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RESUMEN de la tesis de Martha Haydee Carolina Sanchez Muiiiz, presentada como
requisito parcial para la obtencion del grado de MAESTRO EN CIENCIAS en
ELECTRONICA Y TELECOMUNICACIONES. Ensenada, Baja California. Septiembre
de 2005.

ESTUDIO COMPARATIVO DE TECNICAS DE LINEALIZACION DE
AMPLIFICADORES DE POTENCIA.

Resumen aprobado por:

Dr. Arturo Velazquez Ventura
Director de Tesis

En los ultimos afios se ha presentado un crecimiento masivo en la demanda de servicios en
el sector de las comunicaciones moviles en el dmbito mundial y en particular en nuestro
pais. La principal actividad en investigacion en dicha drea se encuentra en la telefonia
movil, de modo que la inmensa mayoria de sus aplicaciones estdn orientadas a la
transmision de voz. Sin embargo el rapido crecimiento de los servicios de INTERNET y la
tendencia natural de los usuarios a disponer de este tipo de servicios incluso en un entorno
movil, hace prever que a muy corto plazo se requiera disponer de nuevos sistemas de
transmision capaces de operar a altas velocidades de transmision de datos en anchos de
banda moderados. En este contexto ya no serd posible utilizar modulaciones de envolvente
constante, como GMSK utilizada en el sistema GSM, sino que serd obligatorio utilizar
modulaciones multinivel.

Cuando se plantea el uso de modulaciones multinivel uno de los elementos mds criticos
dentro de la cadena de transmision es el amplificador de potencia, ya que este elemento
presenta en mayor o menor grado una cierta caracteristica no-lineal, que en el caso de
amplificar modulaciones de envolvente no constante se traduce en una expansion del
espectro que produce un cierto nivel de potencia radiada en los canales adyacentes. Por otro
lado, la linealidad del amplificador es tanto mayor como mds alejado esté su punto de
trabajo del denominado nivel de compresion a 1 dB, valor que determina el maximo nivel
de sefial a la entrada antes de que los efectos de la saturacion del amplificador sean
apreciables. Sin embargo operar con un punto de trabajo muy alejado del nivel de
compresiéon implica una gran penalizacion en términos de eficiencia en potencia del
amplificador. Por esta razén, en la literatura se han planteado en los ultimos afios una serie
de técnicas de linealizacion del amplificador de potencia tendientes a garantizar un elevado



punto de trabajo (con eficiencia Optima en potencia) manteniendo un nivel acotado (bajo)
de distorsion en la sefial amplificada.

El propésito de este trabajo de tesis consiste en realizar un estudio comparativo mediante
simulacién con herramientas CAD de las prestaciones de tres de las técnicas de
linealizacion  existentes (Feedforward o  pre-compensacién, Predistorsiéon vy
Retroalimentacion), para evaluar de forma simple y precisa, tomando en consideracion
todas las posibles imperfecciones de una implementacidén préctica, las prestaciones del
sistema cifradas en términos de nivel de potencia radiada en el canal adyacente y
rendimiento en potencia del amplificador. También se extiende el estudio a entornos
multiportadora, en donde con un tnico amplificador de potencia de gran ancho de banda se
pretende amplificar las sefiales moduladas correspondientes a las distintas portadoras
asignadas a una estacion base.

Palabras clave: Linealizacion, amplificadores de potencia, distorsion y técnicas de
linealizacion, entornos multiportadora.



ABSTRACT of the thesis presented by Martha Haydee Carolina Sanchez Muiiiz as a
partial requirement to obtain the MASTER OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS. Ensenada, Baja California, Mexico. September 2005.

A COMPARATIVE STUDY OF LINEARIZATION TECHNIQUES FOR POWER
AMPLIFIERS.

In the last years we have seen an increasing demand of services in the mobile
communications sector both at international and domestic levels. The main research
activity is focused in the mobile telephony field so most of the applications are voice
transmission oriented. However, the rapid growth in INTERNET services and the natural
tendency to have at one’s disposal this kind of services makes believe that in the short term
it will be required to have new transmission systems capable of operating at high data rates
with moderate bandwidths. In this context it will not be possible to use constant envelope
modulation, as GMSK used in GSM systems, but it will be mandatory to use some kind of
multilevel modulation.

The increasing demand for spectral efficiency in radio communications makes multilevel
linear modulation schemes such as QAM (quadrature amplitude modulation) more and
more attractive. Since their envelopes fluctuate, these schemes are more sensitive to power
amplifier nonlinearities, the major contributors to nonlinear distortion in microwave
transmitters. An obvious solution is to operate the power amplifier in the linear region
where the average output power is much smaller than the amplifier’s saturation power
(larger output back off). But this increases cost, reduces efficiency, and consumes more
power since more stages are required in the amplifier to maintain a given transmitted power
level. Thus much DC power consumed. With power efficiency a critical consideration for
systems that are battery operated or require small enclosures where heat dissipation is a
problem.

The purpose of this project thesis is to carry out a comparative study of three of the most
popular schemes for power amplifier linearization: Feedforward, Predistortion and
Feedback techniques, by means of simulation with CAD tools using commercial software.
Also the study is extended to multicarrier environment, where a single amplifier of
moderate bandwidth is intended to amplify the modulated signals corresponding to the
different carriers assigned to a base station.

Keywords: Linearization, power amplifiers, distortion, linearization techniques,
multicarrier environment.



Capitulo 1

Introduccion

.1 Motivacion

En los ultimos anos se ha presentado un crecimiento
masivo en la demanda de servicios en el sector de las
comunicaciones moviles en el ambito mundial y en particular en
nuestro pais. La principal actividad en investigacion en dicha area
se encuentra en la telefonia movil, de modo que la inmensa
mayoria de sus aplicaciones estan orientadas a la transmision de
voz. Sin embargo, el rapido crecimiento de los servicios de
Internet y la natural tendencia de los usuarios a disponer de este
tipo de servicios incluso en un entorno movil, hace prever que a
muy corto plazo se requiera disponer de nuevos sistemas de
transmision capaces de operar a altas velocidades de transmision
de datos en anchos de banda moderados. En este contexto ya no
sera posible utilizar modulaciones de envolvente constante, como

GMSK utilizadas en el sistema GSM, sino que sera obligatorio



utilizar modulaciones multinivel como las planteadas por la nueva
propuesta de estandar EDGE (Enhanced Data rates for GSM
Evolution), considerada dentro de ETSI (European

Telecomunication Standard Institute) [Casadevall, 1999].

Cuando se considera el uso de modulaciones multinivel uno
de los elementos mas criticos dentro de la cadena de transmision
es el amplificador de potencia (AP). En efecto, se sabe que
cualquier AP presenta en mayor o menor grado una cierta
caracteristica no lineal, que en el caso de amplificar
modulaciones de envolvente no constante se traduce en una
expansion del espectro que produce un cierto nivel de potencia
radiada en los canales adyacentes. Por otro lado, la linealidad del
amplificador es tanto mayor cuanto mas alejado esté su punto de
trabajo del denominado nivel de compresion a 1 dB, valor que
determina el maximo nivel de senal a la entrada antes de que los
efectos de la saturacion del amplificador sean apreciables. Sin
embargo, operar con un punto de trabajo muy alejado del nivel de
compresion implica una gran penalizacion en términos de

eficiencia de potencia del amplificador, que no es admisible en



absoluto en equipos operados con baterias como es el caso del

terminal movil [Struble et al., 1997].

Desafortunadamente, los AP que presentan una alta eficiencia en potencia, tales
como los amplificadores clase B y C, introducen un comportamiento no lineal remarcado,
que junto con los esquemas de modulaciones lineales, provocan interferencias en posibles
canales adyacentes. Por esta razon, en la literatura se han planteado en los dltimos afios una
serie de técnicas de linealizacion del AP tendientes a garantizar un elevado punto de trabajo
(con eficiencia 6ptima en potencia) manteniendo un nivel acotado (bajo) de distorsion en la

sefnal amplificada [Katz, 2001].

I.2 Planteamiento del problema

La principal caracteristica de Ilos sistemas de
comunicaciones moviles es la de facilitar la comunicacion entre
dos usuarios en movimiento. El aumento de la densidad de
usuarios de los sistemas de comunicacion obliga a una mayor
reutilizacion de las frecuencias y a recurrir a esquemas de
modulacion de elevada eficiencia espectral. Estos esquemas de
modulacion requieren del uso de AP lineales, de lo contrario toda

la eficiencia espectral ganada con el uso de modulaciones



lineales se perderia por el efecto de ensanchamiento espectral
asociado a las no linealidades del AP. A este factor hay que
agregarle la conveniencia de disponer de equipos portatiles
ligeros, de elevada autonomia y dimensiones reducidas [Padgett

et al., 1995].

Las modulaciones de amplitud no constante, capaces de soportar mayores
velocidades de transmisién en un mismo ancho de banda, han dado mayor importancia al
buen aprovechamiento del espectro radioeléctrico, lo cual puede conseguirse utilizando AP
altamente lineales que minimicen no solo la emision fuera de la banda de frecuencia
asignada, sino que también reduzcan las distorsiones dentro de la banda ya que representan
un problema mds grave por no poder suprimirse con un simple filtrado. Una de las
soluciones para satisfacer los requisitos de ancho de banda sin sacrificar la eficiencia en

potencia de los amplificadores es el uso de linealizadores [Bertrdn y Zozaya, 2003].

Las comunicaciones moviles celulares requieren del empleo de técnicas de
disefio y construccion del amplificador de potencia asi como el desarrollo de mejores
técnicas de linealizacion. Mediante el empleo de las técnicas de linealizacion, se busca
mejorar las prestaciones de los amplificadores de potencia, en particular, se requiere
minimizar las interferencias, que son la principal causa de limitaciones de los sistemas
en ambientes celulares del tipo CDMA. El parametro de linealidad estd muy relacionado
con el nivel de potencia de cada usuario mévil [Tee y Gray, 1997].



1.3 Antecedentes del problema
En los inicios (de 1895 a mediados de los afios 20) de las comunicaciones

inaldmbricas se generaba potencia de RF por medio de técnicas de chispa, arco y
alternadores. Con la aparicion del audion de DeForest en 1907, los tubos de vacio
termoionicos ofrecian un medio de generar y controlar electronicamente las sefales de RF,
los APs de tubo de vacio dominaron desde finales de la década de los 20 hasta mediados de
los 70s. Los dispositivos discretos de estado sélido de potencia de RF comenzaron a
aparecer a finales de los 60s con la introduccion del transistor bipolar de silicio,
igualmente, los GaAs MESFETSs aparecieron en el mercado a finales de los 70s ofreciendo
dispositivos de estado sélido de potencia para las frecuencias bajas de microondas (hasta
unos cuantos GHz). La introduccion de los dispositivos de estado solido trajeron consigo el

uso de voltajes bajos, corrientes altas y resistencias de carga relativamente bajas.

En los 90s aparecen los nuevos dispositivos de estado sélido HEMT, pHEMT,
HFET y HBT usando una gran variedad de materiales como son InP, SiC y GaN. Estos
dispositivos ofrecen amplificacion hasta 100 GHz o mds y en muchos de los casos se
desarrollan en forma de circuitos integrados monoliticos de microondas (MMICs). La
combinacién del procesamiento digital de sefiales y el control de microprocesadores
permiten el uso extenso de técnicas complicadas como son retroalimentacion y

predistorsion para mejorar la eficiencia y la linealidad.

Existen muchas aplicaciones modernas para los amplificadores de potencia: las

frecuencias desde VLF (Very Low Frequency) hasta ondas milimétricas (MMW) se



emplean ampliamente para comunicacién, navegaciéon y radiodifusién. La potencia de
salida varia desde 10 mW, en distancias cortas para sistemas inalambricos, hasta 1MW
en transmisores de radiodifusion de largo alcance. Los APs y los transmisores también se
utilizan en sistemas tales como radar, calentamiento con RF, generacién de plasma,
preamplificadores para laseres, generacion de imagenes de resonancia magnética y en

convertidores DC/DC miniatura [Raab et al., 2002], entre otros.

1.4 Objetivos
Realizar un estudio comparativo entre las técnicas de linealizacién de

amplificadores de potencia mas populares como son: Feedforward o pre-compensacion,
Predistorsion y Retroalimentacién mediante simulaciones con herramientas CAD (Disefio
Asistido por Computadora) utilizando los simuladores ADS® y GENESYS®. También se
plantea extender el estudio a entornos multiportadora, en donde con un Unico amplificador
de potencia de amplio ancho de banda se pretende amplificar las sefiales moduladas

correspondientes a las distintas portadoras asignadas a una estacion base.

.5 Metas

A continuacién se describen las principales metas que se tienen planteadas en este

trabajo de tesis:

¢ Entendimiento de las técnicas de linealizacion y los entornos multiportadora
e Estudio de las caracteristicas de amplificadores de potencia aplicables en entornos

moviles



¢ Implementacion de las diferentes técnicas de linealizacion en el simulador ADS®

e Realizacion de un estudio comparativo entre las técnicas de linealizacion

1.6 Metodologia
Se plantea utilizar los paquetes informaticos de simulacion ADS® y GENESYS®

para evaluar de forma simple y precisa, considerando todas las posibles imperfecciones
de una implementacién préctica, las prestaciones del sistema cifradas en términos de
nivel de potencia radiada en el canal adyacente y rendimiento en potencia del
amplificador. Como elemento testigo, se definira un amplificador de potencia en ADS®
con las caracteristicas de un amplificador comercial sobre el cual se realizara el estudio

comparativo de las técnicas de linealizacion consideradas.

1.7 Organizacidn del trabajo
El contenido de la presente tesis esta organizado de la siguiente manera: en el

Capitulo Il se presentan los conceptos basicos para abordar el problema de estudio,
mencionandose las caracteristicas de los amplificadores de potencia asi como su
clasificacion. También se presentan las caracteristicas sobresalientes que se deben tomar

en cuenta para el disefio de amplificadores de potencia aplicables en entornos moviles.

En el Capitulo Ill se presentan algunas definiciones importantes de los sistemas
de acceso mudltiple para poder introducir el concepto de multiportadora. También se
describen algunos tipos de modulacién empleados en los sistemas de comunicaciones

inalambricas y los esquemas multiportadoras para CDMA.

En el Capitulo IV se describen las técnicas de linealizacion estudiadas en este

trabajo de tesis que son: feedforward o pre-compensacion, predistorsion y



retroalimentacién, sefalando sus principios de funcionamiento, asi como sus ventajas e

inconvenientes y sus principales aplicaciones.

En el Capitulo V se describe con detalle la simulacién e implementacion de las
técnicas de linealizacién en los simuladores ADS® y GENESYS® y se muestran los
resultados mds significativos de estas simulaciones y, finalmente, en el Capitulo VI se
presentan las conclusiones mds importantes de este trabajo de tesis y se mencionan algunas

recomendaciones para trabajo futuro.



Capitulo I

Amplificadores de potencia

En este capitulo se presentan las principales caracteristicas de los amplificadores de
potencia y se describen brevemente los conceptos de distorsion y linealidad. Ademds, se
presenta la clasificacion de los amplificadores de potencia con respecto a su clase de
operacion. Por ultimo, se describen las caracteristicas que se deben tomar en cuenta para el

disefio de amplificadores de potencia aplicables en entornos méviles.

I1.1 Caracterizacion de los amplificadores de potencia

Cuando se disefla un amplificador se tienen en cuenta muchas caracteristicas, las
mds importantes son la ganancia, figura de ruido, estabilidad, VSWR (Voltage Standing
Wave Ratio) de entrada y salida (o bien conocido por sus siglas en espafiol ROEV
(Relacion de Onda Estacionaria de Voltaje)), potencia de salida, el punto de compresién a 1
dB, el desempeiio de la intermodulacién, eficiencia y rango dindmico. A continuacién se

describen brevemente estos parametros [Bahl, 1988].



I1.1.1 Ganancia
La ganancia o ganancia de transductor (G, ) se define como la relacién de potencia
entregada a la carga sobre la potencia disponible de la fuente de la red. Para una red de 2

puertos (figura 1) la ganancia es:
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Figura 1. Red de dos puertos de un amplificador basado en un transistor
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representa al coeficiente de reflexion de la carga (FL) o de la fuente (FS). Los
parametros S son referidos a Z, como impedancia de entrada y salida, y como
cargas terminales se conectan una impedancia de fuente arbitraria Z, y una
impedancia de carga Z, .

Para definir una ganancia de transductor unilateral, la ganancia de aislamiento
representada por el pardmetro §,, se pone a cero (S,, =0), y la ecuacién (1) se convierte

en:

syl =)
Gw = 5 3)
|(1 - Snrs )(l - Szer X

La méxima ganancia unilateral se logra cuando I'y, =§,, y I', =S§,, , que esto es

cuando la red estd acoplada conjugadamente a la entrada y salida de los puertos. La
ganancia unilateral mdxima también se conoce como la médxima ganancia disponible y estd
dada por:

2
G, =Gy, = 52 (4)

s helsal)

Asi la maxima ganancia disponible es el producto de la ganancia del transductor

|S 21|2 entre la fuente Z, (normalmente 50 Q) y las impedancias de carga y el incremento



-1
de ganancia se debe al acoplamiento del puerto de entrada (1— |S1 l|2) y al acoplamiento

1
del puerto de salida (1 - |Szz|2T como se ve en la figura 2.
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Figura 2. Acoplamiento FET de mdxima ganancia

1I.1.2 Caracterizacion de ruido

La potencia de ruido a la salida del amplificador es la potencia de ruido de la

entrada generada por una fuente cuya impedancia es Z amplificada mds la potencia de

ruido generada por el mismo amplificador. El modelo de ruido para una red de dos puertos

se muestra en la figura 3.
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Figura 3. (a)Representacion de la potencia de ruido equivalente y (b) temperatura de ruido de un
amplificador

La potencia de ruido de la fuente se puede definir por una resistencia de ruido, R, a

la temperatura T. La causa del ruido es el movimiento aleatorio de los electrones en un

conductor debido a la agitacién térmica y por eso se le conoce como ruido térmico o de

Johnson. La potencia del ruido disponible méxima, N, de R, es:

N, =kTB (5)

donde k es la constante de Boltzman (k =1.38x107> %{), T es la temperatura de ruido

de la resistencia expresada en Kelvin y B es el ancho de banda del ruido.



11.1.2.1 Figura de ruido

La figura de ruido de una red lineal de dos puertos se define como:

Fe Relacion sefial a ruido de la entrada

Relacion sefial a ruido de la salida ©6)

Potencia de ruido disponible a la salida N,

ganancia x potencia de ruido disponible a la entrada  GKkTB

donde N, es la potencia de ruido disponible a la salida y G es la ganancia

disponible de la red sobre el ancho de banda B.

Si N, eslapotencia de ruido agregada por el amplificador, entonces:

kT, B
poGLBAN, N, )
GKT, B GKT,B

Se refiere a una carga a temperatura estdndar, 7, = 290K . Si consideramos un
amplificador que tiene n etapas en cascada en serie con valores de ganancia G,, G,,...,
G, y valores de figura de ruido Fj, F,,..., F , entonces la figura de ruido total para un

amplificador de n etapas esta dada por [Bahl, 1988]:

F,-1 F,-1 F, -1
-2 43 ot n (8)

F=F+ e
G, GG, GG, G, —1

Considere el amplificador de la figura 3b. Tipicamente la fuente y la resistencia de

carga son de 50Q, pero la siguiente definicién se aplica para impedancias arbitrarias.



Considerando que la resistencia de fuente estd a una temperatura ambiente, 7, la potencia

de ruido de salida esta dada por:

N, =Gk(T, +T,)B )

donde T, es la temperatura ambiente (usualmente 7,=300 K) y 7, es la temperatura de
ruido equivalente del amplificador con N_=0. De las ecuaciones (6) y (7) donde la

impedancia de fuente estia 7} :

T
F=1+—+ (10)
TO
La figura de ruido se expresa usualmente en decibeles (dB) como:
T
NF,, :1010g(F):1010g[1+FeJ (11)
0

11.1.3 Estabilidad

La estabilidad conira las oscilaciones puede examinarse usando los
parametros S de dos puertos. Los parametros S,, y S, forman un lazo de
retroalimentacion que dependiendo de Ila fuente o de las impedancias de carga,

puede soportar oscilaciones. En un amplificador ideal S,, es cero y el amplificador

es incondicionalmente estable. Si S,, # 0, el coeficiente de refleccion de entrada I,



con una carga arbitraria Z, y con coeficiente de refleccion de salida T

. €on una
carga arbitraria Z; puede expresarse como:
r
=S, +M (12)
1-§ 22FL
S8,
o = Sy A (13)
1-5, I

Si el circuito es incondicionalmente estable, se puede conectar cualquier impedancia
de fuente o de carga a la entrada o salida del circuito sin que se produzcan oscilaciones. En

términos de los pardmetros S del FET, la estabilidad incondicional se asegura cuando las

siguientes desigualdades se satisfacen simultdneamente:

1S, < 1y [S,]<1

r

out

I8

in

<ly

<1 (14)

La condicién |Is| <1y || <1 lleva al siguiente requerimiento:

= 14151185 = 51,5, ] _|Sll|2 —|Szz|2 >~ 1 (15)
21,82

El significado del factor de estabilidad K es que el FET es incondicionalmente

estable para todas las fuentes pasivas y las terminaciones de carga cuando K >1. Pero



también se debe cumplir |A| <1, donde A es el determinante de la matriz de pardmetros S

dado por A=S§,,S,, —5,,5,,. Otra condicién necesaria y suficiente para que un dispositivo
de dos puertos sea incondicionalmente estable, la cual se conoce como factor de estabilidad

derivado geométricamente para la carga, factor x [Edward et al.,1992], y se expresa como:

-8,
Szz _Su*A +|512521

-1 (16)

Si consideramos |l“m| y

FO ut

iguales a la unidad, se establece un limite mas all4 del

cual el dispositivo es inestable. Cada condicién dard una solucién de un circulo en un plano

de reflexién complejo con radio (r) y centro (c) dados por:

|512521
s = 2 2
|Su| _|A|
_ ¢ entrada (17)
§ = (Su _A’Szz*)
RN
_ |SIZSZI
|S22|2 _|A|2
_ 1 salida (18)
. :M
12" =[]

Los subindices ¢ y , en las ecuaciones (12) y (13) representan la fuente y la carga y

el origen de la carta de Smithesen I', =I',  =0.

mn out



La figura 4 muestra ejemplos tipicos de un plano de entrada para redes
incondicionalmente estable y condicionalmente estable. El drea sombreada representa el
drea de la entrada del plano en el cual ocurre la inestabilidad. Si el circuito es
potencialmente inestable (K <1), la fuente y la carga deberdn ser escogidas para que no
caigan dentro de la region inestable (drea sombreada) debido a los cambios de los
parametros del dispositivo, variacién de fabricacion, y los cambios en temperatura. Bajo
tales condiciones, se puede decir que el amplificador es condicionalmente estable y no

oscilara.

