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Resumen

En esta Tesis se estudian las etapas que componen un amplificador de au-
dio conmutado o clase D. El enfoque abarca desde el acondicionamiento y
procesamiento digital de la senal hasta el transductor pasando por la etapa
de potencia. La investigacién se centra en el andlisis y/o compensacién de

la distorsién generada en las diferentes etapas que atraviesa la senal.

El desarrollo es tedrico-practico. Varios esquemas de modulacién por ancho
de pulso son estudiados en el dominio frecuencial. Se analiza ademads el
efecto de los tiempos muertos necesarios entre el encendido y el apagado
de los semiconductores de potencia en el contenido espectral de la senal. Se
muestra que establecen un limite en la distorsion que no puede reducirse
incrementando la frecuencia de la portadora, o cambiando la técnica de

modulacién.

Se estudian e implementan una serie de algoritmos de procesamiento digital
de senales para la reduccién de la distorsiéon generada por la modulacién y
por la etapa digital debido a la utilizacién de un procesador de punto fijo.
Se ensayan técnicas de sobremuestreo, decimacién, interpolacién, moldeo
del ruido de cuantizacién y esquemas de modulacion digital por ancho de
pulso, y se reportan resultados experimentales medidos con un analizador

dindmico de espectros.

Estas herramientas se aplican en el disefio de un amplificador conmutado a
lazo cerrado que mantenga una presién acustica constante en un determi-
nado rango de frecuencias. Se discuten distintos modelos del parlante que
vinculan las variables actusticas con las eléctricas, y se disena el lazo de re-
alimentacién lineal discreto tomando como variable de salida la aceleracién

del cono del parlante.
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Abstract

In this thesis a study of the stages comprising a class D or switching ampli-
fier is made. The approach ranges from the signal conditioning and digital
signal processing stages up to the transducer, also covering the power sta-
ge. The research focuses on the analysis and compensation of the distortion

generated in the different stages through which the signal passes.

The development is theoretical /practical. Various pulse width modulation
(PWM) schemes are studied in the frequency domain. The effects on the
spectral content of the PWM signal with dead times, necessary between the
on and off states of the power semiconductor devices, are analysed. A bound
in the total harmonic distortion, that cannot be reduced by increasing the

carrier frequency or changing the modulation technique, is shown.

Some digital signal processing algorithms for the reduction of distortion,
generated by the modulation and the digital stage due to the use of a fi-
xed point processor, are studied. Oversampling, decimation, interpolation,
cuantization noise shaping and digital pulse width modulation schemes are
investigated and experimental results obtained with a dynamic signal ana-

lizer are reported.

These tools are applied to the design of a closed loop switching amplifier
that holds the acoustic pressure constant in a determined frequency range.
Different models of the loudspeaker which link the electric and acoustic
variables are discussed. Finally a linear, digital control, feedback loop that

uses the acceleration of the speaker cone as ouput is designed.
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Introduccion

A lo largo de la historia, muchos de los avances de la electrénica resultaron de
soluciones a problemas en amplificadores [1]. Los origenes se remontan a 1906, cuando
Lee DeForest [2] agregé una grilla de control al diodo de vacio de Fleming [3] y cred el
primer amplificador electrénico: el “Audion”. El primer amplificador de audio comercial
data de 1912, estaba compuesto por tres “Audiones” en cascada, y tenia una ganancia
de unos 40 dB. La mayoria de estos primeros equipos estaban disenados como soporte
del entonces novisimo campo de la telefonia. Para solucionar problemas de estabilidad
en los repetidores telefonicos, Harold Black ide6 el principio de realimentacién negativa
alrededor de 1927. La idea de conseguir estabilidad reduciendo la ganancia era entonces
tan extrana (y posiblemente, las ideas de Black tan confusas) que la patente le fue
concedida recién nueve anos mas tarde [4, 5]. La correcta interpretacién del fenémeno
por Harry Nyquist en 1932 no sélo despejo todas las dudas, sino que senté las bases
para el desarrollo del control realimentado como una especialidad en si misma. A pesar
de estos avances tedricos, las ideas de realimentacién recién se aplicaron comercialmente
en 1947 en el circuito amplificador de 15 W de potencia ideado por Williamson [6]. Este
disefio era capaz de mantener una distorsién armonica por debajo del 0,1 % a méxima
potencia de salida.

Las primeras topologias de amplificaciéon operaban en Clase A, en la cual la co-
rriente de polarizacién es mayor o igual a la corriente de pico de la carga, asegurando
la conduccion del dispositivo amplificador durante todo el ciclo de la senal. Por ello,
sélo alcanzan una eficiencia teérica méxima del 25% [7]. Pese a su bajo rendimiento,

son altamente lineales por lo que ain hoy en dia son utilizados en aplicaciones criticas.



1. INTRODUCCION

Para incrementar la potencia de salida, las primeras soluciones consistian en colocar
varios dispositivos en paralelo, hasta que alrededor del ano 1920 surge la idea de los
amplificadores “push-pull” en donde dos dispositivos trabajan en forma complementa-
ria, conduciendo en cada semiciclo de la senial. Aparecen asi en 1931 los amplificadores
Clase B [8], cuyo rendimiento de potencia alcanza el 78,5 %.

El principal inconveniente de esta topologia es que la conmutacién entre un dispo-
sitivo y otro, sélo ocurre cuando la senial de excitacién supera un determinado umbral,
y por lo tanto durante un intervalo de tiempo ninguno de los dos dispositivos conduce
causando la denominada “distorsién de cruce por cero”. Los amplificadores Clase AB
buscan disminuir este efecto aplicando una pequenia corriente de polarizacién, mucho
menor que en el caso de los amplificadores Clase A, lo que disminuye ligeramente la
eficiencia. Por sus buenas cualidades de rendimiento y linealidad, estos amplificadores
se convirtieron en la norma para amplificadores de audio de potencia.

Todos estos desarrollos, originados en la época de las valvulas electrénicas, se adap-
taron cuando hicieron su aparicién los primeros transistores, alrededor de 1970. Los
circuitos se modificaron de acuerdo a los requerimientos de los nuevos componentes,
por ejemplo eliminando los transformadores de salida [9], lo que establecié el piso de
distorsion en alrededor del 0,05% pero los principios de operacién permanecieron mas
o0 menos inalterados durante cierto tiempo.

La necesidad de bajar atin mas el nivel de distorsiéon, o de incrementar el rendimien-
to, dio lugar a la aparicién de otras topologias como las Clase G o Clase H en donde la
tension de la fuente de alimentacién varfa entre algunos niveles discretos (generalmente
2 0 3) o en forma continua, respectivamente, siguiendo la amplitud de la senal de en-
trada. De esta manera se reduce el consumo de potencia debido a la alta relacion entre
el valor pico y el valor medio de las senales de audio tipicas. Sin embargo, como los
dispositivos electrénicos siguen trabajando en la zona de operacién lineal, el aumento
del rendimiento es limitado.

Un principio de operacion totalmente distinto es el utilizado en los amplificadores
Clase D. En este caso, los dispositivos electronicos actian como llaves conectando la
carga alternadamente a cada extremo de la fuente de alimentacién [10], a una frecuencia
mucho mayor que la maxima frecuencia de interés. Un circuito pasabajos LC se encarga
de remover las frecuencias no deseadas, y promediar la rapida variacién de la senal

conmutada para extraer la informacién de audio. De esta manera se pueden alcanzar



eficiencias cercanas al 100 %. Aunque los primeros disenos datan de alrededor de 1950,
esta topologia se popularizé con la aparicion de semiconductores de potencia veloces
y con bajas resistencias de encendido, como los transistores MOS de potencia. Segun
el IEEE, son una de las 11 tecnologias de la década [11], y uno los 25 microchips més
importantes de la historia es un amplificador clase D (Tripath Technology TA2020)
[12].

Sus circuitos son mas complicados que los de Clase A, B o AB porque deben incluir
un modulador que convierta la senal de entrada en una senal binaria que controle
las llaves, y un demodulador que permita recuperar la informacién de audio. Ademads
presentan problemas de linealidad debido a los moduladores, y tienen mayor distorsién,
porque aparece contenido armonico no deseado tanto en alta frecuencia como dentro
de la banda de interés. En un principio, las principales aplicaciones eran aquellas en
las que la calidad de audio no era determinante (amplificadores de muy baja frecuencia
y alta potencia para subwoofers), pero en los tltimos anos el interés por dispositivos
muy eficientes ha intensificado la busqueda de nuevos algoritmos de modulacién que
permitan mantener altos niveles de eficiencia con la menor distorsién posible de la senal
demodulada. Estas nuevas técnicas de modulacién, junto con la alta eficiencia (en la
practica superior al 90 %) hace que los amplificadores Clase D sean muy interesantes
para un sinnimero de aplicaciones, en rangos de potencia que van desde unos pocos
miliwatts a centenas o miles de watts.

