFW_I A=resample (CDMAFW_IA R,F);
% CDMAFW_QA=resample (CDMAFW._QA ,R,F);

% >sample (I ,R,F);

% sample (Q,R,F);

Y%mnormalizagao

% save (’./PWMFB.mat’, ’CDMAFW_I_A’ , "CDMAFW.QA’ ,’t’,’17,°Q");

[a,delay]= max(xcorr (CDMAFW.IA,I)./max(xcorr(I,1))); %
delay=abs(length (I)—delay)+1

IN_I = CDMAFWIA(1l:end—(delay —1));
IN_Q = CDMAFW_ QA (1l:end—(delay —1));
IN = IN.I + j*IN_Q;
OUT.I = I(delay:end);
OUT.Q = Q(delay:end);

ouT — OUT. 4+ j*OUTQ;
I=resample (I ,R,F);
Q=resample (Q,R,F);

% NMSE Calculation

NMSE_ER = NMSE_funct (OUT, IN)

ACPR=ACPRCALC(time ,[1#j+Q],1.23%10°6,885%10°3,30%10"3)%utilizeci as normas

plot (f2,30+10xlogl10 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4+Q).*hanning (length(I)).’)))). 2/2/50),’+r’)
ACPR=ACPRCALC(time , [ I%j4Q],1.23%10°6,1.5%107°6,1.23%10"3)%utilizei as normas

SevSD=30+10%logl0 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j+Q).* hanning(length(I)).’))))."2/2/50);
f_.SD=f2;
plot (f2,30+10xlog10 ((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I%j4Q).* hanning(length(I)).’)))). 2/2/50),’*y")
save(’./S_D.mat’,’f_SD’,’SevSD’);

A.5.4 Script’s desenvolvidos para o Modulador que usa um compara-
dor com histerese

%Scrip do Amplificador de RF com modelacio de amplitude
close all;

clear all;

load (’./CDMAFW_VSG .mat’);

time=time—time (1);

Tamos= time (2:end)—time (l:end—1);
time=time+Tamos (1);

famos = 1/Tamos(1);

Tmax=time (end);

fs = 4%x10°9;Ts=1/fs ;

T = Tmax;
[F,R]=rat (Tamos(1)/Ts);
Df = 1/T;

Dfmax=1/time (end);

t=Ts:Ts:Tmax;
freq = —fs /2:Df: fs /2—Df;

f2=—famos /2:Df: famos/2—Df;

CDMAFW_I=CDMAFWI(1:(length (time)));
CDMAFW_Q=CDMAFW_Q(1:length (time));

CDMAFW I A=resample (CDMAFW.I,F ,R);
CDMAFW_QA=resample (CDMAFW.Q,F ,R);

CDMAFWIA=CDMAFWIA(1l:(length(t))); %Imax nao ser o total
CDMAFW_QA=CDMAFW_.QA (1:length (t));

% plot (freq ,10%xlogl0 (abs(1/length (t)* fftshift (fft ((CDMAFWIAxj4+CDMAFW_QA).*hanning(length (CDMAFWIA)).’))))+:

[Ap, Ph]=IQ2AP (CDMAFW__A,CDMAFW_QA ) ;

Y% Amplificador de Amplitude;
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ganho=30/max(Ap) ;
Ap=30.%Ap./max(Ap);

X.w = 2/length(t)* fftshift (fft (Ap))+5e—15;
grid on

Y%Filtro

QLC=1;

fc=5%10"6;

s=tf(’s’);
LC=(1/(2*pixfc)) 2;

Rload =30;
L=Rload /(2 pix*fc*QLC);
H=1/(14(L/Rload)*s4+LCxs "~ 2);
C=LC/L;

state=0;