I.1.4 Comportamiento no lineal

Se dice que un amplificador es lineal cuando la potencia de salida incrementa
linealmente con la potencia de entrada. La relacion de estas dos potencias es la ganancia, G.
A medida que la potencia de entrada incrementa, la funciéon de transferencia del
amplificador comienza a ser no lineal, esto es, la potencia de salida es menor que la
ganancia predicha en pequefa sefial. El comportamiento no lineal en amplificadores
introduce distorsion en la sefial amplificada. La potencia de salida a la cual la ganancia cae

por debajo de 1 dB de su ganancia lineal se llama punto de compresiéna 1 dB, P, .



Circule de estabiidad

(a)
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Figura 4. Ejemplos de (a) estabilidad incondicional y (b) estabilidad condicional para |S11| <1.

Hay diferentes formas de medir el comportamiento no lineal de un amplificador. El
método mas simple es el de medir el nivel de potencia de compresién a 1 dB, P, . Otro
método que es muy popular es usar dos sefiales separadas por ejemplo 5 a 10 MHz. Cuando
las dos sefiales a las frecuencias, f, y f, inciden en el amplificador, la salida del
amplificador contiene estas dos sefiales, asi como los productos de intermodulaciéon a las
frecuencias mf, +nf, donde m+n se conoce como el producto del orden de

intermodulacién (IM).



La figura 5 ilustra el espectro de los productos de intermodulacion. La magnitud de
los productos de intermodulaciéon depende de como se sature el amplificador. Sin embargo,
los productos de tercer orden, los cuales son muy cercanos en frecuencia a los tonos
fundamentales, usualmente dominan los niveles de saturacion moderados, aunque los

productos de segundo orden puedan ser importantes en los amplificadores multioctava.

h %
fi= i 2h=1a| 24, A 24 + A2
2f-24  3A-24|| | [34-24
35,35 45— BJ‘@ 41,-34,

Figura 5. Se muestra el espectro de las dos seiiales a las frecuencias fl y fz y sus productos de
intermodulacion

La figura 6 muestra las caracteristicas de transferencia de un amplificador de estado
sOlido que tiene una ganancia de 10 dB. Con un filtro apropiado, una de las frecuencias
fundamentales y los productos de distorsién se miden por separado. La potencia de salida
de los productos IM de segundo y tercer orden se muestran en la figura 6. Los productos
IM de segundo orden y tercer orden corresponden a las no linealidades cuadrada y cubica,
respectivamente, la potencia de salida de estos productos incrementa 2dB/dB y 3 dB/dB a
bajos niveles de potencia. Los términos de tercer orden normalmente dominan arriba del
punto donde la distorsion es muy severa, la distorsiéon de intermodulaciéon a menudo se

caracteriza por la intercepcion de tercer orden, P,,, como se muestra en la figura 6. La
intercepcion P;,, es el punto donde la potencia del producto de tercer orden y del tono

fundamental son iguales cuando el amplificador se asume como lineal.
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Figura 6. Variacion de la potencia de salida y productos de intermodulacion con la potencia de entrada de
un amplificador no lineal

I.1.5 Rango dinamico

El rango de una sefial de entrada que puede ser detectado por un receptor sin mucha
distorsion se llama rango dindmico (DR). El rango dindmico de un amplificador esta
definido como la relacién de la potencia de salida al punto de compresiéon a 1dB respecto a

la minima sefial detectada amplificada.

El ruido de salida de un dispositivo de dos puertos con figura de ruido F se puede escribir
como:

N, = FGKTB (19)



Si el minimo detectable de la sefial de entrada es X (dB) sobre el ruido de piso,

entonces:

P™ =N,+X (dB) (20)

P"™ =P"™ +G (dB) (21)

out

El rango dindmico esta definido como:

DR=P,-P"™ (22)

out

11.2 Distorsion

Por distorsion se debe entender como todos aquellos efectos que, de algin modo,
alteran las caracteristicas de la sefial de entrada. Un ejemplo de esto podria ser un simple
filtro que introducird una distorsién de la sefial, en cuanto a que actia modificando las

amplitudes y fases de las distintas componentes espectrales de la sefial de entrada.

Existen dos tipos de distorsion: distorsion lineal y distorsion no lineal. Los sistemas
lineales comprenden todos aquellos que obedecen al principio de proporcionalidad y
superposicion. Los sistemas no lineales se definen generalmente a los que no cumplen con

este principio.



Los sistemas no lineales sin memoria se pueden analizar con: series de potencia,
series de Taylor, series de Fourier, polinomio de Legendre. Los sistemas no lineales con
memoria se pueden analizar con: Funciones descriptivas (balance armdnico), series de

Volterra y series de potencia como un caso especial de las series de Volterra.

En cualquier sistema de transmision el elemento no lineal por excelencia lo

constituyen los amplificadores de potencia.

I1.2.1 Prueba para una frecuencia de entrada
La mayoria de los dispositivos fisicos no lineales, por excelencia los amplificadores
de potencia, introducen el efecto de compresion atendiendo a un simple razonamiento

fisico, figura 7.
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Figura 7. Balance de potencias en un dispositivo fisico

Su potencia de salida se caracteriza usualmente a 1 dB de compresion de la

ganancia, generalmente denominado “punto de 1 dB de compresién” o Pjgp.



El punto de 1 dB de compresion de la ganancia se define como aquel nivel de sefal
para el cual se verifica que:

G, =G, —1dB (23)

donde G, es la ganancia lineal.
Paal

PIdE ¢ ---

Pent

Figura 8. Representacion del punto de 1 dB de compresion

Si aseguramos que la potencia de salida requerible para nuestro sistema estd por
debajo del punto de 1 dB de compresion (retroceso o back-off), estamos asegurando
funcionamiento en un margen mas lineal, reduciéndose asi los efectos nocivos de las no
linealidades. Pero esto incrementa costo e ineficiencia ya que se requieren mds etapas en el
amplificador para mantener un nivel dado de potencia transmitida. Otro enfoque para
reducir la distorsion no lineal consiste en linealizar el amplificador de potencia con las

técnicas de linealizacion.

I1.2.2 Prueba a dos frecuencias de entrada, productos de intermodulacién y

distorsion por modulacién cruzada



- Cuando a la entrada de un cuadripolo no lineal se aplican simultdneamente dos

frecuencias distintas, a su salida se generan nuevas frecuencias de la forma:

f= |” nEtm f2| “Productos de intermodulacién” (24)

Siendo m y n=0,1,2,3... denominado “orden de la distorsion”=m +n .

- Para cada una de estas frecuencias se puede definir un punto de intercepcion.

- Los productos de intermodulacion mas “nocivos” son los de orden impar y de la forma

|an - mf2| por caer en banda o préximos a esta.

- Cuando el orden de los productos de intermodulacion aumenta, la amplitud de los

mismos tiende a disminuir. Ello es debido a que en general se verifica:

‘K1‘>|K2|>|K3|>...>‘Kn‘ (25)

En consecuencia los productos de intermodulacién més nocivos son los de tercer
orden. La forma referenciada como distorsiéon de intermodulacién de segundo orden
produce componentes proximas al doble de la banda del amplificador y una diferencia a

baja frecuencia.

En un primer grupo, se encuentra la generacion de los terceros armonicos

(distorsion armonica de 3er orden), que se situardn a tres veces la banda del amplificador.



Un segundo grupo de distorsion de 3er orden es denominado distorsion de

intermodulacién de 3er orden, IMD.

Distan por lo tanto de las sefiales de entrada en un valor igual a la frecuencia
diferencia, convirtiéndose en los productos mds perniciosos, pues pueden caer dentro de

banda o en el canal adyacente.

Cuando los productos de intermodulacién caen en el canal adyacente, se configura

la denominada Interferencia de Canal Adyacente (ICA).

La dnica forma de reducir los efectos de IMD es precisamente evitando su
generacion o bien, compensando las funciones de transferencia no lineales, especialmente
las de orden impar superior a la fundamental. En términos microscopicos esto significa

“linealizar” las caracteristicas del amplificador.

Un tercer grupo, denominado conversion AM/AM vy conversion AM/PM, se refiere
a las componentes de distorsion que caen exactamente sobre las frecuencias de la senal,

siendo en esas circunstancias imposible de observar de forma independiente.

La componente en fase se puede atribuir a la conversion AM/AM, traduciéndose,
por ejemplo, como una dependencia de la ganancia del amplificador en funcién del nivel de

excitacion. En el caso en que la suma de las contribuciones de ler y 3er orden lo hagan en



forma de interferencia destructiva, a medida que la de 3er orden toma cada vez mayor
importancia relativa (crece a razoén de 3 dB/dB mientras que la de ler orden crece a razon
de 1 dB/dB) disminuird el nivel de salida, en detrimento del comportamiento lineal
esperado. En esta situacion se habla de la compresion de la ganancia. En el caso contrario,
en el cual la contribucién se haga en forma de interferencia constructiva, se habla de la

expansion de la ganancia.

El principal efecto de la contribucién aditiva de 3er orden en cuadratura es hacer
variar la fase de la respuesta del amplificador en funcién de la amplitud de excitacion,

denominado a esta forma de distorsion de conversion AM/PM.

El grupo identificado por pérdida de sensibilidad, se debe a los efectos no lineales
asociados a determinadas componentes que van a introducir variacion de la ganancia de un
sistema a otro. En la prictica esto se traduce en la sensibilidad del amplificador a una sefial
que depende de la presencia de otra sefial independiente de la anterior. A este efecto se

denomina también modulacién cruzada.

Se observa en estas condiciones, que el origen de los efectos de IMD asi como la
conversion AM/AM y AM/PM es el mismo, asi pues a la hora de hablar de linealizacion
del amplificador no implicara unicamente reducir la IMD, sino que también implicara
minimizar la conversion AM/AM y AM/PM, o sea, aproximar la respuesta lineal a las

caracteristicas de transferencia del sistema.



I1.2.3 Efecto de no linealidades. Ensanchamiento espectral. Invasion en el canal

adyacente.

En un equipo transmisor de radio la ultima etapa amplificadora de RF consume
generalmente una gran cantidad de potencia. Por ello, en equipos portdtiles el amplificador
utilizado debe presentar la mdxima eficiencia posible (clases AB, B o C). Estos
amplificadores se ven afectados por dos tipos de no linealidades, distorsiéon de amplitud,
caracterizada por la conversion AM/AM vy distorsién de fase caracterizada por la
conversion AM/PM, y por lo tanto son, en principio, adecuados para sefiales de envolvente

constante.

En las nuevas generaciones de sistemas de comunicaciones mdviles es necesario
utilizar otros tipos de modulacién con una mayor eficiencia espectral, al mismo tiempo que
debe reducirse el efecto de la distorsién no lineal que introducen los amplificadores de

potencia. Modulaciones de alta eficiencia espectral son: modulacion M-QAM,

%—DQPSK , las cuales cuentan entre sus principales caracteristicas la alta eficiencia

espectral. Estas modulaciones carecen de la propiedad de envolvente constante, por lo que
si se utilizan en sistemas que incorporen amplificadores de potencia con caracteristicas de
entrada-salida no lineales provocard la apariciéon de distorsion no lineal. Este efecto de no
linealidad se traduce en un ensanchamiento del espectro de la sefial a la salida del elemento
no lineal, poniendo en peligro una de las restricciones que a parecen como consecuencia
inmediata de la congestioén del espectro radioeléctrico, como la de asegurar que toda la

energia esté confinada en la zona del canal util, minimizando en la medida de lo posible la



potencia en el canal adyacente. Esto coloca en la disyuntiva de: recurrir a amplificadores
lineales, que son menos eficientes en cuanto a potencia de salida; o bien conseguir que el
amplificador trabaje en una zona mas lineal por debajo del punto a 1 dB de compresién (lo
que se conoce como retroceso), con la consiguiente reduccion de la eficiencia, o en otro
caso acudir a técnicas de linealizacién de amplificadores de potencia, que permita la
utilizacion de las técnicas de modulacién mencionadas anteriormente conjuntamente con

los amplificadores de alta eficiencia.

1.3 Linealizacion

La idea que se pretende dar a entender a lo largo de este trabajo de tesis con la

palabra linealizar es que un sistema no lineal se comporte, es decir responda como si fuera

lineal [Sanz, 1997].

I1.3.1 Criterios de validacion de un “Linealizador”

Validar un linealizador, para sistemas de transmision de RF, en forma genérica, se
traduce en realizar un juicio sobre su capacidad de disminuir la distorsién de
intermodulacién. Esto, que aparentemente es simple, en realidad no lo es por dos razones
fundamentales, en primer lugar porque en cualquier sistema la relaciéon C/I
(Carrier/Intermodulation) varia con el nivel de sefial, en segundo lugar porque, en general,

un sistema linealizado no presenta una caracteristica lineal de IMD.



La primera razén esta relacionada con el hecho de que, para aumentar C/I, basta con
disminuir el nivel de la sefial para situarse en una zona de comportamiento mas lineal del
amplificador (“retroceso”). Sin embargo, el precio a pagar en esta situacion, es una
disminucion en la eficiencia en potencia del sistema. Por lo tanto, no es suficiente con

especificar la reduccién, en forma absoluta, de la potencia asociada a la IMD (P,,,) o el
aumento de C/I. Una caracterizacion mas objetiva seria la variacion de C/I o de P,,, para

una potencia dada de la sefal a la salida constante. Otra forma de verlo seria el aumento de
la potencia a la salida manteniendo una relacion C/I dada (reduccion de “potencia de salida

de retroceso’).

Il. 4 Clasificacion de los amplificadores de potencia [Albulet, 1962].

Para poder clasificar los amplificadores de potencia se debe entender el dngulo de
conduccion, el cual se refiere a la porcion del ciclo de RF que el dispositivo consume en su

region activa y denotado por 26 . Basado en el dngulo de conduccién los amplificadores

de potencia se clasifican en:

e Amplificadores clase A, la sefial de entrada es usada el 100% (dngulo de
conduccion igual a = 360° o 27)
e Amplificadores clase AB, la sefial de entrada es usada mas del 50% pero menos del

100% (angulo de conduccién entre 181°y 359° ot £ a £ 2m)



e Amplificadores clase B, la sefial de entrada es usada el 50% (4ngulo de conduccién
a=180°0om)
e Amplificadores clase C, la sefial es usada menos del 50% (édngulo de conduccion

entre 0°y 179° 0 a £ 1)

Estas clases de operacion utilizan la misma topologia del circuito de colector la cual

se muestra en la figura 9.

Figura 9. Circuito bdsico de cohﬁgumcia’n en linea de
los amplificadores clase A, AB, B o C

Este es un circuito de configuracién en linea (single-ended), el transistor opera en
configuracion de emisor comun. En el circuito de colector incluye la bobina de RF (RFC)
la cual provee la corriente de entrada constante (DC), I,., un capacitor de bloqueo DC, C,
que es un corto circuito a la frecuencia de operacién y a sus arménicos, mientras que la

resistencia de carga, R,y el circuito resonador en paralelo LC sintonizan la frecuencia de

operacion.



La figura 10 ilustra un circuito de push-pull, el cual incluye la entrada del

transformador, 7, éste aplica la sefial en los 2 transistores para que puedan ser conducidos

180° fuera de fase. La salida del transformador 7, combina la salida de potencia de los 2

transistores.
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Figura 10. Amplificadores push-pull clase A, AB, B o C;
(a) circuito bdsico, (b) implementacion usual

A continuacién se da una descripcion detallada de las clases anteriores.

I1.4.1 Clase A

El punto de trabajo (/ dc) debe de ser escogido para mantener el transistor en su

region activa durante todo el ciclo de RF, con esto se asegura un dngulo de conduccion de

360°.



Cuando se hace el andlisis de la configuracion de linea del amplificador en clase A

se hacen las siguientes suposiciones:

1. La bobina de RF es ideal.

2. C, esun capacitor de bloqueo DC.

3. El dispositivo activo se comporta como una fuente ideal de corriente controlada.

Con estas suposiciones, la corriente de colector esta dada por

i@)=1,—1,sin@ (26)

donde 6 =t =27xft es el tiempo angular e I es la corriente que circula por R

(figura 9). La salida de la corriente es sinusoidal.

i,0)=1,-i@)=1,sin6 (27)

el voltaje de colector es

V(e) = Vdc + Vo Sin 0 = Vdc + RI() Sin 6 (28)

donde V, es el voltaje en la Resistencia R (figura 9).



Figura 11. Formas de ondas del amplificador clase A

La forma de onda correspondiente al circuito de linea se muestra en la figura 11. La
operacién del amplificador clase A se asegura manteniendo i(6)>0 y v(@ > 0). Por eso, el

transistor se quedara en su region activa si las siguientes condiciones son satisfechas:

I, <1, V <V, (29)
Por tanto, la salida de potencia (disipada en la resistencia de carga R):
o
tedricamente el mdximo valor es:
P . = V""2 (31)




el maximo valor es obtenido para V, =V, .

La ecuacidn (29) sugiere que, en la praictica, la seleccion del punto de corriente

es igual a la salida de la corriente recomendada:

V C
Lo=1,,., = 13 (32)

Entonces, la entrada de potencia de DC y la eficiencia de colector esta dada por:

V,
P,.=V, I, ;3 (33)
P V>
L/ AP (34)
P, 2V, 2

La mayor desventaja de los circuitos de clase A con respecto a los circuitos de clase B o C, es que estos ultimos no disipan
potencia en el transistor en ausencia de la sefial. Otro inconveniente es que en los amplificadores de clase A su valor de eficiencia de

colector es bajo (teéricamente 50%).

Si V, =V, el voltaje instantdneo del colector es 2V, , y el pico de corriente

instantanea de colector es 2/, . La capacidad de la potencia de salida del amplificador en

Clase A es por eso:



C =—2" —_=0.125 35
PV, )el,) 8 53

I1.4.2 Clase By AB

Los dispositivos activos Q, y Q, (figura 10) se conducen 180° fuera de fase por eso

son activos alternadamente y cortados por la mitad del ciclo de RF. Como se muestra en la

figura 12.

Figura 12. Formas de onda del amplificador push-pull clase B

La salida del transformador 7, es ideal, teniendo m vueltas en el embobinado

primario y n vueltas en el embobinado secundario. En cada mitad del ciclo, una mitad del



valor de la corriente sinusoidal / se lleva a través de la primera mitad del embobinado de
T, . Como resultado, la corriente del secundario es sinusoidal:

i (6)=1,sin6="1sin6 (36)

n

y determina un voltaje de salida sinusoidal:

v (8)=V sin@ = % IR, sin@ (37)

el voltaje a través de los 2 transistores esta dado por:

2
v,(6)=V, +Vsind=V, +%VO sin@=V, +’:—2IRL Sinf =V, +RIsing o

v,(0)=V, ~Vsin@=V, —RIsin@

donde

2
R= (ﬂj R, (39)

Es la resistencia vista por la mitad del primer embobinado con la otra mitad abierta.

Los 2 transistores estan saturados si V <V, . Como resultado, la potencia de salida es:

v: o y?

° 2R 2R

L

(40)

tiene un valor maximo (para V =V, ) dado por:



P o =— (41)

porque

i.(0)=1i,(8)+i,(6)=I|sin6| (42)

la corriente de DC se calcula como:

1, == [i (006 =21=2Y (43)
T

y la potencia de DC y la eficiencia del colector son:

|%
Pdc = Vdcldc = 3 .~ V (44)
7T R
P
p=e =TV cp T 7850 (45)
P, 4V, 4

el maximo valor de la P, se obtiene para V = e :
7
2 Vi _ 4
Pdis,max = F R = _2 Po,max = 0'4053P0,max (46)

Todos los calculos térmicos estan basados en este valor.