En el extremo inferior del rango se pueden citar aplicaciones médicas tales como
audifonos [13, 14], donde el alto rendimiento garantiza una prolongada duracién de las
baterias. En niveles de potencia intermedia, las principales aplicaciones se encuentran
en amplificadores de audio para dispositivos portatiles, de telefonia mévil, computado-
ras, etc. y cualquier otro dispositivo en los que la vida util de la bateria es un factor
clave. Sin embargo, también se utilizan en amplificadores hogarenos (“home theatre”) y
para el automovil, donde la eficiencia no es un factor decisivo, ya que su bajo consumo
de potencia permite disminuir los requisitos de las fuentes de alimentacion, reducir o
eliminar los disipadores, y lograr dispositivos de muy pequeno tamano. Estas conside-
raciones también valen para los disenos de altas y muy altas potencias, que incluyen no
sélo aplicaciones de audio, sino también convertidores DC-AC para uso industrial, en

los que se aplican las técnicas de modulacién de baja distorsién para mejorar la calidad
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Figura 1.1: Topologia basica de un Amplificador Clase D (a); Formas de ondas corres-

pondientes para una moduladora x,,(t) sinusoidal y una portadora diente de sierra (b).

de la energia y disminuir el tamano fisico de los filtros. Recientemente, esta topologia

también se ha propuesto para aplicaciones de radio frecuencia [15, 16].

1.1. Principios basicos

A pesar de que el concepto de amplificacién Clase D utilizando técnicas de modu-
lacién por ancho de pulso (MAP) ha sido estudiado desde hace muchos afnos [17], sélo
recientemente se dispone de los componentes electronicos que, con un costo razonable,
permiten implementar dispositivos con alto nivel de desempeno.

Los amplificadores Clase D estan formados por dos etapas: una encargada de la
amplificacién de potencia, que comprende los semiconductores utilizados como llaves
y toda la circuiteria necesaria para manejarlos, y otra dedicada a la modulacién que
convierte una senal real z,,(t) en una senial binaria apta para controlar la etapa de
potencia. Una implementacién basica se muestra en la Fig. 1.1(a). En este caso, el
modulador esta compuesto por un generador de ondas tipo diente de sierra o triangular,
y un comparador. La senal a amplificar z,,(t) (senal moduladora) se compara con el
diente de sierra o la onda triangular obteniendo a la salida del comparador una onda
cuadrada cuyo ciclo de trabajo depende de la senal z,,(t), como se representa en la
Fig. 1.1(b). Esta onda cuadrada de ciclo de trabajo variable es ideal para excitar la
etapa de potencia formada por transistores MOS. Los pulsos son tales que su valor
medio en cada periodo es proporcional a la amplitud de la senal. Si por ejemplo, se
trata de un ciclo de trabajo del 50 % entonces el valor medio es cero lo que implica

un valor nulo de la senal moduladora. Cuando el ciclo de trabajo es mayor al 50 % el
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Figura 1.2: Amplificador Clase D tipo puente, se omitié el filtro de salida (a); Variantes
para el filtro de salida (b)-(c).

valor medio es mayor que cero indicando un valor de sefial positivo mientras que ciclos
de trabajo menores al 50 % corresponden a valores negativos de la senal. Este andlisis
intuitivo permite observar que cuanto mayor es la frecuencia de conmutacién (menor
periodo de la portadora) mejor serd la modulaciéon dado que se tendrd un “promedio”
mas ajustado de la senal moduladora.

El modulador representado en la Fig. 1.1(a) es muy simple, y se puede implementar
facilmente con electrénica analdgica. En los ultimos tiempos, se han desarrollado dife-
rentes tipos de moduladores que tienen mejores caracteristicas frecuenciales que éste.
También se han desarrollado implementaciones discretas, en las que la senal de entrada
no es una senal continua en tiempo sino una version digitalizada, y el modulador es
una pieza de software que se ejecuta en un procesador dedicado (DSP o FPGA).

Con respecto a la etapa de potencia, otro esquema habitual es el circuito tipo puente
o BTL (por sus siglas en inglés bridge-tied load, que se muestra en la Fig. 1.2(a). Si
bien el nimero de componentes y complejidad necesarios para su implementacién es
mayor que la del esquema anterior, su utilizaciéon posee algunas ventajas no solo desde
el punto de vista del hardware (necesita sélo una fuente de alimentacién en lugar de
dos), sino también en lo referido a la modulacién. Al disponer de dos pares de llaves (o
“piernas”) se pueden ensayar esquemas de modulacién mas elaborados, que permitan

eliminar algunos armoénicos de la senal MAP de salida. Ademads, esta configuracién


1_introduction/figures/PuenteFiltro.eps

1. INTRODUCCION

permite duplicar la tensién sobre la carga, cuadruplicando la potencia de salida. De
esta manera, se duplica la densidad de potencia por unidad de area de circuito impreso.

Otro circuito asociado generalmente a la etapa de potencia es el filtro de armoénicas
de salida, que se encarga de remover o atenuar las componentes frecuenciales que se
encuentran fuera de la banda de interés. De acuerdo al tipo de etapa de potencia
(simple o puente) los circuitos tipicos son los que se muestran en las Fig. 1.2(b) y
(c), respectivamente. En general, este circuito es costoso porque los inductores deben
disenarse de manera de soportar sin inconvenientes la corriente de la cargas, y los
capacitores deben ser capaces de operar con corrientes pulsantes de alta frecuencia, en
ambos casos con bajas pérdidas para no disminuir la eficiencia del amplificador. El filtro
de salida también sirve para disminuir la interferencia electromagnética (EMI por sus
siglas en ingles) generada por la conmutacién de la etapa de potencia, e irradiada por
los cables y la carga, que pueden actuar como antenas. La reduccion de la EMI es mayor
si se emplean bobinas con nicleos ferromagnéticos, pero algunos estudios indican que
esto puede generar efectos audibles. Esto da como resultado una relacién de compromiso
entre la compatibilidad electromagnética, las pérdidas de energia y la desempenio del
amplificador respecto de la distorsién [18]. Actualmente existen técnicas de reduccién
de EMI, que se basan en suavizar las transiciones de las senales MAP [19], a costa
de desmejorar el rendimiento. En esta linea, también se estan ensayando variantes que

permiten eliminar el filtro de arménicas.

1.2. Amplificadores Clase D de baja distorsiéon

Durante cierto tiempo, las implementaciones de los amplificadores clase D no se
apartaban demasiado del esquema basico de la Fig. 1.1. Sin embargo, el interés por
lograr amplificadores con menores niveles de distorsién introdujo modificaciones en el
diseno del modulador y de la etapa de potencia. En la actualidad, también se busca
implementar de manera eficiente esquemas de realimentacién que permitan reducir ain
mas la distorsion, y lograr que el amplificador sea robusto frente a variaciones de la
tensién de alimentacién, variaciones en la carga, etc. A continuacién se examinan con

un poco mas de detalle cada una de estas alternativas.



1.2 Amplificadores Clase D de baja distorsion

Nuevas técnicas de modulacion

En 1953, Black [17] analiz6 el comportamiento de un amplificador Clase D formado
por componentes ideales y demostré que, bajo ciertas suposiciones, es capaz de repro-
ducir senales sinusoidales de una tunica frecuencia con muy baja distorsion. Estudios
recientes han extendido estos resultados para senales de ancho de banda limitado, y
con derivadas acotadas, que satisfagan ciertas condiciones [20, 21]. Estos hallazgos son
relevantes porque siendo el amplificador clase D de naturaleza no lineal, las caracteristi-
cas de distorsién de una senial arbitraria no pueden inferirse a partir del estudio de la
distorsion de cada una de sus distintas componentes armonicas.

Bajo condiciones reales, estos resultados sélo son validos si se emplean muy elevadas
frecuencias de conmutacién y modulaciéon analégica (MAP natural), que disminuyen
la eficiencia del amplificador en el primer caso y restringen su utilizacién al campo
analégico en el segundo. Con el paso del tiempo, este enfoque puramente analégico dio
lugar a un esquema discreto més adecuado para implementar con procesadores digitales,
donde la rampa o el tridngulo son reemplazados por la salida de un contador ascendente
o ascendente/descendente, que cambia con una senal de reloj. Esta modalidad se conoce
como MAP uniforme, de simple o doble rampa, respectivamente [22]. En estos esquemas
la senal MAP posee atin mé&s contenido armonico en banda base que para el caso
analogico.