H=0.01; %linspace (0.00625,0.3,10);% janela de histerese
CodeH=zeros (1,length(t));

erro=zeros (1,length(t));
Vi=zeros (1,length(t));
Vout=zeros (1,length(t));
Vi=zeros (1,length(t));
Il=zeros (1,length(t));
Ic=zeros(1l,length(t));

for i=1:1:(length(t)—1)
erro(i)= (Ap(i)—Vout(i));
state=comparador_histerese(erro(i),H,state);
Y%ganho
Vi(i)=30*state ;
%filtro
Ic(i)=I1(i)—Vout(i)/Rload;%(1i)
VI(i)=Vi(i)—Vout (i)}
I1(i+41)=I1(i)+Ts/LxVI1(i);
Vout (i4+1)=Vout(i)4+Ts/CxIc(i);
end
codeH=Vi;
fcomutacaomed=transicoes (codeH)/(2xT)
codet_-X_w = 2/length(t)* fftshift (fft (Vi))+5e—15;
figure (9), plot(freq ,20xlogl0(abs(codet_-X_w)),’-db’,freq,20xlogl0(abs(X-w)),’-"g’);
axis([—9%10°7 9%10°7 —100 50])
grid on;
title (’Espectro da Codificagdo Histerese’)
xlabel (’Frequéncia (Hz)’)
ylabel(’Densidade espectral de poténcia(dBm/Hz)’)
legend (’Codificagdo Histerese’,’Espectro Inicial’)
figure;
[1,Q]=AP2IQ(Vout,Ph);
% CDMAFW.I A=resample (CDMAFW_IA R,F);
% CDMAFW_QA=resample (CDMAFW_.QA,R,F);
[=re mple (I ,R,F);

Q=resample (Q,R,F);

% %normalizacao

save (7. /PWMFB.mat’ ,”CDMAFW_.IA’ ,"CDMAFW.QA’,’t’,’1",°’Q’);
I = resample(I,R,F);
Q = resample(Q,R,F);

IN.I = CDMAFWI;

IN.Q = CDMAFW.Q;

IN = IN_I + j*IN_Q;
oUT.I = I;

OoUTQ = Q;

ouT = OUT.I + j*OUT.Q;

% NMSE Calculation
NMSE_ER = NMSE_funct (OUT, IN)

ACPR=ACPRCALC(time , [ I%j+Q],1.23%10°6,885%10°3,30%10°3)%utilizei as normas
SevHis=30+10x1logl10 ((abs(1/length(time)x fftshift (fft ((I*j+Q).* hanning(length(I)).’))))."2/2/50);
plot (f2,30+10xlogl10((abs(1/length(time)* fftshift (fft ((I*j4+Q).* hanning (length(I)).’)))). 2/2/50),’*y"’)

save(’./histerese.mat’,’f2’,’SevHis’);
ACPR=ACPRCALC(time , [ I*j+Q],1.23%x10°6,1.5%x1076,1.23%x10"3)%utilizei as normas
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Apeéndice B
Lista de Acronimos

AP Amplificador de Poténcia de Radio Frequéncia
PAPR Peak to average power ratio

EER Envelope Elimination and Restoration

ET Envelope Tracking

SE Seguidor de Envolvente

ACPR Adjacent channel power ratio

EVM Error Vector Magnitude

RBS Radio Base Station

QPSK Quadrature phase-shift keying

WCDMA Wide-Band Code Division Multiple Access
EDGE Enhanced Data-rates for Global Evolution
p/4-DQPSK p/4-Differential Quadrature Phase Shift Keying
3p/8-8PSK 3p/8-8 Phase Shift Keying

GFSK Gaussian Frequency Shift Keying

GMSK Gaussian Minimum Shift Keying

FM Frequency Modulation

GPRS Global Packet Radio Service

GSM Global System for Mobile Communication

HPSK Hybrid Phase Shift Keying
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IS-95B Interim Standard 95B

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplex
OQPSK Offset Quadrature Phase Shift Keying
TETRA Terrestrial Radio Access

UMTS Universal Mobile Telephone Service

1G Primeira Geracao

AMPS Advanced Mobile Phone Service

AM Amplitude Modulation

PM Phase Modulation

SPICE Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis
IF Intermediate frequency

MA Modulador de Amplitude

Fy Frequéncia de comutacgao

LB Largura de Banda

LBN Largura de Banda Normalizada
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