Como se muestra en la figura 12. El voltaje de colector es v, =2V, vy la corriente de

V. . : : .
colectores i, = % . Como resultado, la capacidad de potencia de salida esta dada por:



P{) max 1
Co= oy —g = 012 (47)

11.4.3 Clase C

En la literatura los amplificadores clase C contienen un gran nimero de modelos y

andlisis de estos circuitos.
Los amplificadores clase C para su estudio se pueden clasificar en:

e Fuentes de corriente
e Saturacién

e Modo de mezclado

11.4.3.1 Fuentes de corriente

El dispositivo activo opera alternadamente en corte y la region activa, y no se satura durante el ciclo de RF. En la regién

activa el transistor opera como una fuente de corriente controlada.

El andlisis se refiere a la configuracién en linea de la figura 9, en los amplificadores clase C el circuito sintonizado
paralelo (o su equivalente filtro pasabajos) se requiere para asegurar la operacion correcta del circuito. Por sencillez se asume que el

circuito paralelo sintonizado es ideal.



La componente de DC de la corriente de colector i(#) fluye a través de la bobina
de RF y de ahi a la fuente de potencia de DC. El componente variable i(6) fluye a través
del capacitor de bloqueo C, y a través del circuito sintonizado en paralelo RLC. El circuito
sintonizado provee una impedancia cero de la trayectoria a tierra para los armonicos de la
corriente contenidos en (@) y solo la componente fundamental de i(8) fluye a través de la

resistencia de carga. Como resultado, la salida de voltaje es una forma de onda sinusoidal.
Esto requiere del uso de un circuito resonador en paralelo, en lugar de circuitos de series

sintonizados.

Las formas de onda de la corriente y el voltaje de un amplificador clase C de fuente de corriente se muestran en las

figuras 13y 14.
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Figura 13. Forma de onda del pulso de corriente de colector en amplificadores clase C de fuente de
corriente
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Figura 14. Formas de onda en el amplificador clase C

de fuente de corriente

Asumiendo que 26, es el dngulo de conduccidn, el transistor esta activo en la
region —@, <6 <6, y la corriente de colector es una porcion de la onda seno. El valor del
pulso de la corriente de colector es I,,. Sila forma de onda del pulso de la corriente de
colector se extendiera a un ciclo completo 360°, la amplitud de este ciclo seria 1. I, es el
punto de trabajo de la corriente de colector en los amplificadores clase C y es una corriente

negativa — 1/, .

La corriente de colector es una forma de onda periddica descrita por:



1,,(cos@—cosé,)
i(0)= l-cos®  —06. +2kr<0<6 +2%n keZ
0 otrocaso

Resultados con el analisis de Fourier:

donde

sinf, — 6, cosb,
0(8.)= 7(1-cosé.)
6. —siné cosb,
7 7(l-cosb.)
sin(n — 1)96 B sin(n + l)ﬁc

a,0,)=—"=1 ntl =23...
@) nﬂ(l—cos&c) "

Una forma equivalente de la descomposicion de Fourier es:

i(6)=1,,>7,(6.)cosn8
n=0

donde

sin@. — 6. coséb.
(6,)= 2Ot cnt,

b4
6. —sinf, cosb,

V4
P )_i sin(n—l)ﬁc _ —sin(n+1)t9€
' n-1 n+l

} n=23,.

(48)

(49)

(50)

(51

(52)



De la ecuacién (49) a (52) provee los arménicos de la corriente de colector como una funcién del dngulo de conduccién.

Debido a que el circuito sintonizado es ideal, la salida de corriente es sinusoidal y su amplitud esta dada por:

—1,a(0) (53)

o

Como resultado, la salida de voltaje también es sinusoidal, con la amplitud

V, =RI, . El voltaje de colector es:

v(@)=V, +V cos@=V, +RI, a6, )cos8 (54)
la potencia de entrada DC P, y la eficiencia de colector 77 son:

P =V, 1, :VchMao(ec) (55)

c

P V2 A a,0,) _V, 6, -sin6 cosb,

o o

Pd B 2RVdLIM ao (9[,) - Vdc 2“{) (ec) - Vdc 2(Sin ec - ec Cos 6[,)

n= (56)

c

6. —siné, cosb.

57
2(sin@, -8, cosé,) C7

ﬂmax =

La ultima ecuacion muestra que 77 incrementa con el voltaje de salida de V,. El
valor maximo de V, es V =V, . Este es el régimen mds conveniente para los

amplificadores clase C de fuente de corriente. A veces esto se llama régimen critico.



SiV, =V, el voltaje de colector es v =2V, vy la corriente de colector esta dada

por:
wn = g = Ro‘c?(cec) (58)
la potencia de salida P, y la capacidad de potencia de salida C, son

max " max

11.4.3.2 Saturacion

La operacién en saturacion tiene ciertas ventajas, incrementa la salida de potencia,
eficiencia de colector y la capacidad de la potencia de salida y la amplitud de la sefal de

salida depende del voltaje de la fuente de DC y es casi insensible al nivel del manejo.

El dispositivo activo se modela durante saturacién como una resistencia constante

ON *
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Figura 15. Forma de onda del pulso de la corriente de colector
en amplificadores saturados clase C

En la figura 15 se muestra la forma de onda de un pulso de corriente en saturacion para amplificadores clase C.

La corriente de colector estd descrita por:

I1,, cos@—cosb.

=I(cos@—cos@,) transistor activo
cos@. —cosb.

i(0) = VdC-XO cosd
ON

0 transistor en corto

transistor saturado (61)

Para un intervalo de tiempo angular, 26, el transistor estd saturado, 26, recibe el

nombre de dngulo de saturacién. Haciendo un andlisis de Fourier de la forma de onda de la

corriente de colector resulta en:

i0)=>[1,,2,(6..6,)- Ala, (6, )|cosno 62)
n=0



donde

ar/l(ec’er)z 7n(96)_ 7n(9s)
‘ cos@ —cosé.

(63)

Y «, estd definida en la ecuacion (50); y, estd definida en la ecuacién (52). La

ecuacion (62) define a la fundamental y los arménicos de la corriente de colector como una

funcién de 6. y 6, . La componente fundamental i(6) fluye a través de la resistencia de

carga, dando una salida de voltaje sinusoidal con amplitud:

vV =R[I,a(6..0,)-Al,(8,)]

Uséandola ecuacién (61), para @ =0 (durante saturacion):

Vi =V, Vi =V
Al =1, ——%—°=](cos@, —cos@,)——<—=

ON R ON

y para 8 =6_, la ecuacion (61) produce:

V, =V, cos@ +1,R,, =V, cosl +IR,, (cos@, —cos@.)

(64)

(65)

(66)

En la region activa el transistor se comporta como una fuente de corriente

. 1 . . ~
controlada, asi I y cosé, = % se determinan por los pardmetros de la sefal



manejadora. Si los avalores de V., R, Ry, y I, son conocidos, de la ecuacion (64) ala
(66) permite analizar el circuito para encontrar V, y 6. . De la ecuacion (66) se obtiene:

V, —RyyI(cos@, —cosé,)

V = 67
’ cosé, (©7

sustituyendo V, en la ecuacion (64) resulta:
AI=V"C — R, I(cos, —cosB,)1—cosb, 68)

R,y cos @,

Finalmente sustituyendo V.

o

en la ecuacién (67) y Al en la ecuacién (68) en la

ecuacion (64), se obtiene:

zlv, IR, (cos@, —cosé, IE

c

69
= IRcos @, (00 - %sin 2@) - R(L +1cos@, ](9‘\\ —%sin 26, J ©)

ON

Esta ecuacién producird &, . Esto requiere que 0<6 <6, .

La potencia de salida es:

P = 70
° =R (70)
la entrada de potencia de DC estd dada por:
Pdc :Vdcldc :Vdc[IMa;(gc’gs)_Nao(es)] (71)



la eficiencia de colector es:

P
=t (72)

y la capacidad de potencia de salida dada por:

2

P \%
C,=—2° = 0 (73)
vmax imax 2R (Vdc + ‘/o )I M

11.4.3.3 Modo de mezclado

La operacién de los amplificadores clase C en modo de mezclado es muy compleja y extremadamente dificil de describir

en términos matemdticos. Una descripcion simplificada de la operacién del circuito es descrita en la figura 16.
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Figura 16. Amplificador clase C en modo de mezclado

El circuito en la figura 16 usa redes de acoplamiento T para transformar la
resistencia de carga R en una carga equivalente requerida para obtener la potencia de
salida deseable. La red T es funcionalmente equivalente al circuito resonador en serie, éste

permite la presencia de componentes de armoénicos en el voltaje de colector, y la corriente



fluye a través de L, forzada a ser sinusoidal. C es un elemento del circuito no discreto.

Este es una capacitancia de voltaje variable que consiste de la salida de la capacitancia del
dispositivo activo y de la capacitancia pardsita y desempefia un papel importante en la

operacion del circuito.

Cuando el transistor esta en la region activa el voltaje de colector se determina por
la corriente i, que fluye a través de C_. i, es la diferencia entre la corriente de DC, I,y
la salida de la corriente sinusoidal , i , y la corriente de colector i.. Cuando el transistor
estd saturado, el voltaje de colector es casi constante (V. ), i, =0, y la corriente de
colector es la diferencia entre/,, y i, . Finalmente cuando el transistor estd en corte,

i @)=0y i, @)=1 w1, (0) que carga C ., dando el voltaje de colector.

En la figura 16 también se presenta un circuito tipico bdsico de amplificadores de
potencia en modo de mezclado. L,, C,, y C, forman una red de acoplamiento T.
Asumiendo que la excitacion es una fuente de corriente sinusoidal, una corriente de base
positiva, iy, determina v, (H)z 0.7Vy el transistor estard activo o en saturacion,
dependiendo del voltaje de colector. La corriente de base de AC fluye a través de L,,
porque la bobina de RF permite que fluya la corriente de DC. El transistor queda en activo
(o en saturacion) hasta que i, (6) comienza a ser negativo y remueve la carga almacenada
en la base. La unién base comienza a polarizarse inversamente. El voltaje de base esta

determinado por la corriente que fluye a través de C,y la capacitancia de base a emisor.



En la figura 17 son descritas las formas de onda tipicas para i, @)y Vg (6). En
éstas se observa que la corriente de base contiene las componentes de DC, I, y la
trayectoria de DC debe proveerse en la base del circuito. En muchas aplicaciones RFC,
esta conectado a tierra, asi el voltaje de la unién base-emisor es cero. R, (si presenta)
causa un voltaje negativo DC a través de la union base-emisor. En teoria, esto produce un
incremento en la eficiencia de colector por que el dngulo de conduccidén se decrementa. Sin
embargo, la utilidad de R, no es clara porque es dificil controlar el d&ngulo de conduccién

en circuitos de vida reales. También se observa que la entrada de la red debe tener un
capacitor conectado a tierra, esto provee la trayectoria de la corriente de AC cuando el

transistor esta cortado.

I1.4.4 Otras clases de operacion

En el presente apartado se muestra a manera de lista algunas
de las caracteristicas mas relevantes de las otras clases de operacion

que existen.

11.4.4.1 Clase D

e Usala técnica de modulacion de pulso ancho



La salida contiene arménicos no deseados que deben ser removidos con un filtro
pasivo

Son eficientes y sencillos

Pueden ser controlados con circuitos analégicos o digitales

Son usados en el control de motores (motores de DC de pequefia senal),
amplificadores de audio de baja-fidelidad, amplificadores de audio lineal, alta
potencia, alta-fidelidad en el subwoofer del automévil

Eficiencia entre 80 y 90%

Baja distorsion
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Figura 17. Formas tipicas de un amplificador clase C en modo de mezclado

11.4.4.2 Clase E

¢ Es un amplificador sintonizador de potencia para frecuencias de radio y microondas
¢ Eficiencia del 96%
¢ Se utiliza en transmisiones comerciales de AM de onda corta de radio

e Alta eficiencia HF



11.4.4.3 Clase F

¢ Implementados desde MF hasta banda Ka

¢ Implementados en UHF y frecuencias de microondas

11.4.4.4 Clase G

¢ Es una versién mas eficiente que el amplificador clase AB
e El amplificador incrementa la eficiencia reduciendo el “consumo” de potencia de la

salida de los transistores

11.4.4.5 Clase H

¢ Son similares a las clase G, excepto que la potencia de la fuente de voltaje “rastrea”

o es modulada por la sefial.

B



I1.5 Diseiio de un amplificador de potencia para entornos moviles

En esta seccion se presentan las caracteristicas que se deben tomar en cuenta para el
disefio de amplificadores de potencia para entornos méviles. Se comienza con aplicaciones

de transmision para después continuar con las especificaciones de disefio

I1.5.1 Amplificadores de potencia para aplicaciones de transmision

Tipicamente los AP disipan mas potencia de DC que cualquier
otro circuito en radio movil. Esto es porque los AP son los ultimos
responsables de cerrar el enlace con la estacion base receptora. Esto
necesita la capacidad de transmitir el pico de potencia de salida (200
mW para clase Il en radio mavil), aunque la potencia promedio
transmitida normalmente se considera pequenia (tipicamente unos
cuantos miliwatts). Ademas, los AP usualmente son disefnados para el
peor caso de desempeno, haciendo esto dificil para reducir el

consumo de potencia a bajos niveles de potencia de transmision.

La utilidad del radio maovil depende de la eficiencia del transmisor

de RF y hasta cierto punto de la disponibilidad de la tecnologia de la



bateria. La limitacion de la energia de la potencia de una bateria
tradicional de radio movil es significativa y requiere de una planeacion

cuidadosa.

Incrementando Ia utilidad de los requerimientos de radio movil
mayores mejoras se han hecho en la tecnologia de la bateria y de los
diserios del AP. Problemas basicos para la tecnologia de la bateria,

incluyen el tamarfio de la celda y la densidad de energia almacenada.

I1.5.2 Especificaciones de disefio del amplificador de potencia

El disefio de los AP es complicado por una variedad de factores que hacen dificil
alcanzar simultineamente alto desempefio y alta eficiencia. La tabla I compara las
especificaciones para un tipico AP CDMA IS95 con otros estdndares de comunicaciones

inalambricas.

Tabla I Comparacion de las caracteristicas del AP para sistemas populares de
comunicaciones inalambricas
| Pardmetro | GSM | NADC | CDMA 1S95 |




Rango de frecuencia (MHz) 890-915 825-849 825-849
1710-1785 | 1850-1910 1850-1910
Mixima potencia transmitida (dBm) 30.0 27.8 23.0
Termino-largo de la potencia media (dBm) | 21.0 23.0 10.0
Transmision del ciclo de servicio (%) 12.5 33.0 Varia
Ancho de banda ocupada (KHz) 200 33 1228
M¢étodo de modulacién GMSK % — OPSK OQPSK
ACPR (dBc) n/a -26 -26
Relacién de la potencia promedio (dB) 0 3.2 5.1
Eficiencia tipica (%) >50 >40 >30

Desde la perspectiva de la implementacion del AP, los requerimientos claves en el
transmisor de RF es la minima radiacion espuria a altos niveles de potencia de salida. Esto
cubre el recrecimiento espectral, también llamado como ACP (Potencia del Canal
Adyacente), y cualquier producto de mezclado no deseado. Hay una relacién que se
presenta entre el recrecimiento espectral y la distorsién intermodulacién, incluso aunque la

distorsion intermodulacién es tipicamente una medida en pequefia sefial. La relacion es:

3
IIP3 = 5log| — P’M3(fl’f2 )8 J +22.2 (74)

Pol(?’B_fl)3 _(?’B_fz)3

Donde IIP3 es la entrada requerida del punto de intercepcién en dBm, Bes una

mitad del ancho de banda de la sefial, f, y f, son los limites de la frecuencia fuera de
banda, F, es la potencia de salida del amplificador, y P,M3( fis fz) es la potencia especifica

de la banda de salida.



Otra importante consideracion en el disefio de AP para aplicaciones inaldmbricas es
el nivel de ruido de la banda de salida. En operacion full-duplex, el excesivo ruido en la
banda receptora puede disminuir la sefial del receptor y desensibilizar el receptor del radio
movil. Afortunadamente, muchos de los transistores de los AP hacen amplificadores de

bajo ruido aceptables

Aunque el pico de eficiencia de DC a RF de los AP ocurre al pico de potencia de
salida, el AP por si mismo opera raramente al nivel de potencia. La eficiencia promedio de

un AP esta dada por:

Bous
jo Poutp(Pout )dPOLtt

Four
J.O Pdc (I)out )p(Pout )dl)out

Ny = (75)

donde P, es la potencia de salida, p(P, ) es la probabilidad de la potencia de

out out

salida P,y P,(P, ) es la potencia de DC requerida a la P, . En la prictica, esta

out
cantidad es la medida de la efectividad del AP de convertir la energia de la bateria

almacenada dentro de la energia transmitida y es considerablemente menor que 10 %.

Finalmente, el AP es requerido para el trato con el dspero ambiente fisico de un
tipico radio mévil a través de su interface con la antena. El problema surge cuando la

antena se acerca a la superficie conductora. En tal caso la relacion de onda estacionaria de



voltaje (VSWR) de la antena puede elevarse dramaticamente. En el peor de los casos, el
voltaje pico del drenador o colector puede elevarse a cuatro veces la potencia de DC del
voltaje de la fuente. Para evitar un desastre potencial, muchos de los radios moviles
incluyen aisladores con bajas perdidas en el trayecto de transmision, el cual aisla
efectivamente el AP de cualquier efecto de desacoplamiento del puerto de la antena. Esto es

posible gracias al desarrollo tecnoldgico en los diferentes campos.

La arquitectura de un AP de radio mévil usualmente consiste de varias etapas de
ganancia, las primeras etapas de amplificacién se llaman las etapas manejadoras y las
etapas finales se refieren a la etapa de salida. La ganancia global de el circuito estd en el
intervalo de 25-35 dB, toma una sefial con un nivel de potencia relativamente modesto, y
convierte esto a aproximadamente a 400 mW. El disefio de las etapas manejadoras es
bastante directo, usualmente consiste de un simple emisor-comuin o una fuente comin de
los amplificadores. La linealidad requerida y la eficiencia de estas etapas son directas para

alcanzar, y muchos de los disefios estdn enfocados en la etapa de salida.



Capitulo 111

Entornos multiportadoras

Uno de los problemas mds importantes en el disefio de un sistema de
comunicaciones inaldmbricas consiste en proveer facilidades de comunicacién a diferentes
usuarios, de tal forma que el espectro de radiofrecuencias sea aprovechado de una forma
Optima y a un costo razonable. Teniendo en cuenta que el espectro de frecuencias es un
recurso limitado es necesario disefiar estrategias de acceso multiple, de tal forma que se
pueda asignar, dentro de las debidas restricciones econdmicas, un ancho de banda

previamente asignado.

IT1.1 Sistemas de acceso multiple

A continuacion se describen algunos de los sistemas de acceso multiple mas

utilizados:

® Acceso Miiltiple por Division de Codigo (CDMA): En los sistemas CDMA todos los
usuarios transmiten en el mismo ancho de banda simultaneamente, a los sistemas
que utilizan este concepto se les conoce con el nombre "sistemas de espectro
disperso". En esta técnica de transmision, el espectro de frecuencias de una sefial de

datos es esparcido usando un c6digo no relacionado con dicha sefial. Como



resultado el ancho de banda es mucho mayor. Usa cddigos matemdticos para
transmitir y distinguir entre conversaciones inaldmbricas multiples. Los cddigos
usados para el esparcimiento tienen valores pequeios de correlacion y son dnicos
para cada usuario. Esta es la razén por la que el receptor de un determinado

transmisor, es capaz de seleccionar la sefial deseada.

Acceso Miiltiple por Division de Tiempo (TDMA): Es comin en los sistemas de
telefonia fija. Los usuarios acceden a un canal de acuerdo con un esquema temporal.
Un sistema puro TDMA tendria s6lo una frecuencia de operacion, y no seria un
sistema util. En los sistemas modernos celulares y digitales, TDMA implica el uso
de técnicas de compresion de voz digitales, que permite a multiples usuarios
compartir un canal comun utilizando un orden temporal. La codificacion de voz
moderna, reduce mucho el tiempo que se lleva en transmitir mensajes de voz,
eliminando la mayoria de la redundancia y periodos de silencio en las
comunicaciones de voz. Otros usuarios pueden compartir el mismo canal durante
los periodos en que éste no se utiliza. L.os usuarios comparten un canal fisico en un
sistema TDMA, donde estd asignada unas ranuras de tiempo. A todos los usuarios
que comparten la misma frecuencia se les asigna una ranura de tiempo, que se repite
dentro de un grupo de ranuras que se llama trama. El principio de base de TDMA es
crear los canales multiples del discurso dentro del mismo portador de radio
dividiéndolo en el dominio de tiempo. Una caracteristica importante de esta

tecnologia de divisioén de tiempo, es que un teléfono individual solamente envia o



recibe para dos instantes en el tiempo. Por el tiempo restante, puede hacer otras
cosas. Por ejemplo puede ser utilizada para llevar una sefial de llamada en espera, y

permite que el usuario cambie entre dos llamadas.