Una solucién es cambiar la técnica de modulacién, y en este sentido hay gran varie-
dad de propuestas en la literatura [23]. Algunas son de mediana complejidad y pueden
ser implementadas en linea utilizando hardware convencional. Estas se basan en que,
bajo ciertas condiciones, es posible obtener una senal MAP natural (MAPN) a par-
tir de la MAP wuniforme (MAPU). Desde hace tiempo [24], se ha tratado de obtener
desempenos similares a los de la MAP natural utilizando MAP wuniforme. Las solu-
ciones propuestas utilizan interpolacién lineal [25] y lineal ponderada [26]. También se
han aplicado aproximaciones de mayor orden combinados con métodos tipo Newton-
Raphson [27], combinaciones de etapas de sobremuestreo con aproximaciones usando
polinomios de Lagrange [28], entre otras. En linea con los desarrollos comentados en el
parrafo anterior, Nguyen y Sarwate [29] proponen predistorsionar la senal moduladora,
resolviendo el problema de interpolacion e interseccién de manera conjunta. El proble-

ma a resolver es conocido como “estimacion del punto de cruce”, y sigue concitando el
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interés de los especialistas en la actualidad [30, 31].

Existen otras alternativas de mayor complejidad basadas en que cierta clase de
seniales pasabanda, denominadas cero-reales por Kumaresan [32], pueden representarse
univocamente (salvo un factor de escala) por sus cruces por cero, es decir, los instantes
de tiempo en los cuales cambia el signo de la senial. Un caso particular de este enfoque
es la modulacién “click” [33, 34], derivada de la teoria de los ceros de funciones enteras
[35]. Esta técnica evita distorsién en banda base, y el diseniador puede especificar una
banda de guarda libre de productos de intermodulacién, desplazando el ruido a un rango
de frecuencias por encima de la banda de interés. Si bien es necesario conocer con gran
precision los instantes en que se producen los cambios de signo de una senal auxiliar
[36, 37, 38], la frecuencia de conmutacién de las llaves es notablemente menor que la
necesaria para una senal MAP wuniforme o natural con el mismo grado de distorsion.
Debido a la complejidad de la modulacién click, su implementacién en linea es altamente

compleja.

Efectos de implementacién en procesadores de punto fijo

En el caso de las implementaciones discretas discutidas maés arriba, es de interés
analizar la influencia que la representacién de las variables con aritmética de punto fijo
ejerce sobre los espectros de la sefial de salida. En principio, deben tenerse en cuenta
los efectos de la cuantizacién de las senales debido a los conversores A /D. Pero ademas,
debe tenerse presente que, por cuestiones de costo, muchos de estos algoritmos sera im-
plementados en procesadores de punto fijo, y en este caso, tanto la cuantizacion de los
coeficientes de los filtros, como los resultados de las operaciones (sumas y productos)
con aritmética de precisién finita influyen, en general de manera desfavorable, en su
desempeno. Ademas, también quedan cuantizados los ciclos de trabajo de la senal MAP
con una resolucion que depende de la relacion entre la frecuencia de la senal portadora y
la frecuencia de reloj del microprocesador. La distorsién originada por el efecto conjun-
to de estos fendmenos puede ser superior a la causada por la modulacién, y enmascarar
las mejoras que se obtendrian con algoritmos de modulacién méas avanzados. En esta
direccién la combinacion de algoritmos de sobremuestreo, decimacién, interpolacién y

moldeo del ruido [39, 40, 41, 42] permiten reducir los efectos de la cuantizacién.
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Etapa de potencia

Debido al comportamiento dindmico de los semiconductores utilizados como llaves
en la etapa de potencia, existen desviaciones de los tiempos de conmutacién respecto
del caso ideal. Los tiempos de apagado y de encendidos no nulos de las llaves, resul-
tantes de la carga y descarga del capacitor de entrada del transistor, pueden generar
un cortocircuito en la fuente de alimentacién si no se adicionan tiempos muertos. Esto
ocasiona diferencias entre la ocurrencia de los flancos ascendentes y descendentes en la
senal de salida de la etapa de modulacién y la senal obtenida en la etapa de potencia en
bornes del filtro y la carga [43, 44]. La cuantificacién analitica del efecto de los tiempos
muertos en el desempeno del amplificador no es sencilla. Resultados analiticos previos
en el dominio frecuencial [45] se basan en la doble serie de Fourier y por lo tanto son
validos para una senial moduladora sinusoidal. En esta Tesis se analiza el efecto del
tiempo muerto en el espectro de senales MAP para entradas multitonales. Nuevamen-
te, el efecto del tiempo muerto puede ser tan importante que anule las ventajas que

resultan de aplicar técnicas de modulacién més avanzadas.

Realimentacion

Algunos de los problemas citados en las secciones anteriores se han tratado de
resolver aplicando un lazo de realimentacién global (desde la salida hacia la entrada del
amplificador). Sin embargo, hasta el momento no se dispone de una solucién apropiada,
debido a la naturaleza de las senales que intervienen. Si la sefial a realimentar se toma
antes del filtro de salida, se tiene una onda cuadrada con ciclo de trabajo variable que
no es apropiada para ser comparada con la referencia. Si la sefial se toma en cambio en
bornes de la carga, se esta incluyendo en el lazo de control el desfasaje causado por el
filtro, lo que puede dar lugar a inestabilidades. En la literatura se han propuesto varias
alternativas y soluciones [46]; sin embargo ninguna de las soluciones es completamente
satisfactoria, y este es en la actualidad un tema de interés permanente [47].

Por otra parte, en la bisqueda de la maxima calidad de audio, uno de los eslabones
generalmente dejados de lado es el sistema electroactstico encargado de reproducir el
sonido. Frecuentemente es el causante del mayor nivel de distorsién armonica en toda
la cadena de audio [48]. Las senales de gran amplitud ocasionan efectos no lineales en

la estructura del motor formado por la bobina mdévil y el iman permanente, y también
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Figura 1.3: Esquema mas detallado del amplificador clase D con realimentacién.

errores de desplazamientos debidos a la friccion y a la constante elastica del mecanismo
de suspensién. Ambos efectos pueden reducirse aplicando un lazo de realimentacién
local que mida la posicién del cono [49]. Se han propuesto varias soluciones a este
problema, utilizando medicién 6ptica [50] o estimadores de estado [51], que evitan el
empleo de sensores costosos (interferémetros laser, etc.). Algunos transductores cuen-
tan con un doble bobinado que permiten determinar la posicién eléctricamente. Sin
embargo, para lograr una compensacién adecuada es esencial un buen conocimiento de
los parametros del parlante [52, 53]. Algunos modelos no lineales simples [54], junto con
filtrado adaptivo permiten mejorar el desempeno a costa de una implementacién maés
compleja [55, 56]. El desarrollo de mejores modelos permite asociar ciertos pardmetros
de distorsién a determinado tipo de no linealidades [57]. La medicién de la velocidad
del desplazamiento del cono permite no sélo compensar la respuesta, sino enfatizar
algun rango de frecuencias o ecualizar la respuesta de la sala de audicién. Esto requiere
establecer un lazo de control que incluya toda la cadena de audio (el amplificador, el
transductor, la caja acustica y el ambiente) de manera que la estabilidad del sistema
pueda determinarse con precisién [58].

La Fig. 1.3 muestra un esquema detallado del amplificador realimentado incluyendo
las etapas de modulacién, la légica para la generacién de los tiempos muertos y los
excitadores encargados de producir el apagado y encendido de los transistores. Ademas
se muestra un posible esquema de realimentacién del amplificador. La llave selectora
muestra las dos alternativas discutidas mas arriba para tomar la senal de sensado, que

puede ser la tension de salida o alguna variable mecédnica sobre el parlante.
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1.3 Organizaciéon de la Tesis

1.3. Organizacién de la Tesis

En esta tesis se tratan algunos métodos para obtener amplificadores Clase D que
tengan un bajo nivel de distorsién, y para tal fin se ensayan algunos de los métodos
comentados més arriba.

En el Capitulo 2 se desarrolla el espectro en frecuencia de senales moduladas por
ancho de pulso (MAP) para senales de banda limitada. La presentacion sigue los li-
neamientos de [21, 59], que es més general que el método basado en la doble serie de
Fourier propuesto por [17], y es la base de los resultados desarrollados en los capitulos
3y 4.

El desarrollo del modulador discreto se trata en el Capitulo 3. En este capitulo no
sélo se estudian distintos tipos de moduladores, sino que también se investigan los efec-
tos de la longitud finita de palabra en la conversién A /D, algoritmos de procesamiento
de senales intermedios y la conversiéon de la senal digital a una senal MAP. Se intro-
ducen las ideas de interpolacién, moldeo del ruido y modulacién digital por ancho de
pulsos, y su desempeno se analiza no sélo desde el punto de vista tedrico sino también
desde el punto de vista experimental. Se ensayan diez variantes de algoritmos teniendo
en cuenta el esfuerzo computacional y la distorsién armoénica total mas ruido producida
por los mismos. El analisis empirico permite establecer bajo determinadas condiciones
cudles de los esquemas de modulaciéon y reduccién del ruido y la distorsién son mas
convenientes en cada circunstancia.

En el Capitulo 4 se estudian los efectos del tiempo muerto en la distorsién de la
senal MAP. El enfoque se desarrolla en el dominio frecuencial y es similar al seguido en
el Capitulo 2, obteniéndose el espectro analitico de senales multitonales moduladas por
ancho de pulso y con tiempo muerto. Este andlisis estaba limitado solamente para el
caso de sefiales monotonales en la literatura disponible [45], mientras que los resultados
presentados aqui son vélidos para senales multitonales [60, 61].

Con el fin de implementar un lazo de control que incluya el parlante, se estudia en el
Capitulo 5 el modelo de un altavoz para bajas frecuencias. Se repasa el modelo clasico,
incluyendo el modelado de un sistema con un doble bobinado de excitacién. Se modela
también el efecto seminductivo, que altera forma de la curva de impedancia en funcién
de la frecuencia. Este efecto también se tiene en cuenta en el acoplamiento mutuo de los

dos bobinados de excitacién [62]. Para el rango de medias a altas frecuencias, también
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se identifica un modelo tipo caja negra. Los modelos involucran no sélo las relaciones
entre las variables eléctricas, sino también relaciones entre éstas y variables mecanicas
como la aceleracién del altavoz.

Finalmente, en el Capitulo 6 se presenta el disenio de una realimentacion global,
desde las variables mecénicas del parlante, utilizando un acelerémetro integrado [63].
Para el disenio del control se utiliza el modelo obtenido en el capitulo anterior, y los
controladores disenados se implementan digitalmente utilizando los algoritmos descrip-
tos en el Capitulo 3. Se incluyen resultados de simulacién y experimentales obtenidos
al implementar el sistema sobre un procesador digital de senales de punto fijo.

Algunos aspectos referidos a la representaciéon numérica en un DSP de punto fijo
se tratan en el Apéndice A, incluyendo algunas cuestiones que debieron tenerse en
cuenta para la implementacion de la etapa digital descripta en el Capitulo 3 y de los

controladores discretos disenados en el Capitulo 6.
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Espectro en frecuencia de senales

moduladas por ancho de pulso

...Mathematics compares the most diverse phenomena and discovers the secret analo-

gies that unite them...!

2.1. Introduccion

El andlisis espectral de las senales moduladas por ancho de pulso (MAP) tiene
sus origenes en los resultados presentados por Black [17] en 1953 basados en la doble
serie de Fourier [22]. Este andlisis es tinicamente valido para una senal moduladora
sinusoidal monotonal. También se han hecho extensiones para senales de dos tonos, pero
el desarrollo se vuelve complicado y tedioso. Ademas debido a la naturaleza no lineal de
la MAP, no es posible extender directamente los resultados obtenidos para sefiales mono
tonales a senales arbitrarias mas complejas, acotadas y de banda limitada. Este capitulo
resume los resultados presentados en 2002/2003 por Song y Sarwate [21, 59] para la
obtencion del espectro en frecuencia de senales acotadas y de banda limitada moduladas
por ancho de pulso. La importancia de los mismos radica en que no existen resultados
previos sobre un analisis completo de la salida de un modulador por ancho de pulso para
sefiales arbitrarias de banda limitada (un ejemplo de estas son las sefiales de audio). El

desarrollo presentado a continuacion sigue los lineamientos del trabajo presentado por

!Jean Baptiste Joseph Fourier; fisico y matemético francés reconocido por iniciar la investigacién

de las series de Fourier y su aplicaciones al flujo de calor.
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estos autores, y se incluyen ademas aportes graficos o de detalles en los desarrollos que
buscan aclarar los pasos matematicos involucrados. Los resultados seran posteriormente
utilizados en el Capitulo 3 donde se describen distintos métodos de implementacion de la
MAP, y se presentan y detallan una serie de algoritmos de compensacién. En el Capitulo
4 estos resultados son extendidos considerando los tiempos muertos, necesarios debido
a los tiempos finitos de encendido y apagado de los semiconductores de potencia.

Existen diferentes tipos de MAP: de flanco ascendente MAPFA (en ingles “leading-
edge”), de flanco descendente MAPFD (en ingles “trailing-edge”), de doble flanco
MAPDF (en ingles “double-sided”), cada una de las cuales, segin se explicard més
adelante, puede dividirse en MAP natural o uniforme.

En este capitulo se cubrird en detalle la obtencion de las seniales MAPFD, tanto el
caso de modulacién por ancho de pulso uniforme de flanco descendente (MAPUFD) co-
mo el caso de modulacién por ancho de pulso natural de flanco descendente (MAPNFD).
Luego, utilizando estos resultados, se describiran los espectros de la modulacién por
ancho de pulsos uniforme de doble flanco simétrica (MAPUDFS) y asimétrica (MA-
PUDFA). Por ultimo se analiza la MAP diferencial, en donde la senial de referencia se
aplica en contrafase a dos moduladores.

Las siglas introducidas (MAP, MAPFA, MAPFD, MAPNFD, MAPUFD, MAPDF,
MAPUDEFS y MAPUDFA) se utilizaran cuando se mencione el proceso de modulacién
especifico pero también para hacer referencia a la senial de salida que se obtiene como
consecuencia del proceso de modulacién: cuando se dice “...la senal MAPUDFS ...” se
refiere a la salida obtenida al realizar una modulacién por ancho de pulsos uniforme de
doble flanco simétrica.

A continuacion se enumeran las variables y senales utilizadas para el desarrollo.

= Constantes y Variables

fe Frecuencia de la senal portadora.
fm Frecuencia méxima de la sefial moduladora.

T 1/ f. periodo de la portadora.

Tk Ancho de pulso intervalo k-ésimo.
Th,N Ancho de pulso intervalo k-ésimo con modulacion natural.
Th,U Ancho de pulso intervalo k-ésimo con modulacion uniforme.
th kT + 73, intervalo k-ésimo.

14



2.1 Introduccion

t Solucién a la ecuacion de cruce generalizada

» Senales temporales

T (t) Senal moduladora.
Zm(t)  Forma distorsionada de x,(t).
pe(t) Parte independiente de z,,(t) de la senal MAP.
ps(t) Parte dependiente de x,,(t) de la senal MAP.
Vo (1) Salida de la MAP.
Vo, (1) Salida de la MAPUFD.
Vo, N () Salida de la MAPNFD.
Vot df,s (1) Salida de la MAPUDFS.
Voudf,a(t) Salida de la MAPUDFA.
u(t)  Funcién escalén.
y(t)  Distorsién en banda base de ps(t) con modulacién uniforme.
yr (1) Bandas laterales y moduladas en fase de la portadora para MAPUFD.
y(t) Senal de banda base producida con modulacién natural.
Ux(t) Bandas laterales, moduladas en fase de la portadora para MAPNFD.

s Dominio frecuencia

Xm(f) Transformada de Fourier de la senal moduladora x,,(t).
X (f) Transformada de Fourier de #,,(t) (forma distorcionada de x,,(t)).
P.(f) Transformada de Fourier de p.(t).
Py(f) Transformada de Fourier de ps(t).
P, (f) Transformada de Fourier de ps(t) con modulacién uniforme.
Py n(f) Transformada de Fourier de ps(t) con modulacién natural.
Sp(e27IT)  Transformada de Fourier de tiempo discreto de [2,, (kT)]™.
Sn(f)  Transformada de Fourier de [z, (t)]™
Wyn(f)  Transformada de Fourier de [1 + x,,(¢)]™
Y(f) Transformada de Fourier de y(¢).
Yi(f) Transformada de Fourier de yg(t).
Y(f)  Transformada de Fourier de §(t).
Vi (f) Transformada de Fourier de g(t).

15



2. ESPECTRO MAP

2.2. MAP de flanco descendente (MAPFD)

En la modulacion MAPFD el flanco positivo se produce siempre en el instante kT
y la posicién del flanco negativo ocurre en kT + 75, donde 73 es el ancho de pulso para
el intervalo k-ésimo, el cual depende del resultado de la modulacion.