Acceso Miiltiple por Division de Frecuencia (FDMA): Es la manera mas comun de
acceso truncado. Se asigna a los usuarios un canal de un conjunto limitado de
canales ordenados en el dominio de la frecuencia. Los canales de frecuencia son
muy preciados, y son asignados a los sistemas por los cuerpos reguladores de los
gobiernos de acuerdo con las necesidades comunes de la sociedad. Cuando hay mds
usuarios que el suministro de canales de frecuencia puede soportar, se bloquea el
acceso de los usuarios al sistema. Cuantas mds frecuencias se disponen, hay mds
usuarios, y esto significa que tiene que pasar mds sefalizacion a través del canal de
control. Los sistemas muy grandes FDMA frecuentemente tienen més de un canal
de control para manejar todas las tareas de control de acceso. Una caracteristica
importante de los sistemas FDMA es que una vez que se asigna una frecuencia a un
usuario, ésta es usada exclusivamente por ese usuario hasta que éste no necesite el
recurso. Se utiliza exclusivamente en todos los sistemas celulares analdgicos.
Esencialmente, FDMA parte el espectro en muchos canales. Cuando un teléfono de
la célula de FDMA establece una llamada, reserva el canal de frecuencia para la
duracién entera de la llamada. Los datos de la voz se modulan en esta banda de
frecuencia (que usa la modulacién de frecuencia) y se envia con las ondas de aire.

En el receptor, se recupera la informacion usando un filtro pasa banda. El teléfono



utiliza un canal comun del control numérico para adquirir los canales. Los sistemas
de FDMA son los sistema celulares menos eficientes puesto que cada canal

analdgico se puede utilizar solamente por un usuario al mismo tiempo.

Existen diferentes receptores en los sistemas de acceso multiple, el mds utilizado es
el llamado receptor RAKE porque permite tener mayor resolucion para distinguir copias
distintas de la misma sefial con diferentes retardos de propagacion. Fue propuesto por Price
y Green en 1958 [Price y Green, 1958] y se comporta basicamente como un combinador
Optimo de maxima ganancia del tipo MRC (Maximal Ratio Combining). La idea en el

receptor RAKE es que se deben de calcular los coeficientes A(t) y los retardos 7, de una

manera de que el receptor sea capaz de sumar de forma coherente las contribuciones de n
caminos de propagacion de la sefial. El numero de etapas, y por tanto el nimero de caminos
que pueden resolverse, es directamente proporcional al ancho de banda disponible, de
manera que cuanto mayor sea éste, mayor sera la ganancia que se obtiene del receptor

RAKE.

I11.2 El principio multiportadora

La modulacién multiportadora es una nueva solucion para transmision en banda
ancha sobre una disminucién selectiva de frecuencia de los canales de radio. La idea
principal de los métodos de modulacién multiportadora es transmitir informacién en ancha

banda sobre portadoras de banda angosta para hacer mds fécil la ecualizacion del canal en



el receptor. La idea basica de otros tipos de modulacién multiportadora es usar pequefios
numeros de portadoras (en lugar de una sola portadora), es decir, para incrementar la

duracién del simbolo y para dividir los datos serie dentro de un flujo de datos paralelo.

El propésito de un amplificador en una estacion base es incrementar el nivel de la
sefial para que sea recibida adecuadamente por el subscriptor de la unidad movil. En la

arquitectura para la cadena de transmision de una estacion base se tiene dos disefios:

e SCPA (Single — Carrier Power Amplifier): Amplifica cada portadora

individualmente y combina la sefal justo antes de la antena.

MCPA (Multicarrier Power Amplifier): Son disefiados para manejar multiples

portadoras y no necesitan un combinador de alta potencia.

En la figura 18 se muestra la arquitectura de una sola portadora. En este tipo de
arquitectura se tiene la desventaja de que se necesitan el mismo nimero de amplificadores

de potencia como el numero de transmisores, ademds que utiliza un combinador de

cavidad.
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Figura 18. Arquitectura SCPA

En la figura 19 se observa la arquitectura multiportadora. Esta no necesita el uso de
tantos amplificadores de potencia, usa un s6lo amplificador de potencia multiportadora y un

combinador de baja potencia.
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Transmisor
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Figura 19. Arquitectura MCPA

Muchas de las redes en los Estados Unidos trabajan con una portadora de CDMA.
Esto se debe al rdpido crecimiento en los subscriptores de CDMA, por lo que estas redes
tendrdan que ser expandidas. Existen muchos de los sistemas que trabajan en modo dual
(AMPS (Advanced Mobile Phone System)/CDMA), el mejoramiento consistird en

remplazar la frecuencia de canal asignada para los AMPS con portadoras muiltiples de



CDMA. Aunque la expansion de la capacidad puede desempeiiarse usando SCPAs, la

economia hard que los servicios vayan hacia soluciones MCPA [ Kenney y Leke, 1999].

El utilizar multiportadoras tiene ciertas ventajas y desventajas las cuales se detallan

a continuacién [Eero, 1997]:

® Diseiio del ecualizador: En OFDM el ecualizador de canal puede ser simplificado
en el receptor usando un protector de intervalo pequeiio en el dominio del tiempo.
Con la seleccion apropiada de los pardmetros del sistema del receptor puede operar
incluso sin ecualizador. En TDMA el ecualizador es de canal 6ptimo, el cual se usa
para los retardos de la multitrayectoria. En CDMA, el receptor no estd restringido al

desempeiio de una cierta ventana de tiempo de cierta longitud.

® Manejo flexible del espectro de frecuencias: Este se puede entender de dos maneras:
la primera es de fécil sintonizado y ajuste fino en el ancho de banda de la portadora
para prevalecer las necesidades (ejemplo: para un cierto espacio de portadora). La
segunda es que en teoria, las propiedades espectrales de la sefial compuesta son
similares a las de una sola componente subportadora, pero las no linealidades del

amplificador destruyen esta propiedad.



® Compatibilidad: Es el desarrollar mejoras a los sistemas ya existentes. La
compatibilidad de las portadoras existentes con respecto a los anchos de banda de

las (sub)portadoras.

Entre las deventajas de usar multiportadoras tenemos las siguientes:

® Recrecimiento espectral de la sefial: Una solucion de una sola portadora supera la
solucién multiportadora en lo que respecta a los requerimientos de retroceso y la
eficiencia de los amplificadores de potencia. Los grandes requerimientos de

retroceso para sefiales multiportadora resultan también en bajos picos de potencia.

® Complejidad RF': Todas las componentes de RF no pueden ser compartidas por las
subportadoras en el receptor. Las redes de adaptacion para ancho de banda angosta
se pueden realizar con stubs pero para un amplio ancho de banda es mads

complicado.

I11.3 Modulaciones

Para comprender mejor los entornos multiportadoras vamos a entender un concepto
muy importante que es el de modulacion. La modulacién es el proceso mediante el cual una
sefial de informacion se multiplica por otra sefial de mayor frecuencia, haciéndole variar
uno o mas pardmetros. Mediante la modulacién se incorporan a la sefial de mayor

frecuencia llamada portadora, variaciones de sus pardmetros fundamentales. Estas



variaciones son efectuadas por la sefial de informacion o sefial moduladora. Este tipo de

variaciones puede ser en amplitud, frecuencia y fase.

La modulacién se hace necesaria porque nos facilita la propagacién de la sefal,
ordena el radioespectro, optimiza el ancho de banda, evita interferencias entre canales,

protege la degradacion del ruido y define la calidad de la informacion.

Existen diferentes tipos de modulaciones que se pueden clasificar en analdgicas y
digitales. Se prefieren estas ultimas porque presentan mayor inmunidad al ruido, robustez
en el deterioro del canal, multiplexado fé4cil de varias formas de informacién (voz, datos y

video) y mayor seguridad [ Rappaport, 1996].

Para poder seleccionar un tipo de modulaciéon nos tenemos que fijar en las
caracteristicas del canal, la utilizacion de modulaciones espectrales eficientes, que
aprovechen eficazmente la banda de frecuencia asignada y en las modulaciones que
permitan la utilizaciéon de amplificadores de alto rendimiento, que tienen una caracteristica

lineal.

Las modulaciones QPSK (Quadrature Phase Shift Key) ofrecen un ancho de banda
eficiente y son muy atractivas para el uso de sistemas de comunicaciones inaldmbricas
donde se estd incrementando la demanda de acomodar mds y mds usuarios dentro de un

espectro limitado. Por esta razon se describen brevemente algunas de estas modulaciones:



®  Modulacion QPSK: Tiene el doble de eficiencia en el ancho de banda que BPSK
(Binary Phase Shift Key), los dos bits son transmitidos en una modulacion de
simbolo sencilla, la fase de la portadora es llevada sobre uno de cuatro valores
espaciados igualmente (0, 7/2, 7, 37/2), donde cada valor de fase corresponde a un

unico par del mensaje de bit.

®  Modulacion OQPSK(Offset Quadrature Phase Shift Key): Es menos susceptible a
los efectos nocivos y soporta mds amplificacion eficiente, asegura menores
transiciones de la sefial banda base aplicadas al amplificador de RF, lo cual ayuda a

eliminar el recrecimiento espectral después de la amplificacion.

®  Modulacion /4 QPSK: Ofrece una transicion de fase maxima (+135°). Es menos

susceptible a las variaciones de envolvente que OQPSK.

I11.4 Esquemas multiportadoras CDMA

En los esquemas multiportadoras CDMA aparecen tres esquemas principales, los

cuales se mencionan enseguida brevemente:

®  Multiportadora CDMA (MC-CDMA ): Desarrollado por los investigadores N. Yee,

J-P. Linnartz y G. Fettweis, K. Fazel y Papke y A. Chouly, A. Brajal y S. Jourdan



[Yee et al., 1993]. El transmisor MC-CDMA propaga el flujo de datos sobre las
diferentes subportadoras usando una propagacion de cddigo en el dominio de la
frecuencia. El escoger apropiadamente el numero de subportadoras y guardar el
intervalo es importante para incrementar la robustez en contra la disminucién

selectiva de frecuencia.

Multiportadora de Secuencia Directa CDMA (DS-CDMA): Desarrollada por los
investigadores V. DaSilva y E. S. Sousa [DaSilva y Sousa, 1993]. En un esquema
multiportadora basado en DS-CDMA, se propone una gran separacion de
subportadoras para el rendimiento de la mejora de la diversidad de frecuencia y la

supresion de interferencia de la banda estrecha.

Multitono CDMA (MT-CDMA): Desarrollada por el investigador L.
Vandependorpe [Vandependorpe, 1993]. El transmisor MT-CDMA usa el
convertidor Serie/Paralelo (S/P) para propagar el flujo de datos empleando un
codigo de propagacion en el dominio del tiempo para que el espectro de cada
subportadora anterior pueda satisfacer la condiciéon de ortogonalidad con la
operacion de propagacion y la minima separacion de frecuencia. Este esquema usa

codigos largos de propagacion en proporcion al nimero de subportadoras.



Capitulo 1V

Técnicas de Linealizacion

En este capitulo se presentan tres de las técnicas de linealizacién més populares,
describiendo sus principios de funcionamiento, asi como sus ventajas e inconvenientes y

algunas de sus aplicaciones.

IV.1 Feedforward o pre-compensacion

En 1924, H. S. Black inventd el concepto de Feedforward en los laboratorios Bell

Telephone como un método de linealizar amplificadores [Sanz, 1997].

La figura 20 muestra el concepto de Feedforward o pre-compensacion, el cual se
puede entender de la siguiente manera: reducir la salida del amplificador (A) al mismo
nivel de la sefal de entrada y restar una de la otra para dejar solamente la distorsién
generada por el amplificador. Amplificar la distorsion con un amplificador separado (B) y
luego restarla de la salida original del amplificador para dejar solamente una versién

linealmente amplificada de la sefial de entrada [Stapleton, 2000].
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Figura 20. Concepto de feedforward

El linealizador Feedforward de la figura 21 consta de dos circuitos fundamentales:
el circuito de cancelacion de la senal y el circuito de cancelacion del error. El propésito del
primer circuito es suprimir la referencia de la sefial fundamental tomando una muestra a la
salida del amplificador de potencia principal, dejando solo la distorsion del amplificador el
cual contiene los productos de intermodulacién (IMD) que produce el amplificador de
potencia, ambos lineal y no lineal en la sefal error. La distorsién lineal es debida a las
desviaciones del amplificador de las respuestas en frecuencia desde la ganancia plana y
la fase lineal. Esta senal de error se obtiene de la comparacion, en un desplazador de
fase de 180°, de una muestra de la sefial de salida del amplificador de potencia,
apropiadamente atenuada con una muestra convenientemente retrasada de la sefal de

entrada.
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Figura 21. Linealizador feedforward

En el circuito de cancelacion de error, la sefnal de error obtenida del circuito de
cancelacion de la sefal, es amplificada por el amplificador de error (el amplificador de
error debe operar en un modo suficientemente lineal para que no anada mas distorsién), y
es inyectada en contrafase a la salida para cancelar los IMD presentes en la salida del
amplificador de potencia. El propésito del circuito de cancelaciéon de error es suprimir la
distorsién del componente de la senal de salida del amplificador de potencia, dejando solo
la componente de la amplificacién lineal a la salida del linealizador. Para suprimir la sefal
de error, la ganancia del amplificador de error se escoge para acoplar la suma de los
valores del acoplador de muestra, atenuador fijo, y la salida del acoplador asi que la sefal
de error se incrementa aproximadamente al mismo nivel como la componente de la
distorsién de la senal a la salida del amplificador de potencia. Antes de la combinacién, la
sefal de salida del amplificador de potencia es retardada. La combinacién de la senal de
error con la sefal de salida del amplificador de potencia suele hacerse por un acoplador

direccional de potencia.



Los efectos de memoria en la distorsién se pueden compensar por la técnica

Feedforward, ya que estos efectos se pueden incluir en la sefial de error.

Los valores del acoplador de muestreo y el atenuador fijo se escogen para acoplar
la ganancia del amplificador principal. La atenuacion variable se incluye en el circuito que
habilita el nivel de salida que se ajusta precisamente a la carga de la referencia de
entrada, mientras el desplazamiento de fase variable ajusta la salida del amplificador de
potencia en un arreglo en contrafase con la referencia de entrada. La linea de retardo en
el circuito de cancelacién del error es necesaria para operacién en un amplio ancho de
banda, y compensar el retardo de grupo del amplificador principal al tiempo de alinear la

salida del amplificador de potencia y sefial de referencia antes de ser combinadas.

La técnica Feedforward es la mas eficaz hoy en dia en los sistemas de

comunicacion multiportadoras de frecuencias elevadas [Zozaya, 2002].

La técnica Feedforward es una configuracién en lazo abierto remarcandose su
estabilidad incondicional, pero en contra parte, su configuraciéon en lazo abierto hace que
no sea facilmente protegida respecto a los efectos de deriva del amplificador, los
desequilibrios de amplitud y fase, asi como la desigualdad de los retardos de las senales
al viajar entre las diferentes ramas que se comparan. En aplicaciones de RF estos
desajustes pueden comprometer las prestaciones del linealizador, por lo que se hace

necesario incluir algin mecanismo de compensacion.



Sus prestaciones en cuanto a anchos de banda y reduccién en la distorsiéon hacen
que esta técnica se utilice frecuentemente en estaciones base para comunicaciones
moviles. Esta técnica utiliza la propia IMD del amplificador a linealizar lo cual permite
conseguir niveles elevados de cancelacion de IMD, independientemente del tipo de no-

linealidad inherente al amplificador principal [Sanz, 1997].

Se han utilizado linealizadores con la técnica de Feedforward en baja frecuencia
asi como aplicada a microondas sobre anchos de banda de 500 MHz, y se han logrado
valores de mas de 30 dB de reduccion de los productos de intermodulacién. Por otra
parte, también se han patentado varias soluciones basadas en esta técnica y se ofrecen

para aplicaciones en bandas L, S, Ku y Ka [Zozaya, 2002].

Los principales inconvenientes que presenta el uso de esta técnica de linealizacion
son, aparte de la utilizacién de un segundo amplificador (el amplificador de error), la
necesidad de introducir desfasadores, atenuadores y acopladores, que, ademas de
incrementar el peso, introducen una atenuacién adicional a la potencia de salida que se
traducird en una disminucién del rendimiento de conversién DC/RF. Esta es una de las
razones principales por las que no se creia conveniente el uso de esta técnica en
emisores instalados en satélite, y por la que no parece adecuada en unidades moviles
para comunicaciones de esas caracteristicas. Otro inconveniente lo constituye la
sensibilidad del sistema respecto a la precision del ajuste de las dos ramas que
componen la estructura. Uno de los puntos débiles del sistema lo constituye precisamente
el ajuste de la ganancia y fase de los distintos componentes, y mas cuando esa

adaptacion debe mantenerse respecto a la temperatura, tiempo, cargas presentadas al



amplificador, cambios asociados al nivel de potencia cuando el nimero de portadoras
cambia en una estacién base con mlultiples portadoras. En ocasiones se combina esta
técnica con técnicas de Predistorsién que incrementen la linealidad del amplificador

principal presentando mejoras en el margen de la IMD [Sanz, 1997].

A mediados de los 80’s y principios de los 90's muchas patentes fueron cubiertas
con los sistemas adaptivos de Feedforward. Estas patentes abarcan dos métodos
generales de adaptacidén, ambos con o sin el uso de tonos pilotos. La primera adaptacién
basada en la minimizacién de potencia, mientras que la segunda esta basada en senales

gradiente.

El esquema de control para la adaptacion de minimizacion de potencia consiste en
tratar de ajustar la modulacién del vector complejo en el circuito de cancelacion de la
sefnal. Tedricamente, esto minimiza la potencia medida del error de la senal en la banda
de frecuencia ocupada por la sefial de referencia. El rango de frecuencia que es escogido
para el circuito de cancelacion del error incluye solo la banda ocupada por la distorsion.
Cuando los parametros éptimos se han logrado, las perturbaciones deliberadas son
requeridas para actualizar continuamente los coeficientes, los cuales reducen los efectos

de la supresion de IMD.

IV.1.1 Linealizador Feedforward Adaptivo

La senal de entrada es dividida en dos caminos comprendiendo el circuito de

cancelacion de la sefal. El camino superior contiene un ajustador de ganancia compleja 'y



un amplificador de potencia, los cuales amplifican la sefal de salida mas la distorsion,

como se muestra en la figura 22.
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Figura 22. Linealizador feedforwarda adaptivo

El segundo camino, o circuito de cancelacién del error, lleva una replica de la
primera salida de la sefal amplificada mas la distorsién, pero sumandole la carga del
retardo del camino superior. El ajustador de ganancia compleja proporciona un significado
de alterar la amplitud y fase asi que la componente de la senal es cancelada en el camino
inferior, dejando solo la distorsion. Esta distorsion se alimenta por la trayectoria inferior del
circuito de cancelacién del error, donde se ajusta en amplitud y fase por un ajustador de

ganancia compleja y después combinandola con una version retardada de la salida del



amplificador de potencia. Asi la distorsion se elimina desde la salida del amplificador de

potencia [Stapleton, 2000].

IV.2 Predistorsion

Linealizacion mediante Pre o Post Distorsién: esta técnica se reduce a emplazar
dos bloques en cascada, de los cuales uno es el amplificador a linealizar y el otro es un
circuito auxiliar, encargado de distorsionar la sefial de forma complementaria a la
impuesta por el amplificador a linealizar. En el caso de que el circuito auxiliar preceda al
amplificador principal la técnica es denominada de Pre-Distorsion, y serd de Post-

Distorsion en el caso contrario [Sanz, 1997].

Predistorsion es otra técnica popular para compensar la distorsion no lineal en los
amplificadores de potencia. La figura 23 muestra el principio de predistorsién. La
caracteristica de trasferencia del predistorsionador, G(vi), complementa la salida del
amplificador de potencia, F(o), donde o es la potencia o la envolvente de la entrada vi.
Antes de que la sefial sea alimentada al amplificador de potencia es predistorsionada con
G(vi) de modo que la distorsidn del sistema que resulta sea baja. Diferente del caso con
un amplificador convencional de Feedforward, cuando se utiliza Predistorsion no hay
necesidad de retrasar el componente o el amplificador secundario, asi que los gastos
indirectos de la potencia de estos componentes adicionales se evitan. Por lo tanto, la

predistorsién puede conducir a una alta eficacia [Oishi et al., 2002].
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Figura 23. Principio de predistorsion

La senal de entrada del amplificador de potencia se modifica mediante una ley de
predistorsién, haciendo preceder el amplificador de potencia por un dispositivo no lineal
cuya relacién entrada salida sea la inversa de la relacion entrada salida del amplificador

de potencia [Zozaya, 2002].

La funcion de predistorsion puede ser implementada en: Predistorsion en RF,

Predistorsion en IF, Predistorsion en Banda Base y Predistorsion de Datos.

El uso de la predistorsion para compensar la no linealidad aunque esta creciendo
en popularidad, se prefiere otro tipo de linealizadores (linealizador Feedforward o
linealizador de Retroalimentacién) porque son simples, efectivos, tienen un bajo consumo
de potencia y no introducen pérdidas de potencia adicional en la salida del transmisor. El
linealizador de Predistorsion se inserta entre el amplificador del canal y el amplificador de
potencia; en el caso de un amplificador de potencia de estado sélido (SSPA) puede ser

integrado directamente en el amplificador.



Un linealizador de predistorsién tiene una potencia de salida contra las
caracteristica entrada de potencia y una insercion en fase contra caracteristica de la
entrada de potencia que, sea idealmente complementario a los del transmisor. La
ganancia del linealizador es para el incremento de la potencia, y su desplazamiento de

fase se adapta para ser igual y opuesto al del amplificador de potencia.

La linealizacion permite que el transmisor sea operado con muy alta potencia de
salida, mejorando la eficiencia total del transmisor. Alternativamente, el transmisor puede
trabajar en el mismo punto de funcionamiento con mejoras en la linealidad. Los
linealizadores a base de Predistorsién también pueden ser Utiles en antenas puestas en
fase activas para facilitar los requisitos de fase y ganancia entre diferentes elementos
que se amplifican. Los linealizadores convencionales de Predistorsion pueden ser

abultados [Gatti, 1995].