En el caso de modulacion natural, el flanco descendente del pulso ocurre cuando la
senal moduladora alcanza la misma amplitud que la senal portadora. Esta situacién se
refleja en la Fig. 2.1(a) donde la letra “a” indica la interseccién de la portadora y la
moduladora; la senal MAPNFD resultante se muestra en la Fig. 2.1(b). En el caso de
la modulaciéon uniforme, el ancho de pulso es proporcional al valor que tiene la senal
moduladora en el instante k7", marcado como “b” en la Fig. 2.1(a), obteniendo la senal
MAPUEFD representada en la Fig. 2.1(c).

El calculo de 7 es el punto critico en la obtencién del espectro de senales MAP de
banda limitada. La complejidad de su expresién varia draméticamente dependiendo de
si se trata de MAP natural o MAP uniforme. Para el ultimo caso existe una expresion
cerrada que proviene de resolver la interseccién entre x,,(kT') y la portadora, que es en

este caso una senal tipo diente de sierra:
T = 5 [1+ zm(kT)] (2.1)

es decir, que en la modulacién uniforme el ciclo de trabajo en el k-ésimo intervalo es
proporcional al valor de la moduladora en el instante k7.
Por otra parte, en el caso de MAP natural, el ancho de pulso 74 y resulta de resol-

verse de la ecuacién implicita

T (KT + 7 n) = % (kN + KT) — (k+ 5) T

(env — 5) (2.2)

Nlve e

que surge de plantear la interseccién entre la senal diente de sierra y z,,(t). En este
caso no es trivial encontrar una relacién entre el ciclo de trabajo 7, y en el intervalo

k-ésimo y el valor de la senal moduladora en el instante k7.

2.2.1. Espectro de la MAPFD

Independientemente del tipo de muestreo utilizado, una senal MAPFD puede des-

componerse en la suma de dos partes: una onda cuadrada simétrica p.(¢) con un ciclo
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

(b) (a) (b) (@) (b)
§ T 2l »_[.,-:,-:,-:,‘:1': """" ‘/"/' -----------
B _/ / A
MAPNFD (@)
1
-1+ t
MAPUFD ®)
1
-1+ . t
)T kT (C) ()T

Figura 2.1: Modulacién MAPFD. a) Moduladora (- -) y portadora (—); b) MAPNFD; ¢)
MAPUFD.

vo(?)
1
BT L “ Tk [ Tk t
(a)
1 P | -
Y T2 — l:
(D) ®)
|
(k—1)T |_ it N )T (k+2)T ¢
Ll (HUDT | kT+Ty | |
(©)

Figura 2.2: Descomposicién de la senal MAPFD.
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2. ESPECTRO MAP

de trabajo fijo del 50 % (el subindice ¢ indica constante):

pelt) = > u(t —kT) —ult — (k+1/2)T], (2.3)
k=—o00
y un tren de pulsos bipolar ps(t) que depende de la senial moduladora x,,(t) (el subindice

s indica la dependencia con la sefial moduladora):

o0
ps(t) = > ult— (k+1/2)T] —ult — kT — 7. (2.4)
k=—o0

Esta descomposicién se grafica en la Fig. 2.2. La senal modulada por ancho de pulsos
(MAP) v,(t) se representa en la Fig. 2.2.(a). La onda cuadrada p.(t) de ciclo de trabajo
constante del 50 % se muestra en la Fig. 2.2.(b), y la senal ps(t) dependiente de la senal
moduladora en la Fig. 2.2.(c). La suma de p.(t) [Fig. 2.2.(b)] y ps(t) [Fig. 2.2.(c)] resulta
en la senal MAP v,(t) [Fig. 2.2.(a)]. La senal MAPFD puede entonces expresarse como

'Uo(t) = pc(t) + ps(t) (2'5)

en donde la dependencia con la sefial moduladora y con el tipo de modulacién (uniforme
o natural), queda expresada tinicamente en el ancho de pulso 74 en la senal pg(t).
De esta manera, el espectro de la senial MAP v,(t) puede calcularse en base a los

espectros de p.(t) v ps(t), esto es

Vo(f) :Pc(f)+Ps(f)7 (26)

donde V,(f), P.(f) v Ps(f) son los espectros de v,(t), p.(t) v ps(t) respectivamente.
El espectro de p.(t) puede calcularse de la siguiente manera. El flanco ascendente de

pe(t) ocurre en t = kT y el flanco descendente en t = (k + 1/2)T, por lo tanto se trata

de una onda cuadrada con valor medio cero y de la misma frecuencia que la portadora

cuya serie de Fourier es bien conocida:

pe(t) = kzzo ﬁ sin [27(2k + 1) f.t] (2.7)

y su transformada de Fourier puede expresarse como

9
=
I

H\g
—
4
S~—
@,

=
—
vl

k) sinc (%) 6(f—7%)- (2.8)

Nl
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

El tren de pulsos bipolares p,(t) tiene un flanco fijo en (k+ 1/2)T, pero la posicién
del otro flanco depende de 7, donde 0 < 73, < T'. En cualquier intervalo [kT, (k + 1)T7,
ps(t) queda descripta por un pulso de amplitud 2, negativo si 7, < T'/2 y positivo si

7, > T'/2. Su espectro se puede calcular directamente a partir de la Ec. 2.4 y estd dado

por:
<1 . .
_ - 2wk 2)Tf  —g2m(kT4Hry) f
P(f) —k;w it (e e o )
que puede expresarse como
0 . 1 T
Pf) =3 2(m—T) sine[ (m— ) f] 22 (D) E )1 (2.9)
k=—o00

En consecuencia, el espectro de la senial MAP v,(t) resulta

Vo(f) = Pc(f)+Ps(f)

=3 (psin (5h)sine (5) 6 (1 — ) +
k=—o00
So2(n-Bsinel(n-F) s DT o
k=—o00

Es importante destacar que los resultados anteriores son véalidos tanto para MAP
natural como uniforme. El espectro de p.(t) no cambia, pero si el de ps(t) dado que
depende de 7. Por esta razon, en este punto se separa el andlisis para el estudio del

espectro Ps(f) (de la parte dependiente de la senal de v,(t)) segtn el tipo de modulacién.

2.2.1.1. MAPFD wuniforme (MAPUFD)

La determinacién del espectro Ps(f) para el caso de modulacién uniforme es mas
sencilla que para el caso natural debido a la dependencia directa de 7 con x,,(kT),

dada por la Ec. 2.1. Reemplazando esta expresion en la Ec. 2.10 se obtiene

Ps,U(f): ]ﬂ'f

[o¢]
Z o—i2m fkT <1 _ e—jwamm(kT)) (2.11)
=—00
donde el subindice “U” indica que la modulacién es de tipo uniforme. Utilizando la
expansion en series de Taylor para la exponencial compleja
o .
in T (k (—gmfT)"

n=1



2. ESPECTRO MAP

e intercambiando las sumatorias se obtiene

e—ImfT 22

P.u(f) = i Z ‘MfT Z[zm(kT)]”e—j2”fkT. (2.12)

k=—00

Recordando la definicién de la transformada de Fourier de tiempo discreto (TFTD)
[64]:

o0

X (%) = Z x[kle %,

k=—o0
es evidente que la sumatoria en k de la Ec. 2.12 es la TFTD de la sucesion discreta
[ (KT)]™ evaluada en w = 27 fT, es decir que si S, (7277 es la TFTD de [z, (kT)]",

resulta
o

Sn(ej27rfT) _ Z [xm(kT)]ne—j%rfkT'

k=—o00
Por otra parte y dado que la sucesion discreta [z, (kT')]™ proviene de tomar muestras
T-espaciadas de la senal continua [x,,(t)]" es posible expresar la relacién entre ambas

transformadas como

S, (e727IT Z S (f —k/T) (2.13)

k:——oo
donde S, (f) es la transformada de Fourier continua de [z,,(t)]". De esta forma la

Ec. 2.12 puede expresarse como

Pyy(f) = e ™I Z Z ”fT Sp(f — k/T). (2.14)

k=—oon=1

Este espectro esta formado por una serie de arménicos que yacen en banda base y
otros que pueden verse como bandas laterales de la senal portadora. Es posible entonces

descomponer a la senal Ps7(f) en funcién de esta divisién como
Pou(f) =Y () + Y Yelf) (2.15)

donde

L PR ES = LEC Ll (216)
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

Vil —e—ﬂﬂfTZ ”fT L Sulf — /T + Sulf + k/T) (2.17)

El espectro Y(f) comprende los arménicos de la senal portadora y las derivadas
centradas alrededor de f = 0, mientras que Yj(f) representa las componentes de las
derivadas de la senal centrada alrededor de la k-ésima armoénica de la portadora. Los
espectros en frecuencia Y (f) y Yi(f) puede antitransformarse facilmente utilizando
las propiedades de derivacién y de desplazamiento temporal ! de la transformada de

Fourier, obteniendo asi

n—1 dn—l

o
1 /=T n
w0 =t =12+ > 5 () it @)
Por otra parte Y;(f) puede antitransformarse aplicando las mismas propiedades

o o n—1 p—1
i) =200 303 (1) St T2 cos(znk/ ),
1

Los resultados anteriores son generales dado que sélo se requirié que la senal modu-
ladora sea de amplitud limitada e, |2, (¢)| < 1. También es comiin asumir que la sefial
moduladora z,,(t) es de banda limitada, es decir X,,(f) = 0 si |f| > fin. Ademds, es
usual suponer que f. = (1/T) > 2f,,. Para el caso de MAP es claro que esta ltima
condicién no garantiza la reconstruccién perfecta de la senal moduladora dado que la
modulacién introduce distorsién que, como se comentara mas abajo, puede ser reducida
en parte al incrementar f./f,, pero no puede eliminarse por completo.

Se puede demostrar [21] que siempre que z,,(t) sea acotada (ie, |zn,(t)| < 1)y que
la derivada de z,,(t) sea més pequena que 2f. (lo cual se verifica siempre que 7 f,, < fc)
entonces yi(t) puede expresarse como

2(—1)F

yi(t) = k‘ﬂ') [sin(27k ft) — sin(2mk fot — kmy(t))]. (2.19)

En consecuencia, de la Ec. 2.18 y Ec. 2.19, la expresion completa para una senal

MAP uniforme correspondiente a una senal moduladora x,,(t) acotada y de banda

"Propiedad de desplazamiento temporal u(t) = v(t — to) < U(f) = e 72"V (f); Propiedad de

derivacién temporal d”;;i” < (=27 )"U(S)

21



2. ESPECTRO MAP

limitada a f,, y tal que f,, < f./m estd dado por

Vo () = pe(t) +y(t) + > ui(t)
k=1

= Z ﬁ sin(27(2k + 1) fet)
k=0

o] o n—1 ;-1
banlt -T2+ 31 () Gmrlem(t -T2
n=2

e _ 1)k
+ Z 2(k:71) [sin(27k fot) — sin(2nk f.t — kmy(t))],
k=1

donde las sumatorias de p.(t) e yx(t) pueden combinarse para obtener

0 o n—1 -1
w®) = ot =1/2+ 32 () sl - T/
n=2

+ k% [sin(2mk f.t) — (—1)* sin(2rk fot — kmy(1))].
k=1

(2.20)

Interpretacion MAPUFD

La expresién en la Ec. 2.20 describe la sefial de salida v, 7(t) de una modulacién

por ancho de pulsos uniforme de flanco descendente (MAPUFD) en funcién de:

(A) La senal moduladora x,,(t) retrasada 1/2 periodo de la portadora, dada por el
término x,,(t —1/2).

(B) Combinacién de las derivadas temporales de potencias de la senal moduladora

retrasada x,,(t — T/2), dada por el término

o0

1 -T n—1 dn—l
;::25 <7> gt em(t = T/2)]". (2.21)

(C) Armoénicos de la frecuencia de la portadora modulados en fase por una combi-
nacién de x,,(t) y las derivadas de sus potencias, indicada como y(t) (Ec. 2.18),

representados por el término

o0

%[sin(%ﬁc fot) — (—1)Fsin(2mk fot — kmy(t))). (2.22)
k=1
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

Aparece una importante distorsién no lineal dada por el término (B), que proviene
de las derivadas de las potencias de x,,(t —T'/2). Si bien estos términos de distorsién
disminuyen en amplitud a medida que n aumenta, estdn siempre presentes en banda
base, sin importar qué tan alta sea la relacién entre la frecuencia de la portadora y la
moduladora (f./fm)-

Debido al término 1/n! en (B), la senal y(¢) (Ec. 2.18), que representa aproxima-

damente la senal en banda base, puede aproximarse por
T
Y(t) = 2t = T/2) — Tt T/2)%xm(t —7/2). (2.23)

En alta frecuencia, aparecen los arménicos de la portadora con amplitud decreciente
segin el nimero de arménico, dado por el factor 2/(km) en (C). Estos componentes
estan formados por la diferencia del k-ésimo arménico de la portadora sumado/restado
(segin sea k par o impar) al k-ésimo arménico modulado en fase por la senal de banda

base y(t), representada aproximadamente por la Ec. 2.23.

2.2.1.2. MAPFD natural (MAPNFD)

La obtencién del espectro para la MAPFD natural plantea la necesidad de resolver
la ecuacién trascendente (Ec. 2.2) para obtener el valor del ancho de pulso en el k-
ésimo intervalo. En [21] se propone la obtencién de una senal Z,,(t), que es una forma
distorsionada de z,,(t). La caracteristica principal de esta senal es que al aplicarle una
MAPFD uniforme resulta en una senal v, (t) que es la misma senial que se obtendria si se
aplica un MAPNFD a z,,(t). De esta manera, es posible aplicar los resultados obtenidos
en la seccién anterior a la senal ,,(t) y asi obtener el espectro de la MAPNFED de x,, (t).

El mecanismo de predistorsién de x,,(t) para obtener ,,(t) se discute a continuacién.

Obtencién de Z,,(t) a partir de z,,(t)

Sea ty, = kT + 11, n la solucién a la ecuacion de cruce para el intervalo k-ésimo, que

en funcién de ¢, es

T T
Se define la variable £ como la solucién a la ecuacidn de cruce generalizada dada
por
. T N .
t:t+§xm(t), tet—T/2,t+1T)/2. (2.25)
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2. ESPECTRO MAP

Comparando las Ec. 2.24 y 2.25 resulta que £ = t;, si se elige t = (k + 1/2)T.

Para que el mapeo entre z,,(t) v Z,,(t) sea biunivoco para cada eleccién de ¢,
debe existir una solucién para la Ec. 2.25, y esta debe ser tnica. Esto implica que las
derivadas de xm(f) deben ser menores que 2f.. Ademas se pretende que la Ec. 2.25
defina una correspondencia uno a uno entre ¢ y £ y por lo tanto se requiere que

A, (1)
dt

2 .
‘ <T:2fc’ —00 < t < 0. (2.26)

Si ademds x,, () tiene ancho de banda f,,, entonces por tratarse de una senal de banda

limitada puede probarse que

max

d”“’c";t(t)l < 27 frn méX(| 2y (£)]) = 27 . (2.27)

Bajo las hipdtesis enunciadas previamente y sabiendo que existe una tinica solucién
para la ecuacion de cruce generalizada para cada eleccién de t, entonces se define a la

funcién Z,,(t) como

T (t) = 2 (1), —00 < t < oo. (2.28)
Puede notarse que el ancho de pulso para el intervalo k-ésimo con modulaciéon natural
T = (T/2)[1 + zpm (tr)]

de la senal x,,(t) es igual al ancho de pulso para el intervalo k-ésimo con modulacién
uniforme

Tt = (T/2)[L+ (b +1/2)7T)
de la senal &, (t +71/2).

Es posible entonces aplicar la Ec. 2.15 a la senal Z,,(t + 7/2) y de esta manera

obtener -
Pou(f) =Y (£)+ ) _Yilf) (2.29)
k=1
donde - .
. —infT) L .
v =3 IS ), (2.30)
n=1 '
cuya antitransformada es
=1 ~T\" d"
0 =m0+ 3 i () g (2.31)
n=1 :
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

Por otra parte
1)"?2%[&(1‘— k/T) + Sp(f +k/T)] (2.32)

siendo su antitransformada _
—1)’“2% () etk

El problema con las Ec. 2.30 a 2.32 es que se encuentran expresadas en términos de
Zm(t), sus derivadas y potencias y no en funcién de z,,(t) como seria deseable. Para
salvar este inconveniente, se demuestra a continuacién que ¢(t) dada por la Ec. 2.31
es exactamente z,,(t). A tal fin resulta 1til el siguiente teorema debido a Lagrange
[21, 65].

Teorema 1 (Lagrange) Sea ¢(z) analitica sobre y en el interior de un contorno C.