Los esquemas mas modernos de Predistorsion tienden a ser adaptivos utilizando
un DSP para ajustar los coeficientes del predistorsionador. Se emplea una muestra de la
potencia fuera de banda de la senal de salida del amplificador de potencia. Esta técnica
se emplea en la linealizacién de amplificadores TWTA y SSPA que con lo anterior se

utilizan en comunicaciones inalambricas [Zozaya, 2002].

El hecho de utilizar lazo abierto en los esquemas de predistorsion asegura la estabilidad
del sistema. Otra ventaja asociada la constituye la amplitud de su ancho de banda. Uno
de los principales inconvenientes es que pese a su forma sencilla de montaje, no es

adaptativo a las variaciones de funcionamiento del AP (temperatura, variaciones en la



impedancia de carga del amplificador, variaciones en funcion de la frecuencia-canal-
utilizada). La técnica utilizada es intrinsecamente analdgica, desembocando en un
aumento de peso asociado a la circuiteria afadida (atenuador variable, desfasador,

aisladores, acopladores, elemento no lineal) [Sanz, 1997].

IV.2.1 Predistorsion basada en RF

La predistorsion basada en RF tiene 2 ventajas. La primera es que la correccién se
aplica antes del amplificador de potencia donde las pérdidas por insercion son menos

criticas. La segunda, la correccion de la arquitectura tiene un ancho de banda moderado.

El linealizador crea una versiéon de predistorsion de modulacién deseada. El
predistorsionador consiste en un ajustador de ganancia compleja que controla la amplitud
y fase de la senal de entrada. La cantidad de predistorsién es controlada por dos
funciones de trabajo no lineales que interpolan las no linealidades de AM/AM y AM/PM del

amplificador de potencia.

La envolvente de la sefal de entrada es una entrada de la funcién de trabajo. La
trayectoria de retroalimentacion muestra una porcion del espectro no deseado. Los
parametros de la funcion de trabajo después son ajustados por el DSP para minimizar la

sefal no deseada, la cual es tipicamente la potencia del canal adyacente.



Con dos tonos en la senal de entrada se puede observar la respuesta espectral en
varios nodos del predistorsionador de RF. En la figura 24 se observa un predistorsionador

basado en RF.
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Figura 24. Esquema del predistorsionador RF

La funcién del detector de la envolvente es extraer la amplitud de la modulacién en
la senal de entrada de RF. El retardo de linea de la rama superior compensa el tiempo de
retardo sumado con la envolvente que pasa por la funcion de trabajo. El ajustador de
ganancia compleja, una vez optimizado proporciona la caracteristica inversa no lineal del
amplificador. Asi observamos el recrecimiento espectral desde el predistorsionador a la
entrada del nodo del amplificador de potencia. Idealmente los productos de IM pueden
ser igual en amplitud, pero en contrafase con los productos IM creados en los dos tonos
que pasan a través del amplificador de potencia. El filtro fuera de banda muestra la
potencia de la interferencia del canal adyacente (ACPI). La funcién del DSP es adaptar los

parametros de la funcion de trabajo para que el ACPI sea minimizado.



A mediados de los 80’s y principios de los 90°s se registraron muchas patentes
sobre Predistorsion Adaptiva. Estas patentes cubrian dos métodos generales de
adaptacion: adaptacion basada en minimizacion de potencia y adaptacion basada en

sefal gradiente.

El esquema de control para la adaptacién de minimizacién de potencia se basa en
intentar controlar el ajustador de ganancia compleja para minimizar la medida de potencia
de la sefial de error en la frecuencia fuera de banda. Una vez que se han alcanzado los
parametros éptimos, las perturbaciones deliberadas se requieren para poner al dia
continuamente los coeficientes, que reducen los efectos IM de la supresion de la

distorsion.

La adaptacion basada en el uso de senales de gradiente requiere de un continuo
calculo para estimar el gradiente de la superficie de la potencia de tres dimensiones. La
superficie para el circuito predistorsionador de RF es diferente entre la sefial de entrada y
la sefial de salida escalada. Esta potencia se minimiza cuando el error de la sefal se
suprime continuamente. Puesto que el gradiente se actualiza continuamente, no se

requiere de ninguna mala regulacién deliberada.

Hay tres técnicas distintas de Predistorsion de RF. La funcion de trabajo basada en
utilizar un polinomio de orden inferior para ajustar las caracteristicas AM/AM y AM/PM
del amplificador de potencia. La técnica de Look-up table ajusta con mds precision las
caracteristicas del amplificador de potencia. Sin embargo, esto requiere de una técnica

sofisticada de adaptacion. La técnica de no linealidad analégica usa diodos que generan los



IMD. Estos IMD se ponen en fase y se atentia para hacerle contrafase con la distorsion

creada por el amplificador de potencia [Stapleton, 2002].

IV.3 Retroalimentacion

Un linealizador mediante retroalimentacién negativa es un sistema potencialmente
estable, y tanto la estabilidad como la efectividad de este linealizador dependen

principalmente de la ganancia y el margen de fase de lazo.

Un linealizador mediante retroalimentacién negativa (direct feedback) se muestra
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en la figura 25.

Sistema de Retroalimentacion Negativa

Figura 25. Linealizador de retroalimentacion negativa

Donde k, representa la ganancia del amplificador de potencia, S la ganancia del
camino de retroalimentacion y G(w) modela la respuesta en frecuencia del lazo. La

ganancia de lazo cerrado de tal sistema sacrifica la ganancia k, del amplificador de

potencia a favor de la linealidad, siendo esta circunstancia una de las principales
desventajas de la linealizacion mediante retroalimentacion. Esto se puede superar si en

algunas aplicaciones se retroalimenta una muestra de la distorsién en lugar de una



muestra de la sefial de salida del amplificador. La ganancia de lazo, B G(®)k,

(virtualmente determina la cantidad de distorsion que puede ser compensada) presente

una respuesta frecuencial del tipo pasabajos [Zozaya, 2002].

Un sistema de Retroalimentacion clasico toma una muestra de la senal de salida,
siendo ésta tratada en una rama auxiliar, para reinyectarla en el amplificador principal. De
hecho, la rama auxiliar puede ser lineal o no lineal. La versiéon no lineal en la rama de
retroalimentacién se presenta mas prometedora que la version lineal. Debido a que la
IMD auxiliar es una muestra de la senal de salida, ésta no se podra cancelar totalmente,
puesto que, si fuese asi, dejaria de existir la sefal de error. Por otro lado, las
componentes de senal y las asociadas a la senal de intermodulacién se tratan de igual
forma, con lo cual una reduccién en la IMD ird obligatoriamente acompafnada de un
decrecimiento en la ganancia del sistema. Al mismo tiempo, la retroalimentacion
provocada sobre las componentes de la sefial puede traducirse en problemas de
estabilidad, a menos que se tomen medidas limitadoras de ancho de banda. El
linealizador por retroalimentacién activa con rama auxiliar no lineal rompe el compromiso
Senal-IMD, pudiéndose concebir un sistema en el que el amplificador auxiliar produzca la
intermodulacién auxiliar y ademas que la rama auxiliar presente ganancia total nula.
Quedan sin embargo los problemas de la banda en que el sistema es efectivo en la
cancelacion de la IMD, y la atenuacidén adicional de potencia a la salida. Este tipo de

linealizador tiene siempre una banda muy pequefa [Sanz, 1997].

También se conocen otros tipos de Retroalimentacibn como son:

Retroalimentacion Indirecta, Retroalimentacion RF, Retroalimentacion de Modulacion,



Retroalimentacién de la Envolvente, Retroalimentacion Polar y Retroalimentacién

Cartesiana. A continuacion se describe esta ultima.

IV.3.1 Retroalimentacion Cartesiana

El lazo cartesiano, en el cual la salida de la sefial de RF es resuelto en
componentes de cuadratura (I y Q), comienza a incrementar su popularidad en 1990 y

algunos disefios son ahora produccion en volumen.

La senal de entrada del lazo cartesiano esta en banda base, el lazo cartesiano
difiere del lazo polar en que ésta es una transmision linealizada en lugar de una

amplificacion linealizada.

El uso de la modulacién I/Q es ideal para el transmisor de un sélo canal con
esquemas de modulacion complejos digitales o analégicos, tal como TETRA (400 MHz) o

banda estrecha PMR/SMR (tipicamente de 220 o0 800 MHz).

El lazo cartesiano también puede ser apropiado para un amplio ancho de banda
de modulacién tal como GSM EDGE, donde una reduccion en la cantidad de la
retroalimentacién (alrededor 10dB) puede ser aplicada sobre un ancho de banda de varios

cientos de KHz. En la figura 26 se observa el lazo cartesiano.



La senal de entrada de banda base I/Q se aplica a través de un amplificador
diferencial y el lazo del filtro al modulador en cuadratura y a través del amplificador de

estados a la salida.
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Figura 26. Diagrama del lazo cartesiano

Una muestra de la salida de RF se atenta y alimenta a un demodulador de
cuadratura, donde se compara con la entrada de la sefal en banda base para generar la
sefial manejadora del modulador. El sintonizador se comparte entre el camino de delante
y de retroceso y se programa en el centro de operacién del canal. El lazo cartesiano es
activado con dos lazos de control ortogonales | y Q. Aqui hay varios factores claves los
cuales son direccionados en el disefio del lazo cartesiano, estabilidad del lazo,

desplazamiento DC, y “generacidén imagen”:



J La frecuencia del canal es sintonizada por la operacién de banda, el
desplazamiento de fase entre el camino de delante y retroceso cambiara y puede
aparecer inestabilidad en la banda lateral. Normalmente se usa un desplazador de fase
programable para ajustar la fase relativa del oscilador local para asegurar que se
mantenga la retroalimentacién negativa, con el control de suposiciones establecidas (LUT)

o procedimientos de calibracién.

. Si se requiere alta linealidad, entonces el convertidor de bajada mezclara a
muy bajo nivel de la entrada y asi puede llevar un offset limitado de DC (y ruido). El offset
de DC resulta no deseado en la fuga del oscilador local, incrementando el vector de error
de magnitud (EVM). Soluciones tipicas a problemas del desplazamiento de DC plantean
el uso de circuitos de muestreo y retencién alrededor de los amplificadores diferenciales o

la introduccién deliberada de offsets de DC a las entradas | y Q.

. En los primeros disefios las sefiales de banda base | y Q eran generadas
por la red de desplazamiento de fase, con pobre cuadratura de fase y balance de
amplitud entre los caminos | y Q. Esto, combinado con la pobre cuadratura de balance en
el demodulador limitaba la ortogonalidad entre las sefales | y Q, llevando a la generacion
no deseada de imagenes de la senal de interés y creaba un producto entrada-canal no
deseado y degradaba el EVM. Con la venida de bajo costo de DSP, la generacion de las
sefales | y Q con un acoplamiento exacto de amplitud y fase comienza a ser mucho mas
sencilla y el DSP puede usarse incluso en predistorsion de la compensacién de las

sefales | y Q para circuitos inadecuados en RF.

Técnicas innovadoras de RF y software hacen posible una supresion de la

imagen > 45 dB y >50 dB de la portadora, lo cual se ha logrado en productos comerciales.



Se puede notar que incluso con un alto nivel de supresién de imagen, el lazo cartesiano

no es normalmente apropiado para amplificacion multiportadora [Whittle S.]

La correccién en banda base se hace a menudo en el dominio digital con técnicas

de procesamiento digital de senales (DSP).

Se puede alcanzar una linealidad muy alta usando IFB (Indirect Feedback), el cual
es corregido por él, los cambios debidos por el ambiente y efectos de envejecimiento. La
principal limitacion del IFB es el manejo de la inhabilidad de las sefales en banda ancha.
En la practica, esto es dificil de hacer en un sistema de retroalimentacién que responda a
sefales-envolvente que cambien mas que varios MHz, debido al retardo (Ats) del

amplificador y asociado a los componentes de procesamiento de sefal. El ancho de

banda de la sefal debe satisfacer la condicion BW < %4Ats) para lograr una correccion

significante. Asi, el total de retardo debe ser menor que 25 ns para unos 10 MHz de ancho
de banda (algunas aplicaciones de microondas pueden tener un retardo de 10-20 ns).
Una ventaja de la retroalimentacion cartesiana es que el ancho de banda de la
componentes de entrada-fase y cuadratura son aproximadamente iguales, mientras que
en un sistema de retroalimentacién polar, el ancho de banda de la componente de fase es

mucho mas grande que el ancho de banda de la componente de la amplitud [Katz, 2001].

La ventaja principal del sistema con Retroalimentacién Cartesiana es que requiere
implementacion simple y es aplicable a cualquier esquema de modulaciéon [O'Droma et
al., 2002]. Otras ventajas son baja complejidad, alta resistencia al manejo y
envejecimiento, es una técnica robusta para amplificadores de potencia con pobres

prestaciones.



Algunas desventajas son la limitacién en el ancho de banda debido a que la sefal
de entrada del lazo cartesiano esta en banda base y problemas de estabilidad [Dawson,
2001]. El problema con la Retroalimentacion es que presenta excesiva distorsion AM/PM
desde el amplificador de potencia que puede causar inestabilidad en el lazo. La funcién de

transferencia del lazo debe disefarse para la estabilidad y supresion de error [Tee, 2001].



Capitulo V

Simulacion de las técnicas de linealizacion

A continuacién se presentan los aspectos principales relacionados con la
implementacion de las diferentes técnicas de linealizacion de amplificadores de potencia

mediante los paquetes informdticos GENESYS® y ADS®.

V.1 Simulacion de un amplificador de potencia con linealizacion feedforward

La primera técnica de linealizacion bajo estudio es la de feedforward o pre-
compensacion. En la implementacion de un amplificador de potencia linealizado con la
técnica de feedforward se definieron las especificaciones de un amplificador tipico
utilizado en sistemas de tercera generacion [Berglund et al., 2001] cuyas caracteristicas
se describen en la tabla Il. En el simulador de GENESYS® viene un ejemplo de
feedforward, en el cual se especificaron las caracteristicas del amplificador, el aislamiento

y figura de ruido se dejaron con los valores del ejemplo.

Tabla II. Caracteristicas del amplificador principal



Ganancia 52 dB

Planandad de la 105dB

ganancia

Potencia de salida 46 dBm (40 W)

Linealidad Primer canal adyacente ACLR1<-51dBc
Segundo canal adyacente ACLLR2<-60 dBc

Eficiencia >9%, tipicamente 10% incluyendo un convertidor de DC/DC

Rango de temperatura | + 5° a +45°

Ancho de Banda 20 MH; dentro de la banda de 2110-2170 MHZ, ajustable segin
se requiera.

V.2 Linealizador feedforward implementado en GENESYS®

En la figura 27 se muestra el diagrama basico del linealizador feedforward cuya

implementacién se utilizé6 en el programa GENESYS®. Para ilustrar el proceso de la

linealizaciéon se emplea una senal de entrada con dos portadoras centradas en 2135 MHz

y 2145 MHz respectivamente y los efectos del proceso se analizaran en las relaciones de

potencia de los productos de intermodulacién (IMD) a portadora.

Amplificadar
Atenuacion dpe EDT‘.BHCI"J Acopladar Salida del
Yariable rincipa de Muestreo Acoplador
B — > —
L= | . | L— Retardo )
Desplazamiento Salida RF

de Faze

Divisor

—

Entrada RF

g Atenuador Fijo

Atenuacion Variable

Q A |
Retardo DV
1vizor Desplazamiento
de Fase

Lazo de Cancelacion de la Sefal

Figura 27. Linealizador feedforward

Amplificadar Auxiliar

Lazo de Cancelacion del Error




V.2.1 Implementacion

Se buscé en la libreria de elementos de GENESYS® cada componente del
linealizador feedforward para realizar directamente su implementacion en este simulador,

obteniéndose el diagrama que se muestra en la figura 28.

scoplbaor_i &oopladoni 2 Acopbioni_3
IL=1d8 IL=0.5 db =056
CPL= 1046 © PL=55.969 4B oLITET Y R—
[DIF=30 dE) [DIR=30dE) DIR=33 d6
o LA 3 2 ‘e 2 8 ¢ 9 i 1 12 12 2 2N
7 |_| | et lﬁ 7"
T ! o
A vackns _varkbk_1 RF_Fase_1 RFAMP_1 RF_Petards 2
L=076116 A=79.908" Gm32ab T=0564 18
L=702506 =200 NF=5 b =503
[PPSAT=63dBm]
s 5 @ 1010 X " n i3
AE’ 15 15
DEEOZ 1 RF_Fage_2 Aevacka_Varlkbe_2 RFAMP_2
AP Petak PL=3.1 aE] A= 10" IL=0.1 4B G=22d6
T:Oi?:‘:,‘l 0= 100 d6 E=50 0 L=70.5db NF=&db
p):g) qv PHI-O" OPZAT= L3 cdbm

Figura 28. Linealizador feedforward implementado en GENESYS®

Se describen a continuacién las caracteristicas mas importantes de los
componentes utilizados. Se tomaron como valores iniciales los componentes del ejemplo
de feedforward en GENESYS® y a partir de éstos, se empezaron a variar para obtener la
mejor cancelacion de la sefal y la mejor cancelacién de la senal de error en los dos lazos

que componen el linealizador.

En la tabla Ill, se muestran las caracteristicas de los 3 acopladores empleados

incluyendo las pérdidas totales por insercion, el acoplamiento y la directividad.



Tabla lll. Acopladores

'%:lf_lalcﬁgl'l Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
CPL=10¢lB - ;
[iR=30E] DE'tSIgI'Ia‘tDr. Acopladar] _1
IL| Total Inzertion Loss: 1 |EE] F
CPL Cougling: (10 i [] ]
i 3 2 .
DIR: L :
irectivity i [] 30 F
I0|Reference Impedance: ahim a0 Fl | F
5
Beopladart_2 o _
1L=05 CIE Hame Description Value Units | Default| Tune |Show
P LS5 5658 B - ;
DIR=3018] Designator: | Acoplador] _2
IL| Total Insertion Los=: |0.5 |cE ]
CPL Coupling: [55.953 i3] F
El 1+ : S
DI Directivity: dB 30 ]
I0|Reference Impedance:; ohim a0 Fi F
Beopladari_3
IL=i1.5 <IB Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
P L5635 B
DIE=30 B Deszignator: | Acopladar! _3
IL| Total Insertion Los=: [0.5 |cE ¥
- . CPL Coupling: |9.636 B Fi
— DI Directivity: |30 dB 30 F
L I0|Reference Inpedance: ohim a0 ] ]
1

En la tabla IV, se observan las caracteristicas de los 2 atenuadores variables

utilizados incluyendo las pérdidas por insercion y la atenuacion.

Tabla IV. Atenuadores variables

3 X +
= -

AEnnacke_varkk_1
IL=0.7451 7B
L=025¢db

Hame Description Value Units Default | Tune [ She
Designator: | Atenuacion_ariable_1 E

IL Inzertion Lozs: [0.761 | B 1l [

L Lozs: 025 dB [w

1 InpLt Impedance: ohim a0 Fi F
IZOUT | Cutput Impedance, (Defaut=Zin): ohim (optionall | [7] F
11 by Imput P dB: dBm (optional) | [] | [w
lpzat Input Saturation Poveer: dBm (optionall | [7] [w
IP3 InpLt IP3: dBm (optionall | [7] [w
[[=3] Impot IP2: dBm (optional) | [] | [w




|-:-/%/'||
— -

AEnnacke_varkbke_2
IL=i3.1 lB
L=t0.35 0B

Hame Description Value Units Default | Tune |Shy
Dezignator: | Atenuacion_ariakle_2 E

IL Inzertion Loss: (0.1 EE ]| [«

L Lozs: (0.5 dB [w

ZIM Input Impedance: ahm a0 Fl | F
Z0UT | Output Impedance, (Default=Zin): ohm foptionsl) | [] | [
I dh Input P1cB: dBm (optionall | [7] [w
lp=at Input Saturation Posweer: cdlBm (optional) | [] | [w
[[=] Mgt 1P dBm foptionsl) | [] | [v
[ Inpat IP2; dBm (optional) | [7] [w

En la tabla V, se ilustran las caracteristicas de los desfazadores requeridos en la

configuracion circuital del linealizador incluyendo la constante de fase y su impedancia de

referencia.

Tabla V. Desfazadores

Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
. o Dezignator; | RF_Faze 1
7 @ — A, Conztant phase for FREG=F: [3.995 "
= Slope in degreesioctave: 1] Fi F
RF_Faze_I F |Frequency at which slope starts: hHz 1] 1117
=70 D0 :
im0 13 o Reference [npedance:; ohim a0 []
Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
= @ L Designator: |RF_Fase_2
&, Constant phase for FREG=F: [10 -
RF_Fase_2 5 Slope in degreesioctaye; 1] 1117
AmT0" F |Frequency at which slope starts: MHz 0 Fi F
Fr=s0n Z0 Reference Impedance: ahm 0 F]

En la tabla VI, se muestran las caracteristicas de los amplificadores de potencia

empleados en el linealizador feedforward. Tanto el amplificador principal (RFAMP_1)

como el amplificador de error (RFAMP_2) se definen con un modelo paramétrico

integrado en el simulador, el cual emplea caracteristicas de ganancia, figura de ruido, el

punto de compresién de 1 dB, potencia de saturacién de salida, salida del punto de

intercepcion de tercer orden y el aislamiento de reversa.




Tabla VI Amplificadores de potencia

Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
Deszignator: | RFAMP_1
e Gain: [52 | B ]
i o MF Moize Figure: | & B []
Opldb Cutput P1dB: (46 dBm G0 |:| |:|
Opsat| COutput Ssturation Power: dBm 63 F
RFaMP_i QIP3 Ot [P3: dBm 7o |:| |:|
=52 0B .
rarT QP2 Output (P2 dBm a0 |:| |:|
Fo P:AT= 3 clBi] RIS Reverse lzolation: |0 dB a0 Fl | F
0 Reference Impedance:; ohm a0 Fl | F
F Corner Freguency: miHz 1000 F Fi
Slope |Rolloff Slope in dBiDecacde: B 1] Fl | F
Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
Designator; |RFAMP_2
€ Gain: [22 | B [
N - MF Moize Figure: |8 B []
Cpldb Outpt P1dB: 40 dBm G0 |:| |:|
Opsat| Output Ssturstion Power: |43 dBm 63 Fi
RF&MP_2 QIP3 Cutput IP3: |50 dBm 70 11107
=226 .
e — QP2 Output P2 dBm a0 |:| |:|
I PSAT= 43 clBbm RIS O Reverze |zolation: &0 dB =0 |:|
In Reference Impedance; ahm a0 11107
FC Cornet Freguency: miHZ 1000 Fi F
Slope | Rolloff Slope in dBDecade:; dB 1] Fi F

En la tabla VII, se muestran el retardo de tiempo y su impedancia de referencia para

los elementos de retardo que se utilizaron en linealizador.

Tabla VII. Retardos

E T_I_s_ Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
Designator; |RF_Retardo_1
—— T Time delay: [0.2472 |n= F
T=0.247 18 Z0|Reference Impedance: akim S0 |:|
=310




4] T | 12 Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
Designstor; |RF_Retardo_2
RF_Retan 2 T Time delay: [0.953655 |n= ]
T=0554 3 Z0|Reference Impedance: ohm a0 F
me s

La tabla VIII muestra las perdidas totales por insercién, el aislamiento, fase del

puerto 2 y fase del puerto 3 para el divisor.

Tabla VIII. Divisor

Hame Description Value Units | Default| Tune | Show
I__ Deszignator: |Divisor2_1
. }_5- IL|  Total Insertion Loss: | | GE] 31 ]
L [S0 Isolation: 100 B an []
— Ghal2 | Gain Balance, ports 2,3 .dEI 1] 1111
[iL=3.1 clE] PH2 Phase, port 22 10 -a0 D D
D;;ﬁ"i';flﬁ PH3 Phase, port 3: (0 " -a0 |
I0| Reference Impedance: ohim a0 110

V.2.2 Especificacion de parametros para la simulacién

Para generar la sefal de entrada se utilizaron 2 fuentes (una a 2135 MHz y 2145
MHz) con una potencia de -6 dBm y una fase de 0°. Este valor de -6 dBm es la maxima
potencia de entrada para que el amplificador principal no entre en saturaciéon debido a su
elevada ganancia (52 dB). La figura 29 muestra la ventana de los pardmetros de

simulacién del sistema.



System Simulation Parameters El
| General | Paths ___Calcu\ala___[ﬁumuuswle Speclrum_ L Options |

Design To Simiate: | |

heasurement Bandwidth ” _—
GEE T Mominal Impedance: |50 | Ohms
Channel |1 ‘ MHz = =
: . 5 Fecalculate Now
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Figura 29. Sefial de entrada

En esta misma ventana también se especifica la trayectoria principal, la cual
comprende los nodos 1, 9, 2 (ver figura 28) y la frecuencia de inicio de canal 2135 MHz.
Se selecciona que calcule los arménicos, IMD, que muestre las contribuciones

espectrales y los limites de frecuencia.

El amplificador principal es RFAMP_1. Este amplificador amplifica la sefial del
puerto 1 y aparecen los IMD. Una muestra del espectro distorsionado se toma en el
Acoplador]_2 y pasa al Divisor2_1 donde se combina con el espectro de la sefial de entrada

retardada.

Una muestra del espectro de la sefial de entrada no distorsionada se toma del
Acopladorl_1 y se retarda en aproximadamente 190° (RF_Retardo_1) para compensar el

retardo que presenta el RFAMP_1. Este retardo debe ser suficiente para poder ajustar la

fase en RF_Fase 1.



A la salida del Divisor2_1 las portadoras de la entrada se cancelan si tienen la
misma amplitud y estdn 180° desfasadas. La Atenuacion_Variable_1 se utiliza para ajustar

la amplitud de las portadoras.

Solamente el espectro del IMD se amplifica por el RFAMP_2 (amplificador de
error) y se combina nuevamente con la trayectoria principal por medio del Acopladorl_3.
El RF_Retardo_2 tiene cerca de 370° para ajustar RF_Fase_2. Los IMD en la salida (puerto
2) deben ser de la misma amplitud y 180° desfasados. La Atenuacién_Variable_2 se utiliza

para ajustar la amplitud de los IMD.

V.2.3 Resultados de la simulacion

Para la simulacion se sintonizaron los siguientes elementos: Atenuacién_Variable_1
(perdidas), Atenuacion_Variable_2 (perdidas), RF_Fase_1 (constante de fase), RF_Fase_2

(constante de fase) y RFAMP_2 (aislamiento de reversa).

En las figuras subsecuentes (30-40) se muestran los resultados de la simulacion. En
la figura 30 se observan las dos portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los puntos
1 y 2 respectivamente, las cuales estan ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene

una potencia de -6 dBm. La linea punteada son las contribuciones del espectro.
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Figura 30. Sefial de entrada
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En la figura 31 aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz
(punto 3) con una potencia de 42.989 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125
MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia de -8.023 dBm y -8.022 dBm

respectivamente.
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Figura 31. Sefial a la salida del amplificador principal




En la figura 32 se observa la potencia de las amplitudes de las portadoras de la sefial
de error marcadas con los incisos c) -19.1 y d) -19.1, al tener la misma amplitud y estar
desfasadas 180° (figura 33) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelaran las

amplitudes de las portadoras. La linea punteada son las contribuciones del espectro.
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Figura 32. Amplitud de la seiial de error

En la figura 33 se observa la fase de las portadoras de la sefial de error marcadas
con los incisos c) y d), al tener la misma amplitud (figura 32) y estar desfasadas 180°
(figura 33) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn las amplitudes de las
portadoras. Para la portadora de 2135 MHz se tienen los siguientes valores: ¢) 80.002° y d)
-99.998°. Para la otra portadora de 2145 MHz se tienen los siguientes valores: c¢) 80.002° y

d) -100.888°.
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Figura 33. Fase de la seiial de error

En la figura 34 se observa el espectro de la amplitud de error, en el cual se aprecian

los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia
de -70.089 dBm y -70.086 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (punto
2) y 2145 MHz (punto 3) con una potencia de -59.011 dBm y -55.276 dBm

respectivamente. La linea punteada son las contribuciones del espectro.
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Figura 34. Amplitud de la sefial de error



En la figura 35 se muestra la fase del espectro de error, en el cual se observa una
fase de 160.894° a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1), 80.002° a 2135 MHz (punto 2),

143.046° a 2145 MHz (punto 3) y 158.224° a 2155 MHz (punto 4).
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Figura 35. Fase de la seiial de error

En la figura 36 se ve el espectro de error a la salida del amplificador de error, en el cual
se aprecia la amplificacion de los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155
MHz (punto 4) con una potencia de -48.522 dBm y -51.696 dBm respectivamente y las
dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz (punto 3) con una potencia de -

80.834 dBm y -33.876 dBm respectivamente. La linea punteada son las contribuciones

del espectro.
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Figura 36. Sefial de error a la salida del amplificador de error

En la figura 37 se observa la potencia de las amplitudes de los IMD de la sefal de

salida marcadas con los incisos ¢) y d), al tener la misma amplitud y estar desfasadas 180°

(figura 38) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelaran los IMD.
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Figura 37. Amplitud de la sefial de salida



En la figura 38 se observa la fase de los IMD de la sefial de error marcadas con los

incisos d) y e), al tener la misma amplitud (figura 37) y estar desfasadas 180° (figura 38)

una con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn. Para el IMD de 2125 MHz se

tienen los siguientes valores: d) -9.572° y e) 170.428°. Para el otro IMD de 2155 MHz se

tiene los siguientes valores: d) -19.872° y e) 170.42°.
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Figura 38. Fase de la serial de salida

En la figura 39 se observa la sefial de salida, en el cual se aprecia la disminucién de

los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia

de -9.052 dBm cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz (punto 3)

con una potencia de 41.989 dBm cada una.
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En la figura 40 se muestra la fase del espectro de salida, en el cual se observa una
fase de 170.428° a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1), 155.939° a 2135 MHz (punto 2),

-26.437° a 2145 MHz (punto 3) y 170.42° a 2155 MHz (punto 4).
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Figura 40. Fase de la sefial de salida



V.2.4 Conclusiones de la simulacion con GENESYS®

Con respecto a la cancelacién de la sefial, se comprobd que cuando en la amplitud
de la sefial de error (figura 32) se tiene la misma amplitud en las portadoras (-19.1 dBm) y
en la fase de la sefial de error (figura 33) se tiene una diferencia de fase de 180° o muy
cercana a este valor se observa que en la amplitud de la sefial de error (en la figura 34) se
cancelan las portadoras, quedando solamente los IMD que a su vez después serdn
amplificados por el amplificador de error (RFAMP_2). La cancelaciéon de los IMD se
observa en la amplitud de la sefial de salida (figura 37) aunque no tienen la misma amplitud
(-12.032 dBm y -61.335 dBm) y en la figura 38 (fase de la sefial de salida) se tiene una
diferencia muy cercana a 180°, se observa que en la figura 39 (Sefial de salida) los IMD se

reducen considerablemente alcanzando lo reportado en el articulo [Berglund et al., 2001].

V.3 Feedforward implementado en ADS®

En esta secciébn se describe la implementacién del linealizador feedforward
utilizando el programa ADS®. La figura 41 muestra el linealizador feedforward el cual se

vio en el capitulo IV.1.
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Figura 41. Linealizador feedforward

V.3.1 Implementacion

Se busco en ADS® cada elemento del linealizador feedforward para poder realizar
su implementacién en este simulador. Obteniéndose el diagrama que se muestra en la
figura 42. Se tomaron como valores iniciales los componentes del ejemplo de feedforward
en GENESYS® y a partir de éstos, se empezaron a variar para obtener la mejor
cancelacion de la senal y la mejor cancelacion de la senal de error en los dos lazos que

componen el linealizador.
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Figura 42. Linealizador feedforward implementado

A continuacién se describen las caracteristicas mas importantes de los elementos

que componen el linealizador feedforward.

En la tabla IX, se muestran las caracteristicas de los acopladores (el acoplamiento,
las pérdidas y la directividad), atenuadores (pérdidas) y desfazadores (la fase y su

impedancia de referencia) empleados en el linealizador feedforward.

Tabla IX. Acopladores, atenuadores y desfazadores

CouplerSingle CouplerSingle
ACOPLADORT1 ACOPLADOR2
Coupling=10.dB | Coupling=10 dB . § ER;ESWSML
Loss1=1dB Loss1=0.5 dB Attenuator )
: 0 .| ATENUADOR2 Phase=10 PhaseShiftSML
Direct1=30 dB Direct1=30 dB Attenuator Loss=46.614 dB ZRef Ohi
ATENUADOR1 Attenuator &f=50. Ohm EﬁSEz 0
3 'c?hL% Loss=0.25 dB ATENUADOR3 ase-
Loss=0.5 dB [ ZRef=50. Ohm
?5% 2 1F 2 oss D

En la tabla X se muestran las caracteristicas de los amplificadores de potencia

empleados en el

linealizador

feedforward. Tanto para el

amplificador

principal

(AMPLIFICADOR1) como para el amplificador de error (AMPLIFICADOR2) se observan la
ganancia, figura de ruido, el punto de compresion de 1 dB, potencia de saturacién de

salida y salida del punto de intercepcién de tercer orden.



Tabla X. Amplificadores de potencia

T

Amplifier2

Amplifier2
AMPLIFICADOR1 AMPLIFICADOR2
S21=dbpolar(52,0) S21=dbpolar(56.429,0)
NF=8 dB NF=8 dB
Psat=46 Psat=40

GainCompSat=5 dB GainCompSat=5 dB

En la tabla XI, se muestran los pardmetros de los retardos y los divisores de
potencia que se utilizaron en el linealizador feedforward.

Tabla XI. Retardos y divisores de potencia

| PwrSplit2
Lo COMBINADOR2
T~ T L s21=1
-
_ > PwrSplit2 S31=1
TimeDelay TimeDelay COMBINADOR1 Isolation=100. dB
RETARDOH RETARDO2 S21=1
Delay=0.221379 nsec Delay=0.10295 nsec S31=1 T
Isolation=100. dB —

La tabla Xll, se ilustra la caracteristica de las fuentes de sefnal y de la carga
terminal con las cuales se complementa el esquematico para realizar las simulaciones del
linealizador feedforward. En el puerto 1 se muestra la impedancia de referencia, la
frecuencia de las portadoras asi como su potencia y el numero de puerto. El puerto 2

define solamente la terminacion de la impedancia de carga en 50 Q.

Tabla XIl. Fuentes y carga terminal

P _nTone

PUERTO1 - * Term

§=50[1(])h2fq 55 H TERMINAL2
reqiiz= z Num=2

Freq[2]=2145 MHZ Z-50 Ohm

P[1]=dbmtow(-6) - -
P[2]=dbmtow(-6)




V.3.2 Especificacion de parametros para la simulacion

Para generar la sefial de entrada se utilizaron 2 fuentes (una a 2135 MHz y 2145
MHz) con una potencia de -6 dBm y una fase de 0°. Este valor de -6 dBm es la maxima
potencia de entrada para que el amplificador no entre en saturacién debido a su elevada
ganancia (52 dB). Las cuales se implementaron en el puerto 1. La figura 43 muestra la
ventana de los parametros de simulacion del sistema utilizando Balance Arménico. En el
cual se pone la frecuencia de las dos portadoras, que resuelva con el método Krylov
(técnica de balance arménico implementada en ADS®), y las salidas que queremos

visualizar en el esquematico.

El amplificador principal es AMPLIFICADORI1. Este amplificador amplifica la
sefal del puerto 1 y aparecen los IMD. Una muestra del espectro distorsionado se toma en
el ACOPLADOR? y pasa al DIVISOR1 donde se combina con el espectro de la sefial de

entrada retardada.
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Figura 43. Ventana de Balance Armdnico

Una muestra del espectro de la sefial de entrada no distorsionada se toma del
ACOPLADORI vy se retarda cerca de 190° (RETARDOI). Este retardo se agrega para
compensar el retardo existente en el AMPLIFICADORI. Este retardo debe ser suficiente

para poder ajustar la FASEL.

A la salida del DIVISORI1 las portadoras de la entrada se cancelan si tienen la
misma amplitud y estdn 180° desfasadas. El ATENUADORI se utiliza para ajustar la

amplitud de las portadoras.

Solamente el espectro del IMD se amplifica por el AMPLIFICADOR2

(amplificador de error) y se combina nuevamente con la trayectoria principal por medio del



DIVISOR2. El RETARDOQO? tiene cerca de 370° para ajustar FASE2. Los IMD en la salida

(puerto 2) deben ser de la misma amplitud y 180° desfasados. La ATENUADOR2 se

utiliza para ajustar la amplitud de los IMD.

V.3.3 Resultados de la simulacion
En las figuras subsecuentes (44-54) se muestran los resultados de la simulacién. En
la figura 44 se observan las dos portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los puntos

1 y 2 respectivamente, las cuales estan ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene

una potencia de -6 dBm.
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Figura 44. Serial de entrada

En la figura 45 aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz
(punto 3) con una potencia de 40.614 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125

MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia de 23.888 dBm y 23.889 dBm

respectivamente.
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En la figura 46 se observa la potencia de las amplitudes de las portadoras de la sefial

de error marcadas con los puntos 1 y 2, a la frecuencia de 2135 MHz y 2145 MHz tienen un

nivel de -16 cada una, al tener la misma amplitud y estar desfasadas 180° (figura 47) una

con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn las amplitudes de las portadoras.
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Figura 46. Amplitud de la sefial de error
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En la figura 47 se observa la fase de las portadoras de la sefal de error marcadas

con los incisos 1 y 2, al tener la misma amplitud (figura 46) y estar desfasadas 180° (figura

47) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn las amplitudes de las portadoras.



Para la portadora de 2135 MHz tenemos un desfase de 180° y para la portadora de 2145

MHz tenemos un desfase de 180.798°.
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En la figura 48 se observa el espectro de la amplitud de error, en el cual se aprecian

los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia

de -32.726 dBm cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz (punto

3) con una potencia de -103.147 dBm y -53.127 dBm respectivamente.
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En la figura 49 se muestra la fase del espectro de error, en el cual se observa una
fase de -79.996° a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1), 100.175° a 2135 MHz (punto 2),

-170.577° a 2145 MHz (punto 3) y -80.015° a 2155 MHz (punto 4).
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Figura 49. Fase de la seiial de error

En la figura 50 se ve el espectro de error a la salida del amplificador de error, en el cual
se aprecia la amplificacion de los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155
MHz (punto 4) con una potencia de 22.931 dBm y 22.930 dBm respectivamente y las
dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y 2145 MHz (punto 3) con una potencia de -

18.917 dBm y 2.583 dBm respectivamente.
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En la figura 51 se observa la potencia de las amplitudes de los IMD de la sefal de
salida marcadas con los puntos 1 y 2, para la frecuencia de 2125 MHz se tienen los
siguientes valores: 1) 22.931 y 2) 22.931, a la frecuencia de 2155MHz se tienen los
siguientes valores: 1) 22.931 y 2) 22.930, al tener la misma amplitud y estar desfasadas

180° (figura 52) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn los IMD.
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Figura 51. Amplitud de la sefial de salida

En la figura 52 se observa la fase de los IMD de la sefial de error marcadas con los

puntos 1 y 2, al tener la misma amplitud (figura 51) y estar desfasadas 180° (figura 52) una



con respecto de la otra, tedricamente se cancelardan. Para el IMD inferior (2125 MHz)

tenemos un desfase de 180° y para el IMD superior (2155 MHz) tenemos un desfase de

178.842°.
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Figura 52. Fase de la sefial de salida

En la figura 53 se observa la sefial de salida, en el cual se aprecia la disminucién de
los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia
de -72.151 dBm y -10.959 respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y

2145 MHz (punto 3) con una potencia de 39.647 dBm y 39.648 dBm respectivamente.
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En la figura 54 se muestra la fase del espectro de salida, en el cual se observa una
fase de 144.698° a la frecuencia de 2125 MHz (punto 1), -70.317° a 2135 MHz (punto 2), -

71.480° a 2145 MHz (punto 3) y 19.697° a 2155 MHz (punto 4).
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Figura 54. Fase de la sefial de salida

V.3.4 Optimizacion

En la figura 55a se muestra el esquematico del linealizador feedforward
implementado en ADS®, en el cual se le ha agregado una optimizacién con el método de
Gradiente ya que de todos los optimizados fue el que presento mejor resultado. La figura
55b son los controladores empleados en la simulacién. Se realiz6 la optimizacién para
reducir los niveles de IMD de la figura 53 con las siguientes metas: tener una potencia del

canal adyacente superior e inferior de -100 y una fase entre 179° y 181°.
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Figura 55a. Linealizador feedforward optimizado
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Figura 55b. Controladores del linealizador feedforward optimizado

En la figura 56 se observa la potencia de las amplitudes de las portadoras de la sefial

de error marcadas con los puntos 1 y 2, a la frecuencia de 2135 MHz y 2145 MHz tienen un

nivel de -16 cada una, al tener la misma amplitud y estar desfasadas 180° (figura 57) una

con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn las amplitudes de las portadoras.
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siguientes valores: 1) 22.931 y 2) 22.931, al tener la misma amplitud y estar desfasadas
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En la figura 57 se observa la fase de las portadoras de la sefial de error marcadas
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Figura 57. Fase de la sefial de error

En la figura 58 se observa la potencia de las amplitudes de los IMD de la sefal de

180° (figura 59) una con respecto de la otra, tedricamente se cancelardn los IMD.
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Figura 58. Amplitud de la sefial de salida

En la figura 59 se observa la fase de los IMD de la sefial de error marcadas con los
puntos 1 y 2, al tener la misma amplitud (figura 58) y estar desfasadas 180° (figura 59) una
con respecto de la otra, teéricamente se cancelardn. Para el IMD inferior (2125 MHz)

tenemos un desfase de 181.142° y para el IMD superior (2155 MHz) tenemos un desfase de

180°.
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Figura 59. Fase de la seiial de salida

En la figura 60 se observa la sefial de salida, en el cual se aprecia la disminucién de
los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (punto 1) y 2155 MHz (punto 4) con una potencia
de -11.080 dBm y -100.073 respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (punto 2) y

2145 MHz (punto 3) con una potencia de 39.646 dBm cada una. Con la optimizacion se



logré reducir el IMD superior considerablemente con respecto a la figura 53, el mejor
resultado se obtiene con la optimizacion y la diferencia entre éstos valores se debe a las no

linealidades inherentes del amplificador de potencia.
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Figura 60. Seiial de salida

En la figura 61 se muestra la fase del espectro de salida, en el cual se observa una
fase de -159.230° a la frecuencia de 2125 MHz (punto 1), -69.288° a 2135 MHz (punto 2), -

70.448° a 2145 MHz (punto 3) y -65.234° a 2155 MHz (punto 4).
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V.3.5 Conclusiones de la simulacion con ADS®

Al igual que en el simulador de GENESYS® en ADS® también se verifico la
cancelacion de la sefial cuando en la figura 46 (Amplitud de la sefial de error) se tiene la
misma amplitud en las portadoras (-16 dBm) y en la figura 47 (Fase de la sefial de error) se
tiene una diferencia de 180° o muy cercana a este valor se observa que en la figura 48
(Amplitud de la senal de error) se cancelan las portadoras. Quedando solo los IMD los que
después serdn amplificados por el AMPLIFICADOR2 (amplificador de error). La
cancelacion de los IMD se observa en la figura 51 (Amplitud de la sefial de salida) que la
amplitud de salida tiene un valor de 23.888 dBm y en la figura 52 (Fase de la sefial de
salida) se tiene una diferencia muy cercana a 180°, se observa que en la figura 53 (Sefial de
salida) los IMD se reducen considerablemente alcanzando lo reportado en el articulo
[Berglund et al., 2001]. Antes de la optimizacién se tenia una potencia del canal adyacente

inferior de -111.798 dBc y una potencia del canal superior de -50.607 dBc. Con la



optimizaciéon se logré una potencia del canal adyacente inferior de -51.446 dBc y una

potencia del canal superior de -139.719 dBc.