Sea A un punto en C, y [ tal que
Bp(a)] < Ja = Al (2.34)
para todo « en el perimetro de C. Entonces existe un unico v € C tal que

7= A+ Bo() (2.35)

y si(z) es cualquier funcion analitica sobre y en el interior de un contorno C, entonces

dn! dd}( ) in
v(1) =¥ + Z i) (2.30
0=\
O
De este teorema puede deducirse que para cualquier entero ¢ > 0,
)=o)+ 3 2 () [ gvige) (237
7 nl \itn d9” ’ ‘
n=1 0=\
que para el caso particular en que ¢ = 1 resulta
d" n—l—l
— 2.
+Z n—l—l [d@”gb ()} - (2.38)

Esta tltima ecuacién puede utilizarse para expresar I, (t) en funcién de z,,(t). Sea

C' un circulo de diametro T centrado en el niimero real ¢ en el plano complejo, y se
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2. ESPECTRO MAP

-1.0

Figura 2.3: Senal moduladora z,,(t) (——) y version distorsionada Z,,(t) (—) para modu-

lacién natural.

define ¢(z) = =, (Re{z}). Tomando A\ = ¢, se tiene que § = T'/2 y por lo tanto de las
Ec: 2.25 y 2.38 se encuentra que
o0 n
- ~ 1 T\" d" il
o) =amld) = nit) = en®+ 3 gy (3) Gem™ @39)
Esta ecuacién permite calcular Z,,(t) en funcién de x,,(t) y expresar 73y en funcién
de z,,(t) y las derivadas de sus potencias.
En forma similar y utilizando nuevamente el teorema de Lagrange puede obtenerse

que
on(®) =m0+ 3 s () Gl (2.0
n=1 :

Esta tltima ecuacién verifica que g(t) = x,,(t) como surge de comparar la misma

con la Ec. 2.31, y por lo tanto el espectro Y(f) verifica que

Y(f) = Xm(f)- (2.41)

La relacién entre &, (t) y ., () se muestra en la Fig. 2.3 para una senal moduladora
sinusoidal. Los puntos indican el valor en donde se produce la interseccién entre x,,(t)
y la sefial diente de sierra en el tiempo ¢, = KT + 7, n. Puede apreciarse que 2, (t)
tiene exactamente este valor en t = kT

S6lo resta expresar a §(t) y su transformada Yi(f) en funcién de @, () y Sn(f),
dado que en la expresién de la Ec. 2.32 se encuentra en funcién de Sn( f), que es la

transformada de Fourier de [#,,(¢)]". Partiendo del teorema de Lagrange se encuentra
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

que
(o.0]

e =3 <‘—2T)m < +m) 2 o (2.42)

m=0

Por otra parte utilizando la forma de Euler para el cos(2mkf.t) en la Ec. 2.33 de

Uk (t), junto con la conocida expresién para la derivada n-ésima del producto

re-fOEE) e

es posible obtener

n—1 [n—1
_ Z . <_> [ <n > jzﬂ_kfc)iej%rkfct

=

H(gambf)e ﬂ”'ffc} A lon(o)]

— (-1 kZ ( —jorkfet
=0
i g2k fet _ R m+i—1
(—1yie )g:jo m—|-2+1m'< 2) )
_(_1\k S (jlm) jonkfot j2ork fot i+1
—(-1) ;(Hl)! (e772mheet 4 (1) 2R [z (1) (2.44)
(_1)k ik zm (t) —j2rkfct —jkmEm (t) 27k fet
= [(eﬂ m(®) _q)emi2mkfet _ (omikmem(®) _ q)ed ci|
2(—1)F

= k7r) [sin(27k fot) — sin(2mk fot — kma,,(t))] (2.45)

De esta manera se obtiene la transformada de Fourier de (),

o0

D T (5, 4 B/T) + (<8 —K/T). (240

Teniendo en cuenta la Ec. 2.29 y la Ec. 2.41 se encuentra que la transformada de pg(t)

€S

PP = XD+ 308 S I (4 kT 4 (1) b)) (247)

k= n=1

—_

Finalmente, la expresion completa para una MAPNFD debido a una sefial modu-
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2. ESPECTRO MAP

ladora x,,(t) acotada y de banda limitada a f,,, que verifique f,,, < (f./7) es
v 0) = et + 000+ 3 1)

Z ﬁ sin(27(2k + 1) fet)
k=

+()

o0

Z

[sin(27k fot) — sin(2mk fot — kmay, (t))].

donde las sumatorias pueden combinarse para obtener

o0

Vo N (1) = Ty (t Z [sin(27k fot) — (—1)F sin(2nk fot — kma,, (t))]. (2.48)

Interpretacion MAPNFD

En comparacién con el caso de modulacién uniforme (Ec. 2.20), la Ec. 2.48 muestra

que en la modulacién natural sélo aparecen los siguientes términos

e La senal moduladora z,,(t)

e Armonicos de la portadora, con amplitud decreciente segtin el niimero de armoni-
co, sumado/restado (segun sea k par o impar) al k-ésimo arménico modulado en

fase por la senal de moduladora x,,(t)

En la modulacién natural no aparecen aportes de distorsion no lineal directamente
en banda base. No obstante no siempre se esta libre de distorsion, dado que existen
componentes correspondientes a armoénicos de la portadora que se introducen en ban-
da base. Sin embargo, esta distorsién puede reducirse aumentando la relacién f./fp,
mientras que, en el caso de modulacién uniforme la senal y(t) (formada por x,,(t) y las
derivadas de sus potencias) introduce distorsién “intrinseca” que no puede reducirse

incrementando dicha relacion.
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)

2.2.2. Aplicacién al caso de una tnica senal sinusoidal

Para una senal moduladora de la forma z,,(t) = Asin(27 f,t) (con 0 < A < 1) los
resultados presentados en las secciones 2.2.1.1 y 2.2.1.2 para senales arbitrarias acotadas
y de banda limitada se resumen a los resultados ya conocidos histéricamente obtenidos
mediante la utilizacién de la doble serie de Fourier [17]. El contenido espectral para

MAPUFD y MAPNFD monotonal se analiza brevemente a continuacién.

MAPNEFD para z,,(t) sinusoidal

La salida MAPNFD para senales arbitrarias acotadas y de banda limitada esta dada

por v, n(t) en la Ec. 2.48. Si se reemplaza z,,(t) por una senal sinusoidal se obtiene:

UNsin(t) = Asin(2m fp,t)

%[1 —(—1)FJo(kmA)] sin(2rk f.t)

+
NE

B
Il

1
oo

Sy w (sin(2r(kf — 1 fun)t)

—1)"sin(2w(k fe + nfm)t)] (2.49)

-

e
Il
—_

n=1

+

—~

donde J,(x) es la funcién de Bessel del primer tipo.

El término sin(27(kf. + nfp)t) v sin(2w(kf. — nf,)t) en la Ec. 2.49 muestra que
existe distorsiéon por intermodulacién que puede contribuir con armoénicos en la banda
base. No obstante, estas componentes pueden ser altamente atenuadas si f. > f,,, dado
que el coeficiente 2.J, (kmA)/kn decrece a medida que k aumenta y en consecuencia la
amplitud de las bandas laterales de la portadora f = kf.+nf,, que aparecen en banda

base seran relativamente pequenas.

MAPUEFD para x,,(t) sinusoidal

La salida MAPUFD para senales arbitrarias de banda limitada esta dada por v,/ (t)
en la Ec. 2.20. La parte de esta sefial que contribuye con la distorsién intrinseca en banda

base estd dada por y(t) en la Ec. 2.18. Si se reemplaza en esta expresién de y(t) a x,,(t)
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2. ESPECTRO MAP

por una senal sinusoidal x,,(t) = Asin(27 f,,,t) se obtiene:

Ysin(t) = Asin(f) — A2fm7rT cos(#) sin(0)
+ A3 £2 72T cos?(0) sin(6)
—%A?’ P22 6ind(0) + - - - (2.50)

donde 0 = 2f,,7(t — T/2). Trabajando con identidades trigonométricas esta expresién

puede simplificarse a la formas:
Ysin(t) = Ay sin(f) + Ag sin(260) + A3 sin(30) + - - - (2.51)

donde A; = A — %A3f%7r2T2, Ay = %AQfmwT y Az = %A3f%7r2T2. Es decir cada
término corresponde a un arménico de la senal moduladora. Esta expresion pone en

evidencia la distorsién en banda base producida por la modulacién MAPUFD.