A continuaciéon se presentan los aspectos principales relacionados con la
implementacion de la técnicas de predistorsion en la linealizaciéon de amplificadores de
potencia mediante el paquete informatico ADS®. De aqui en adelante s6lo se trabajard con

este simulador ya que presentd mejores resultados que GENESYS®.



V.4 Predistorsion implementada en ADS®

En esta seccion se describe la implementacion del linealizador de predistorsion RF
utilizando el programa ADS®. La figura 62 muestra el linealizador de predistorsion basada

en RF, los principios de funcionamiento se describen en la seccion IV.2.1.
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— Retardo 4 40 lel Salida RF
Divisor
l Filtro
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Envolvente t
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Optimizacion
de Parametros

Detector de
Potencia

Figura 62. Esquema del predistorsionador RF

V.4.1 Implementacion

Se busco en ADS® cada elemento del linealizador de predistorsién basada en RF
para poder realizar su implementacion en este simulador. Obteniéndose el diagrama que
se muestra en la figura 63a. Se tomaron como valores iniciales los componentes del
ejemplo de predistorsion basada en RF en ADS® y a partir de éstos, se empezaron a

variar para obtener la mejor cancelacion de los IMD en el espectro de salida.
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Figura 63a. Linealizador de predistorsion basada en RF implementado

En la figura 63b se muestran los controladores empleados en la simulacién.

var] VAR
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HarmonicBalance ParamSweep Alfa_3=0.001
HB1 Sweep3 Beta_3=0.001
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Freq[2]=2145 MHz Start=-100 _5=0.
Order[1]=5 Stop=200

Order[2]=5 Lin=11

SweepVar="Alfa_3"

Start=-100

Stop=200

Lin=11

Figura 63b. Controladores empleados en el linealizador de predistorsion basada en RF

Se describen a continuacion las caracteristicas mas importantes de los elementos

que componen el linealizador de predistorsion basada en RF.

En la tabla XIll, se muestran las caracteristicas de los acopladores (el
acoplamiento, las pérdidas y la directividad), atenuadores (pérdidas) empleados en el

linealizador de predistorsion basada en RF.



Tabla XIlIl. Acopladores y atenuador

Loss1=1d

CouplerSingle
ACOPLADORT1
Coupling=10. dB

B

Direct1=30 dB

e

CouplerSingle
ACOPLADOR2
Coupling=10. dB
Loss1=0.5 dB
Direct1=30 dB

CouplerSingle
ACOPLADORS3
Coupling=10. dB
Loss1=1dB
Direct1=30 dB

Attenuator
ATENUADORH1

l

Loss=16 dB

En la tabla XIV se muestran las caracteristicas de los amplificadores de potencia
empleados en el linealizador de predistorsion basada en RF. Se observa la ganancia,

figura de ruido, potencia de saturacién de salida y la ganancia al punto de compresion de

saturacion.

En la tabla XV, se muestran los pardmetros de los retardos y los combinadores que

se utilizaron en el linealizador de predistorsion basada en RF.

Tabla XIV. Amplificador de potencia

{>

Amplifier2
AMPLIFICADORH1
S21=dbpolar(52,0)
NF=8 dB

Psat=46
GainCompSat=5 dB

Tabla XV. Retardos y divisores de potencia

TimeDelay —
w— T RETARDO3 i -
—
Delay=0.6325 nsec PwrSlit2
. wr. 1
TimeDelay PwrSplit2 0
RETARDO1 | . COMBINADOR4
Delay=0.221181 nsec " :[; l l Sgtl

COMBINADOR5

PwrSplit2
COMBINADORS6

]

y

PwrSplit2
COMBINADOR7

La tabla XVI, se ilustra la caracteristica de las fuentes de senal y de la carga
terminal con las cuales se complementa el esquematico para realizar las simulaciones del

linealizador de predistorsion basada en RF. En el puerto 1 se muestra la impedancia de




referencia, la frecuencia de las portadoras asi como su potencia y el nimero de puerto.

Del puerto 2 al 5 se define el numero de puerto y la terminacion de la impedancia de

carga en 50 Q.

Tabla XVI. Fuentes y carga terminal

P nTone + 7 . N

- Term Term

.

5555101 - Term Terminal3 Terminal4 : Term
Z=50 Ohm Terminal2 Num=3 Num=2 Terminal5
Freq[1]=2135 MHz Num=3 Z-50 Ohm 7-50 Ohm Num=2
Freq[2]=2145 MHz -1 Z=500hm | — -1 7=50 Ohm
P[1]=dbmtow(-6) -1
P[2]=dbmtow(-6)

En la tabla XVIlI se muestran las caracteristicas de los ajustadores de ganancia

compleja empleados en el linealizador de predistorsion basada en RF. Se observa la

entrada, salida, asi como sus entradas |y Q.

Tabla XVIl. Ajustadores de ganancia compleja

X2

Complex Gain

ComplexGainAdjuster_linlib

Input

Qutput
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| e x
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ComplexGainAdjuster_linlib

X3

Input

Quad-Phase

G(1,Q) ff—=a

1

In-Phase

Adju

Output

ster

En la tabla XVIIl se muestran las caracteristicas de los probadores de corriente

empleados en el linealizador de predistorsion basada en RF.

Tabla XVIIl. Probadores de corriente
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Isalida | _error
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™ @
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En la tabla XIX se muestran las caracteristicas de las fuentes de voltaje no lineales

controladas por fuentes de voltaje (VCVS) empleadas en el linealizador de predistorsion
basada en RF.

Tabla XIX. Fuentes no lineales VCVS

| o
+ o+
[ 2=
+ o+
hin .
ot NonlinVCVS NOnlanCVS
FUENTEVCVS4 FUENTEVCVS5 - -
Coeff=list(1,Beta_3,Beta_5) Coeff:list(0,0,1 ) -—
- NonlinVCVS
FUENTEVCVS6
Coeff=list(1,Alfa_3,Alfa_5

En la tabla XX se muestran las caracteristicas del filiro pasabajos (frecuencia,
atenuacion, frecuencia de corte y la atenuacion a esta frecuencia), una resistencia,
acoplador hibrido (pérdidas, el balance de ganancia entre las salidas de los puertos y el
balance de fase a la salida de los puertos) y un multiplicador empleados en el linealizador

de predistorsion basada en RF.

Tabla XX. LPF, resistencia, acoplador hibrido y un multiplicador
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V.4.2 Especificacion de parametros para la simulacién

Para generar la sefial de entrada se utilizaron 2 fuentes (una a 2135 MHz y 2145
MHz) con una potencia de -6 dBm y una fase de 0°. Este valor de -6 dBm es la maxima
potencia de entrada para que el amplificador no entre en saturacién debido a su elevada
ganancia (52 dB). Las cuales se implementaron en el puerto 1. La figura 64 muestra la
ventana de los parametros de simulacion del sistema utilizando Balance Armoénico. En el
cual se pone la frecuencia de las dos portadoras, que resuelva con el método Direct, y las

salidas que queremos visualizar en el esquematico.
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Figura 64. Ventana de Balance Armdnico

V.4.3 Pasos y resultados

Esta técnica se implemento en 7 pasos siguiendo el ejemplo del simulador ADS®
los cuales se describen a continuacion. El paso 1 hace un barrido de los coeficientes de 3er.
orden de la funcién de trabajo, el paso 2 optimiza los coeficientes de 3er. y 5to. orden de la
funcién de trabajo, el paso 3 hace un barrido de los coeficientes de 3er. orden cerca de sus
valores Optimos, el paso 4 hace un barrido de los coeficientes de 5to. orden cerca de sus
valores Optimos, el paso 5 optimiza el ajustador de ganancia compleja de la parte inferior,
el paso 6 optimiza los coeficientes de 3er. y Sto. orden de la funcion de trabajo y el paso 7
optimiza los coeficientes del ajustador de ganancia compleja. En la figura 65a se muestra el

diagrama del paso 1 del predistorsionador de RF implementado en ADS®.
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Figura 65a. Paso 1 del predistorsionador RF

En la figura 65b se muestran los controladores empleados en la simulacién.
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Figura 65b. Controladores empleados en el paso 1 del predistorsionador RF
El linealizador crea una versién de predistorsion de la modulacién deseada. El

predistorsionador consiste en un ajustador de ganancia compleja el cual controla la
amplitud y fase de la sefal de entrada. La cantidad de predistorsion es controlada por las
dos funciones de trabajo no lineales que interpolan las no linealidades AM/AM y AM/PM

del amplificador de potencia.



Note que la envolvente de la sefial de entrada es una entrada de la funcién de

trabajo.

Esta plantilla hace un barrido de los coeficientes de 3er. orden de la funcién de
trabajo para localizar los coeficientes Optimos los cuales reducirdn los productos de 3er.

orden de la distorsion de intermodulacién.

En la figura 66a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos
portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,
las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.915

dBm.
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Figura 66a. Resultados del paso 1 del predistorsionador RF

En la figura 66b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,

en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una



potencia de -24.977 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125 MHz (m3) y 2155

MHz (m6) con una potencia de -45.478 cada uno.

Antes del Amplificadaor

100
5 o m3 "‘114 ""YE’ mé
8 i Y Y
E =100
% ]
5 -200—
= i
E 00
_5 -
-4[”:' |||||||||I|||||||||||||||||||

211 212 213 214 215 216 217

freq, GHz
Figura 66b. Resultados del paso 1 del predistorsionador RF

En la figura 66¢ se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a
una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de -6.578 dBm
cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con una potencia de

26.847 dBm cada una.
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Figura 66¢. Resultados del paso 1 del predistorsionador RF

En la figura 67a se observa la potencia de IMD de 3er. orden vs coeficientes de
3er. orden, en el cual se observa la potencia de IMD de salida minima (m11) la cual tiene

un valor de -46.07 dBc.
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Figura 67a. Resultados del paso 1 del predistorsionador RF
En la figura 67b se muestra los contornos de potencia de IMD de 3er. orden. El
marcador m12 sefala los valores de Alfa_3 (56.033) y Beta_3 (-43.565) para dicho
contorno. Alfa_3 y Beta_3 ajustan la amplitud y fase de la sefial de entrada

respectivamente.



En la figura 68a se observa el diagrama del paso 2 del predistorsionador de RF
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Figura 67b. Resultados del paso 1 del predistorsionador RF

implementado en ADS.
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Figura 68a. Paso 2 del predistorsionador RF

En la figura 68b se muestran los controladores empleados en la simulacion.
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Figura 68b. Controladores empleados en el paso 2 del predistorsionador RF

Esta plantilla optimiza los coeficientes de 3er. y Sto. orden de la funcidn de trabajo

para localizar los coeficientes Optimos los cuales reducirdn los productos de 3er. y 5Sto.

orden de la distorsion por intermodulacion.

En la figura 69a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos

portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,

las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.915

dBm.
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Figura 69a. Resultados del paso 2 del predistorsionador RF

En la figura 69b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,
en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una
potencia de -13.478 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125 MHz (m3) y 2155

MHz (m6) con una potencia de -125.371 cada uno.
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Figura 69b. Resultados del paso 2 del predistorsionador RF



En la figura 69c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a

una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de 2.624 dBm y

3.045 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con

una potencia de 37.468 dBm cada una.
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Figura 69c. Resultados del paso 2 del predistorsionador RF

En la figura 70a se muestran los coeficientes de 3er. orden vs intervalo de iteracion

de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_3 (32.491) y Beta_3 (32.591).
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Figura 70a. Resultados del paso 2 del predistorsionador RF



En la figura 70b se muestra los coeficientes de 5to. orden vs intervalo de iteracién
de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_5 (199.778) y Beta_5 (199.970).
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Figura 70b. Resultados del paso 2 del predistorsionador RF

En la figura 70c se observa la salida de Predistorsiéon RF del espectro de entrada, en
el cual se aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m15) y 2155 MHz (m18) con
una potencia de 9.820 dBm cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m16) y 2145 MHz

(m17) con una potencia de 37.468 dBm cada una.
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En la figura 70d se muestra la salida de predistorsion RF optimizada, en el cual se

aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m19) y 2155 MHz (m22) con una

potencia de 2.959 dBm y 3.045 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz

(m20) y 2145 MHz (m21) con una potencia de 38.732 dBm cada una.
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En la figura 71a se muestra el diagrama del paso 3 del predistorsionador de

implementado en ADS.
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Figura 71a. Paso 3 del predistorsionador RF

En la figura 71b se muestra los controladores empleados en la simulacion.
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Figura 71b. Controladores empleados en el paso 3 del predistorsionador RF
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Este plantilla hace un barrido de los coeficientes de 3er. orden de la funcién de
trabajo acerca de sus valores Optimos. Esto es para observar la sensibilidad del nivel

productos de distorsioén por intermodulacion de los coeficientes.

En la figura 72a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos
portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,
las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.915

dBm.
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Figura 72a. Resultados del paso 3 del predistorsionador RF

En la figura 72b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,
en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una
potencia de 24.606 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125 MHz (m3) y 2155

MHz (m6) con una potencia de -47.964 dBm cada uno.



Antes del Amplificador

100
g Y Y
ﬁ-mn—
% .
o 200
& i
=
fq -300—
tﬁ —_
"I'U:":I IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

2N 212 213 214 215 216 217

freq, GHz
Figura 72b. Resultados del paso 3 del predistorsionador RF

En la figura 72c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a

una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de -7.735 dBm

cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con una potencia de

27.222 dBm cada una.
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Figura 72c. Resultados del paso 3 del predistorsionador RF



En la figura 73a se observa la maxima relacién de portadora a IMD (m11), la cual

tiene un valor de 47.247.
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El la figura 73b se muestran los contornos de potencia de IMD de 3er. orden. El
marcador m12 sefiala los valores de Alfa_3 (50) y Beta_3 (41.631) y ml13 sefiala los

valores de Alfa_3 (50) y Beta_3 (37.131) para dichos contornos.
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Figura 73b. Resultados del paso 3 del predistorsionador RF

En la figura 74a se observa el diagrama del paso 4 del predistorsionador de RF

implementado en ADS.
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Figura 74b. Controladores empleados en el paso 4 del predistorsionador RF

Este plantilla hace un barrido de los coeficientes de 5to. orden de la funcién de
trabajo acerca de sus valores Optimos. Esto es para observar la sensibilidad del nivel

productos de distorsion por intermodulacion de los coeficientes.

En la figura 75a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos

portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,



las cuales estan ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.915

dBm.
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Figura 75a. Resultados del paso 4 del predistorsionador RF

En la figura 75b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,
en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una
potencia de -14.093 dBm y -14.094 dBm respectivamente, también se observan los IMD a
2125 MHz (m3) y 2155 MHz (m6) con una potencia de -52.346 dBm y -52.161 dBm

respectivamente.
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En la figura 75c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a
una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de -6.617 dBm y -
6.864 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con

una potencia de 37.037 dBm y 37.036 dBm respectivamente.
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Figura 75¢c. Resultados del paso 4 del predistorsionador RF

En la figura 76a se observa la maxima relacién de portadora a IMD (m11), la cual

tiene un valor de 40.189.
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Figura 76a. Resultados del paso 4 del predistorsionador RF

En la figura 76b se muestra los contornos de potencia de IMD de 5to. orden. El
marcador m12 sefala los valores de Alfa_5 (1678) y Beta_5 (37.915) y m13 sefala los

valores de Alfa_5 (2215) y Beta_5 (37.115) para dichos contornos.
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Figura 76b. Resultados del paso 4 del predistorsionador RF

En la figura 77a se muestra el diagrama del paso 5 del predistorsionador de RF

implementado en ADS.
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Figura 77a. Paso 5 del predistorsionador RF

En la figura 77b se muestra los controladores empleados en la simulacién.
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Figura 77a. Controladores empleados en el paso 5 del predistorsionador RF
Esta plantilla optimiza el ajustador de ganancia compleja en el parte inferior del

diagrama para garantizar que la sefial de error no esta correlacionada con la referencia de la
sefnal de entrada. El resultado de la sefal de error debera solo contener la distorsion, si la
sefial de salida del amplificador de potencia estd alineada en amplitud y fase con la sefial de

entrada antes de su resta.

En la figura 78a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos
portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,
las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.644

dBm.



Espectro de Entrada

100
- m1 m2
0 Yy Y
fe=r i
)
o 100
= |
3
= -200—
[m | |
)
-300—
_4[”:' IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

211 212 213 214 214 216 217

freq, GHz
Figura 78a. Resultados del paso 5 del predistorsionador RF

En la figura 78b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,
en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una
potencia de -13.484 dBm y 13.481 dBm respectivamente, también se observan los IMD a

2125 MHz (m3) y 2155 MHz (m6) con una potencia de -39.013 dBm y -39.014 dBm

respectivamente.
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En la figura 78c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a
una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de -1.664 dBm vy -
2.411 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con
una potencia de 36.448 dBm y 36.451 dBm respectivamente.
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Figura 78c. Resultados del paso 5 del predistorsionador RF

En la figura 79a se observa la sefal de cancelacion del espectro, las lineas azules
sefaladas por los marcadores (m11) y (m12) son el resultado antes de la optimizacion y
las lineas rojas sefaladas por los marcadores (m13) - (m16) son después de la
optimizacion. Se observa que las portadoras antes de la optimizacién tenian un valor de
11.541 dBm (m11) y 11.544 dBm (m12), una vez realizada dicha optimizacion se obtuvo
que las portadoras tenian un valor de -44.143 dBm (m14) y -45.693 dBm (m15) y los IMD

-26.706 dBm (m13) y -27.453 dBm (m16).
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Figura 79a. Resultados del paso 5 del predistorsionador RF

En la figura 79b se muestra la sefial de error de la portadora vs intervalo de

iteracion.
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Figura 79b. Resultados del paso 5 del predistorsionador RF

En la figura 80a se observa el diagrama del paso 6 del predistorsionador de RF

implementado en ADS.
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Figura 80b. Controladores empleados en el paso 6 del predistorsionador RF




Esta plantilla optimiza los coeficientes de 3er. y Sto. orden de al funcién de trabajo
para localizar los coeficientes Optimos los cuales reducirdn los productos de 3er. Y Sto.
Orden de la distorsion por intermodulaciéon. En la parte inferior del diagrama los
coeficientes del ajustador de ganancia compleja son ajustados. El objetivo es de-

correlacionar la entrada de la sefal de salida para minimizar la sefial de error.

En la figura 81a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos
portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,
las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.644

dBm.
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Figura 81a. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF

En la figura 81b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,

en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una



potencia de -14.936 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125 MHz (m3) y 2155

MHz (m6) con una potencia de -339.330 dBm y -346.662 dBm respectivamente.
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Figura 81b. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF

En la figura 81c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a
una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de -2.569 dBm y -
3.659 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con

una potencia de 35.351 dBm cada una.
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Figura 8lc. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF

En la figura 82a se muestran los coeficientes de 3er. orden vs intervalo de iteracion

de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_3 (32.362) y Beta_3 (31.320).
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Figura 82a. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF

En la figura 82b se muestran los coeficientes de 5to. orden vs intervalo de iteracion

de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_5 (31.583) y Beta_5 (55.915).
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Figura 82b. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF

En la figura 82c se observa la salida de Predistorsion RF del espectro de entrada, en
el cual se aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m11) y 2155 MHz (m14) con
una potencia de 4.763 dBm cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m12) y 2145 MHz

(m13) con una potencia de 35.351 dBm cada una.
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Figura 82c. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF
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En la figura 82d se muestra la salida de predistorsion RF optimizada, en el cual se
aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m15) y 2155 MHz (m18) con una
potencia de -2.569 dBm y -3.046 dBm respectivamente y las dos portadoras a 2135 MHz
(ml16) y 2145 MHz (ml7) con una potencia de 36.390 dBm y 36.392 dBm
respectivamente.
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Figura 82d. Resultados del paso 6 del predistorsionador RF
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En la figura 83a se muestra el diagrama del paso 7 del predistorsionador de RF

implementado en ADS.
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Figura 83a. Paso 7 del predistorsionador RF

En la figura 83b se muestran los controladores empleados en la simulacién.
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Figura 83b. Controladores empleados en el paso 7 del predistorsionador RF



Esta plantilla optimiza los coeficientes de 3er. y Sto. orden de la funcién de trabajo
para localizar los coeficientes 6ptimos los cuales reducirdn los productos de 3er. Y 5Sto.
Orden de la distorsion por intermodulaciéon. En la parte inferior del diagrama los
coeficientes del ajustador de ganancia compleja son optimizados. El objetivo es de-correlar

la entrada de la sefial de salida para minimizar la sefial de error.

En la figura 84a se muestra el espectro de entrada, en el cual se observan las dos
portadoras de la sefial de entrada. Sefialadas por los marcadores m1 y m2 respectivamente,
las cuales estdn ubicadas a 2135 MHz y 2145 MHz y cada una tiene una potencia de -6.644

dBm.
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Figura 84a. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF

En la figura 84b se muestra el espectro antes de entrar al amplificador de potencia,

en el cual aparecen las dos portadoras a 2135 MHz (m4) y 2145 MHz (mS5) con una



potencia de -15.028 dBm cada una, también se observan los IMD a 2125 MHz (m3) y 2155

MHz (m6) con una potencia de -345.469 dBm y -347.059 dBm respectivamente.
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Figura 84b. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF
En la figura 84c se observa el espectro de salida, en el cual se aprecian los IMD a
una frecuencia de 2125 MHz (m7) y 2155 MHz (m10) con una potencia de —1.212 dBm
cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m8) y 2145 MHz (m9) con una potencia de

35.259 dBm cada una.
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Figura 84c. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF

En la figura 85a se muestran los coeficientes de 3er. orden vs intervalo de iteracion
de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_I (-57.821) y Alfa_Q (-1.959) asi
como los de Alfa_3 (-29.957) y Beta_3 (-29.952). Alfa_I y Alfa_Q ajustan la amplitud y

fase de la sefial de error respectivamente.
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Figura 85d. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF



En la figura 85b se muestran los coeficientes de Sto. orden vs intervalo de iteracion

de esta grafica obtenemos los valores 6ptimos de Alfa_5 (4684.432) y Beta_5 (4683.927).
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Figura 85b. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF
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En la figura 85c¢ se observa la salida de Predistorsion RF del espectro de entrada, en

el cual se aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m11) y 2155 MHz (m14) con

una potencia de 4.763 dBm cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m12) y 2145 MHz

(m13) con una potencia de 35.351 dBm cada una.
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Figura 85c. Resultados del paso 7 del predistorsionador RF

En la figura 85d se muestra la salida de predistorsion RF optimizada, en donde se
aprecian los IMD a una frecuencia de 2125 MHz (m15) y 2155 MHz (m18) con una
potencia de -1.212 cada uno y las dos portadoras a 2135 MHz (m16) y 2145 MHz (m17)

con una potencia de 35.259 dBm cada una.
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V.4.4 Conclusiones de la simulaciéon con ADS®

Se observo la potencia de IMD de salida minima de 3er. orden en donde
encontramos los coeficientes Alfa_3 y Beta_3 minimos, se pudo también ver los contornos
de potencia para cada valor de los coeficientes (figura 67), se encontraron los valores
Optimos de los coeficientes de 3er. y 5to. Orden (figura 70), se encontré la maxima relacion
de portadora a IMD asi como sus contornos para estos coeficientes (figura 73), se agrego la

parte de retroalimentacion en la cual obtuvimos la Alfa_I 'y Alfa _Q optimas y observamos



la sefial de cancelacion del espectro optimizada (figura 79), se optimizaron nuevamente los
coeficientes de 3er. y 5to orden (figura 82) y por ultimo se optimizaron también los
coeficientes Alfa_I y Alfa_Q (figura 85) en esta figura (Espectro de Salida de Predistorsion
RF Optimizada) los IMD se reducen pero no se logra alcanzar lo reportado en el articulo

[Berglund, 2001], ya que con Feedforward se logra un mejor resultado en la disminucién de

los IMD.

V.5 Retroalimentacion implementada en ADS®

En esta seccibn se describe la implementacion del linealizador por
retroalimentacién cartesiana utilizando el programa ADS®. La figura 86 muestra el

linealizador por retroalimentacion el cual se vio en el capitulo IV.3.1.
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Figura 86. Linealizador de retroalimentacion cartesiana



V.5.1 Implementacion

Se busco en ADS® cada elemento del linealizador de retroalimentacién cartesiana
para poder realizar su implementacion en este simulador. Obteniéndose el diagrama que

se muestra en la figura 87a.
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Figura 87a. Linealizador de retroalimentacion cartesiana lazo abierto

En la figura 87b se muestra los controladores empleados en la simulacién.

VAR oo "

=] “d meas1

LE@ ENVELOPE VAR2 V_salida=Vsalida [1]
o SFP%WT;?BPEJZSBB VH V_entrada=Ventrada[1]
Envi ymbolRate=1. z V_fuente=Vfuente[1]

Freq[1]=RF_Freq RF_Freg= 850 MHz time_out=time
Order{1]=5 SymbolRate_out=1.2288 MHz
Stop=100/(SymbolRate)

Step=tstep

Other= SaveToDataset=no

Figura 87b. Controladores empleados en el linealizador de retroalimentacion cartesiana
lazo abierto



El linealizador por retroalimentacién cartesiana se implemento en lazo abierto

como se mostro6 en la figura 87 y lazo cerrado como se observa en la figura 88a.
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Figura 88a. Linealizador de retroalimentacion cartesiana lazo cerrado

En la figura 88b se muestran los controladores empleados en la simulacién.

=1 MeasEqn var ] VAR
@ ENVELOPE meas1 VAR2
Envelope V_salida=Vsalida [1] RFpower_dBm=18
Envi1 V_entrada=Ventrada[1] SymbolRate=1.2288 MHz
Freq[1]=RF_Freq V_fuente=Vfuente[1] RF_Freq= 850 MHz
Order[1]=5 time_out=time
Stop=100/(SymbolRate) SymbolRate_out=1.2288 MHz
Step=tstep

Other= SaveToDataset=no

Figura 88. Controladores empleados en el linealizador de retroalimentacion cartesiana lazo
cerrado

Se describen a continuacion las caracteristicas mas importantes de los elementos
que componen el linealizador por retroalimentacion cartesiana tanto para lazo abierto

como para lazo cerrado.



En la tabla XXI, se muestran las caracteristicas del acoplador (el acoplamiento),
atenuador (pérdidas y VSWR) y desfazador (la fase y su impedancia de referencia) y la

resistencia (resistencia) empleados en el linealizador por retroalimentacién cartesiana.

Tabla XXI. Acoplador, atenuador, desfazador y resistencia

CouplerSingle
ACOPLADORT 1 D) |

Coupling=10. dB
W\~ | Attenuator .
] ATENUADOR| PhaseShiftSML R
'\—'—'—2" l Loss=0 dB FASE1 RESISTENCIA7
3 D) VSWR=1. Phase=180. R=50 Ohm
ZRef=50. Ohm

En la tabla XXIl se muestra el amplificador de potencia empleado en el linealizador
por retroalimentacién cartesiana. El cual esta definido en la libreria de ADS®. En la tabla

XXl se muestran las caracteristicas mas importantes del amplificador MRF9742.

Tabla XXIIl. Amplificador de potencia

TestPA
MRF9742

Tabla XXIII. Caracteristicas del amplificador MRF9742
Frecuencia (MHz) 900
Voltaje V,,, (V) 5.8
Potencia tipica de salida (dBm) | 30
Eficiencia tipica de drenador (%) | 60
Ganancia tipica (dB) 11
Tecnologia del semiconductor LDMOS

En la tabla XXIV, se muestran los pardmetros del modulador, demodulador y

circuito comparador que se utilizaron en el linealizador por retroalimentacion cartesiana.



Tabla XXIV. Modulador, demodulador y circuito comparador
IQ_ModTuned
MODULADOR1 . .
Fnom=RF_Freq R | comoratorcer
Rout=50 Ohm *
IQ_DemodTuned
arin MOD | DEMODULADOR2 l l
B = Fnom=RF_Freq
\l f Rout=50 Ohm

La tabla XXV, se ilustran las caracteristicas de la fuente de modulacién, fuente de

RF, fuente de DC y el probador de corriente.

Tabla XXV. Fuente de modulacién, fuente de RF, fuente DC y probador de

corriente
Source_15S95_RevLink_linlib :=/U1ELO$|593 I_Prqbe
e e e symbolRate) V=dbmtov(RFpower_dBm,50) + |_salida
SymbolRate=1.2288 MHz Freq=RF_Freq — VvV DC @
CDMA + - FUENTE2
Vdc=2.0 V i i

V.5.2 Especificacion de parametros para la simulacién

Para generar la sefal de entrada se uso una fuente de 800 MHz a una potencia de
18 dBm asi como una fuente de modulacion CDMA-IS95 las cuales se implementaron a la
entrada del modulador y demodulador de la figura 88 y cuyas caracteristicas se muestran
en la tabla XXVI. La frecuencia de 800 MHz es debido al tipo de modulacién empleada. La
figura 89 muestra la ventana de los parametros de simulacién del sistema utilizando
Envolvente. En ésta se indica la frecuencia de la portadora, que se resuelve por el método
Direct (técnica de balance arménico implementada en ADS®), y las salidas que queremos

visualizar en el esquematico.



Tabla XXVI. Caracteristicas del estandar CDMA-IS95

Rangos de frecuencia (MHz) 825-849
1850-1910
Maxima potencia transmitida (dBm) | 23.0
Numero de canales 20/798 usuarios por canal
Espacio de canales 1250 KHz
Método de modulacién OQPSK
Ancho de banda ocupado (KHz) 1228

El linealizador de retroalimentacién cartesiana consiste de un amplificador de
potencia a lo largo con un modulador y demodulador de cuadratura. La sefial de error de
la retroalimentacion es creada por la resta de la sefal de entrada en banda base de la
sefal de salida remodulada del amplificador de potencia. El nivel de potencia amplificado
del transistor puede ser remplazado por un componente definido (MRF9742). Las sefiales
demoduladas | y Q a la salida del amplificador de potencia son retroalimentadas para ser
agregadas a la entrada del circuito filtro/comparador, después de un desplazamiento de
fase de 180°. El circuito filtro/comparador predistorsionara la salida para mantener una
tierra virtual al nodo del comparador. Esto ocurrird cuando ambas entradas del circuito
filtro/comparador estan en fase para lazo abierto. Cuando el lazo es cerrado, la entrada

del circuito filtro/comparador deberan ser iguales pero en fase opuestas.
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Figura 89.Ventana de envolvente

Para obtener estabilidad del lazo, el circuito filtro/comparador usa un filtro pasa
bajos para limitar el ancho de banda del lazo. La frecuencia de corte debe de ser lo
suficientemente amplia con respecto a la propagacion del ancho de banda debida a las no
linealidades del amplificador. La linealidad esta limitada por dos factores, la ganancia del
lazo y la precisidn por la trayectoria de retroalimentacién. La ganancia de lazo debe ser
tan grande como sea posible, pero esta limitada por la estabilidad del lazo, el cual en
regreso es estrechamente dependiente en la respuesta de fase. Los ajustes de los
desplazamientos de fase son criticos. Con lazo abierto, la fase deberia ser ajustada para
que ahi no haya rotacién de fase de las senales demoduladoras | y Q con respecto a las

sefales | y Q a la entrada del circuito filtro/comparador.



V.5.3 Resultados de la simulacion

Para la simulacion de esta técnica de linealizacion se utilizaron 3 fuentes de
modulacién distintas CDMA IS95 Rev link, 16QAM y n/4DQPSK y se implementaron tanto
para lazo abierto como para lazo cerrado. La tabla XXVII muestra los resultados obtenidos
de las simulaciones para las tres modulaciones, en donde se presenta la relacion de

potencia del canal adyacente para el canal inferior (ACPR1) y para el canal superior

(ACPR2) y la potencia.

Tabla XXVII. Resultados de las distintas modulaciones

Modulacién empleada

ACPR1 (dBc)

ACPR?2 (dBc)

Potencia (dBm)

CDMA 1S95 Rev Link

(Lazo cerrado)

_ -33.17 -33.33 26.70
(Lazo abierto)
CDMA IS95 Rev Link
-51.25 -52.07 22.15
(Lazo cerrado)
1/4ADQPSK
-14.12 -18.32 27.33
(Lazo abierto)
1/4ADQPSK
-14.98 -22.13 23.97
(Lazo cerrado)
16QAM
_ -19.65 -17.62 26.84
(Lazo abierto)
16QAM
-26.84 -28.69 23.88

La modulacién CDMA 1S95 Rev Link es la que presento mejores resultados
porque tiene un ACPR1 de -51.25 dBc y un ACPR2 de -52.07 dBc. Las figuras 90-93 son
la respuesta para lazo abierto. La figura 90 muestra la parte real de la portadora de la

modulaciéon RF vs tiempo. En donde se puede apreciar la oscilacion de la modulacién

para el tiempo dado.




Parte Real de la Portadora de la Modulacion RF ws Tiempo
] i
A r N \ | '
. |
oy

4 J
PERRERE LA 1M i
_B T T T T T T T T T T T T T T T T

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 80 55 60 85 70 75 80 35
time, usec

real(_salida)

Figura 90. Parte real de la portadora de la modulaciéon RF

En la figura 91 se observa la potencia de la envolvente. En ésta se muestra como
la potencia incrementa su valor al pasar un tiempo de 10 us y la potencia se encuentra en

un valor entre 0.4 y 0.6 para el tiempo especificado.
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Figura 91. Potencia de la envolvente

La figura 92 muestra el espectro de la sefial generada el cual estd compuesto por
espectro de salida (que se encuentra en la parte superior del grafico), el espectro de entrada

(parte intermedia del grafico) y el espectro de la fuente (parte inferior del grafico).
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Figura 92.Espectro de la sefial generada

La figura 93 muestra la parte real de la portadora de la modulaciéon RF vs tiempo.

Se puede apreciar la oscilacién de la modulacion para el tiempo dado.
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Figura 93. Parte real de la portadora de la modulaciéon RF

En la figura 94 se observa la potencia de la envolvente. En ésta se muestra como
la potencia incrementa su valor al pasar un tiempo de 10 us y la potencia tiene su pico

mayor en 70 us para una valor 0.5.
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Figura 94. Potencia de la envolvente

La figura 95 muestra el espectro de la sefial generada que estd compuesto por
espectro de salida (que se encuentra en la parte superior del grafico), el espectro de entrada

(parte intermedia del grafico) y el espectro de la fuente (parte inferior del grafico).
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V.5.4 Conclusiones de la simulacion con ADS®

En los resultados mostrados en la tabla XXVIl se puede observar que la
modulacién CDMA [IS95 Rev Link es la que obtuvo mejor desempefno. También de esta
tabla se pude ver como el lazo cerrado supera al lazo abierto. Los niveles de la relacién
de potencia del canal adyacente tanto inferior como superior son bastante buenos (-51.25
dBc y -52.07 dBc respectivamente) y si consideramos que la potencia maxima para este
tipo de modulacion es de 23 dBm (tabla XXVI), en la simulacién se logré un resultado de

22.15 dBm (tabla XXVII).



V.6 Comparacion de resultados

En la tabla XXVIII se presenta la comparacion de los resultados de las diferentes

implementaciones de las técnicas de linealizacién en los simuladores.

Tabla XXVIII. Comparacion de resultados

Técnica de Linealizacion ACPR1 Potencia Potencia ACPR2
(dBc) (dBm) (dBm) (dBc)
Feedforward en GENESYS® -51.041 41.989 41.989 -51.041
Feedforward en ADS® -50.726 39.646 39.646 -139.719
Predistorsion RF en ADS® -36.471 35.259 35.259 -36.471
Realimentacion Cartesiana en -51.25 2215 | s -52.07

ADS®

En la tabla XXVIII se observa que la técnica de linealizacién de feedforward

implementada en ADS® es la que mejores resultados presenta. El bajo nivel de la sefial de

potencia en la técnica de retroalimentacion cartesiana es debido a que el amplificador de

potencia utilizado es diferente (tabla XXIII) al que se empleo con las otras dos técnicas de

linealizacion (tabla II).




Capitulo VI

Conclusiones

En este trabajo de tesis se presenté el estudio comparativo entre las técnicas de
linealizacion de AP, Feedforward, Predistorsién y Retroalimentacion mediante
simulaciones con herramienta CAD utilizando ADS® y GENESYS®. También se extendi
el estudio a entornos multiportadora. Para la simulacion de Feedforward y Predistorsion,
se definieron para el amplificador principal las especificaciones de un amplificador tipico
utilizado en sistemas de tercera generacion [Berglund et al., 2001] y para la simulacién de
Retroalimentacién se escogié el amplificador el cual cumpliera con lo requerimientos de la
modulacion empleada que fue la de CDMA 1S95 Rev Link. Obteniendo los siguientes

resultados:

e En el linealizador feedforward implementado en el simulador GENESYS® se
obtuvo una potencia en las portadoras de 41.989 dBm, un ACPR1 y ACPR2 de
-51.041 dBc.

e En el linealizador feedforward implementado en el simulador ADS® se obtuvo
una potencia en las portadoras de 39.646 dBm cada una y un ACPR1 de -
50.726 dBc y ACPR2 de -139.719 dBc.

e En el linealizador de predistorsién de RF implementado en el simulador ADS®
se obtuvo una potencia en las portadoras de 35.259 dBm, un ACPR1 y ACPR2

de -36.471 dB.



e En el linealizador de retroalimentacion Cartesiana implementado en el
simulador ADS® se obtuvo la potencia en la portadora de 22.15 dBm, un

ACPR1 de -51.25 dBc y ACPR2 de -52.07 dBc.

En la comparacién de los resultados obtenidos de los dos simuladores se observa
que en las figuras 31 y 45 (Sefial a la salida del amplificador) el mejor resultado se obtiene
con GENESYS® ya que los niveles de las portadoras son mds altos y la generacion de los
IMD tiene un valor bajo con respecto a ADS®. En las figuras 34 y 46 (Amplitud de la sefal
de error) el mejor resultado se obtiene con ADS® ya que los niveles de potencia de las
portadoras es menor que en GENESYS® y por dltimo en las figuras 39 y 60 (Sefial de
salida) el mejor resultado se obtiene con ADS® ya que presenta un ACPR1 de -50.726 dBc
y un ACPR2 de -139.719 dBc. Por esta razén se prefirié trabajar solamente con el

simulador ADS® para la implementacion de los subsecuentes linealizadores.

Con la ayuda de los simuladores GENESYS® y principalmente con ADS® se pudo
estudiar el comportamiento de las diferentes sefiales que se generan en los linealizadores
feedforward, predistrorsion y retroalimentacion es decir, se pudo ver como la sefial de
entrada es amplificada por el amplificador principal dando lugar a distorsion por
intermodulacién (IMD) en la sefial de salida, asi como la sefial de error y la sefial a la salida
del linealizador con sus respectivos niveles de potencia y fases. Igualmente se pudieron
apreciar las variaciones que sufren las diferentes sefiales en diversos nodos del circuito al
cambiar los pardmetros de algunos de los elementos del linealizador con lo cual se podran

identificar aquellos componentes que permitan lograr la optimizacién de los resultados.



VI.1 Aportaciones

En la tabla XXIX se muestra la comparacion entre las tres técnicas de linealizacion

que se estudiaron.

Tabla XXIX. Comparacion entre técnicas

L?jgzﬁ;;zc(}(?n Complejidad | Reduccion de Distorsion d?l;l:llri(()ia
Feedforward Alta Alta Alta
Predistorsion RF Medio Medio Medio
Retroalimentacion Cartesiana Medio Medio Bajo

La técnica de linealizacion que mejores resultados presentd para el estudio en
entornos multiportadoras fue la técnica de Feedforward ya que por sus caracteristicas se
puede obtener reduccion en la distorsiéon y ancho de banda alto, ello se debe a que se utiliza
la propia IMD del amplificador a linealizar por lo que se puede emplear en comunicaciones

moviles, aunque su complejidad sea alta.

La técnica de linealizacion de Predistorsion RF tiene una reduccién de la distorsion
media y un ancho de banda moderado ya que la correccion se aplica antes del amplificador
de potencia donde las pérdidas por insercidon son menos criticas, y su complejidad se podria

reducir si se utiliza el empleo DSP para ajustar los coeficientes del predistorsionador.

La técnica de linealizacion de Retroalimentacion Cartesiana tiene una reduccion de

la distorsiéon y una complejidad media, a esta técnica se le pueden aplicar diferentes



esquemas de modulacion pero su principal inconveniente es que tiene un ancho de banda

bajo porque la sefial de entrada del lazo cartesiano estd en banda base.

Para incrementar la linealidad del amplificador principal y obtener un mejor
resultado en los IMD se puede combinar la técnica de Predistorsién con Feedforward como

se reporta en el articulo [Berglund et al., 2001]

V1.2 Trabajo futuro

Los resultados presentados muestran que se cumple satisfactoriamente con el
objetivo planteado, haciendo recomendable una implementacién fisica por lo que se
recomienda hacer el disefio del amplificador y la construccion de los diferentes
linealizadores para poder realizar una comparacién entre los valores simulados y los valores
reales. También se puede estudiar la factibilidad de la tecnologia de DSP para llevar a cabo

la implementacion del linealizador de predistorsion.
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