2.2.3. Ejemplo: Senal moduladora de dos tonos

Para ejemplificar las expresiones tedricas obtenidas tanto para MAPUFD como
para MAPNFD, en esta seccién se calcularon los espectros para una senal moduladora

compuesta por dos tonos armonicos:
T (t) = Asin 27 1t + Asin(27 finot) (2.52)

donde A = 0,3, f;1 = 300 Hz, fi,2 = 600 Hz y la frecuencia de la portadora es f. = 10
kHz. La senal moduladora cumple con los requisitos enumerados previamente, es decir,
es de banda limitada, es acotada y se verifica que f,,, < (fc/7).

En la Fig. 2.4 se muestra el espectro en frecuencia obtenido con la Ec. 2.48 para la
MAPNED. Se observan claramente las 2 componentes frecuenciales de la moduladora, y
los términos de intermodulacién entre las frecuencias de la moduladora y la portadora,
que decrecen a medida que se alejan de f.. Como en este caso f./f,, > 1, el aporte en
el rango de frecuencias de la moduladora no es apreciable. En la Fig. 2.5 se muestra
el espectro en frecuencia obtenido con la Ec. 2.20 para la MAPUFD. En este caso,
ademas de los términos de intermodulacién centrados en la frecuencia de la portadora,
se aprecia el efecto distorsivo causado por las derivadas de la senal moduladora.

El ejemplo permite apreciar que la diferencia entre ambos tipos de modulacién
proveniente de las derivadas de z,(t — T'/2). Si bien estos términos de distorsién dis-

minuyen en amplitud a medida que n aumenta, esta distorsién aparece en banda base
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2.2 MAP de flanco descendente (MAPFD)
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Figura 2.4: Espectro de la modulacién MAPNFD. (A, negro) banda base; (A, gris) arméni-

cos de la portadora y portadora modulada en fase.
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Figura 2.5: Espectro de la modulacién MAPUFD. (A, negro) banda base; (A, gris) arméni-
cos de la portadora y portadora modulada en fase.
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2. ESPECTRO MAP

independientemente de cudn alta sea la relacién de frecuencias entre la portadora y la
moduladora (f./fm)-

2.3. MAP uniforme de doble flanco (MAPUDF)

En la MAPUDF se utiliza una portadora de forma triangular en lugar de una senal
tipo diente de sierra. De esta manera, el pulso correspondiente al intervalo k-ésimo
aparece “centrado” respecto del punto medio (k+ 1/2)T en lugar de al comienzo, en el
instante k7' como ocurre con la MAPUFD.

Existen dos tipos de MAPUDF, simétrica (MAPUDFS) y asimétrica (MAPUDFA)
cuyas salidas se denominaran vo gr,s(t) y Vou,df,e(t), respectivamente. En el primer caso,
la muestra k-ésima de la senal moduladora x,, (kT') se utiliza como valor de comparacién
para los dos flancos (ascendente y descendente).

En el caso asimétrico se utilizan muestras distintas de la senal moduladora para
determinar la ubicacién de los flancos. Para el flanco ascendente se utiliza x,,, (k7") mien-
tras que para el flanco descendente x,,((k+ 1/2)T). Es decir en la MAPUDFA la senal
moduladora es muestreada dos veces durante cada periodo [kT, (k+1)T") de la portado-
ra. A pesar de estas variaciones respecto de la MAPFD, las senales de salida v, 4,5 (%)
Y Uou,df,a(t) para una entrada nula x,,(t) = 0, corresponde a una onda cuadrada de
ciclo de trabajo constante al 50 %, en este caso con un desfasaje de T'/4 (p.(t — T/4)).
Esta onda cuadrada toma valor +1 en el intervalo (k+1/4)T <t < (k+3/4)T y (-1)
durante el resto del periodo de la portadora.

Ambas formas de onda voU’df,s(t) y voU’dfﬂ(t) se ilustran en la Fig. 2.6. La senal
portadora triangular, la moduladora z,,(t) y la inversa de la moduladora —x,,(t) se
muestran en la Fig. 2.6(a). La salida obtenida al aplicar MAPUDFS se muestra en la
Fig. 2.6(b). Puede observarse que la salida es positiva siempre y cuando x,,(kT") sea
mayor que la senal triangular y negativa en el resto del intervalo. El pulso esta centrado
en (k+1/2)T y el ancho del pulso es 7, = T'(1+,,(kT')) /2. Una descripcién alternativa
puede obtenerse si se observa que la ubicacién del flanco positivo del pulso para el
intervalo k-ésimo coincide con la interseccién de —x,,(kT') con la rampa de pendiente
positiva durante el intervalo [kT, (k+1/2)T). Esta rampa se muestra con linea punteada
en la Fig. 2.6(a) en los intervalos correspondientes. Por otra parte la ubicacién de los

flancos descendentes de v,p4r,s(t) se obtienen en la interseccién entre la parte de la
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2.3 MAP uniforme de doble flanco (MAPUDF)
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Figura 2.6: Modulacién por ancho de pulsos uniforme de doble flanco (MAPUDF). a)
Moduladora y portadora; b) Modulacién uniforme de doble flanco simétrica (MAPUDFS);
¢) Modulacién uniforme de doble flanco asimétrica (MAPUDFA).

senal triangular con pendiente positiva y x,,((k + 1/2)T) durante el intervalo [(k +
1/2)T, (k + 1)T].

Por tltimo la Fig. 2.6(c) muestra la salida v,y gf,4(t) correspondiente a la MAPUD-
FA. Puede observarse que los flancos positivos correspondientes coinciden con la senal
Voudf,s(t). Sin embargo, la ubicacién del flanco descendente se obtiene en la interseccion
entre la parte de la senal triangular con pendiente positiva y x,,((k+1/2)T) durante el
intervalo [(k+1/2)T, (k + 1)T]. En este caso, como se utilizan dos muestras de la senal

xm(t) por cada intervalo de conmutacion, la sefial vy 4r,q(t) no es simétrica respecto

de (k+1/2)T.

2.3.1. Expresion matematica del espectro de la MAPUDFS

La expresion para el ancho de pulso del k-ésimo intervalo es 7, = T'(1 + x,,, (kT')) /2
que coincide con el ancho de pulso de la MAP de un solo flanco (tanto de flanco as-
cendente (MAPUFA) como de flanco descendente (MAPUFA)). La diferencia es que en
este caso el pulso esta centrado en t = (k + 1/2)T en lugar de comenzar en kT como
en el caso de MAPUFD o (k + 1)T en el caso de MAPUFA. Entonces, si x,,(t) > 0,

el pulso k-ésimo se puede descomponer como la suma de un pulso positivo de duracién
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2. ESPECTRO MAP

T/2, centrado en (k + 1/2)T y dos pulsos de amplitud positiva: uno de flanco descen-
dente (flanco ascendente fijo y flanco descendente variable) de duracién Tz, (kT")/4
que comienza en t = (k + 3/4)T y otro de flanco ascendente (flanco descendente fijo y
flanco ascendente variable) de la misma duracién y que termina en ¢t = (k + 1/4)T
Por otra parte si z,,(t) < 0 es posible descomponer al pulso en la suma de un
pulso positivo de duracién T'/2, centrado en (k + 1/2)T y dos pulsos negativos: uno
de flanco ascendente de duracién T'x,,(kT)/4 que termina en t = (k + 3/4)T y uno
de flanco descendente de la misma duracién que termina en ¢ = (k + 1/4)T. Con
esta descomposicion es posible utilizar los resultados de las modulaciones MAPUFD y

MAPUFA a partir de [21] para obtener la expresién:

(jmfT)*"

— o—ImfT
Vou,df,s(f) =€ ) +2 Z 920+1 (27, + 1)

oo Wen+1(f)

T 2n+1
+2 Z Z : ;2?;1 (W1 (f + Ekfe) + Woni1 (f — kfe)) |

(2.53)
donde W,,(f) denota la transformada de Fourier de (1 4 x,,(t))".

Interpretacion MAPUDFS

Nuevamente en la expresién de la seial MAP de salida puede reconocerse un término
debido a la moduladora, y la distorsién causada por ella en banda base dada por el
término

_; (jmfT)*"
eIt ) +2 Z 22n+1 2n+1)! W27L+1 (f)

donde puede verse que no solo aparece el efecto de la senial moduladora retrasada sino
también combinaciones de los espectros de potencias de la moduladora desplazada.
Sin embargo, en comparacién con la modulaciéon de un solo flanco, el coeficiente que
pondera este aporte decrece con el cuadrado del nimero de arménico por lo que en este
caso la distorsién en banda base es considerablemente menor. La senal de salida en este
rango de frecuencias puede aproximarse por

2

2(t—T/2) + 22(t — T/2) + 2a3(t — T/2)

Vourdrs(t) = wm(t = T/2) + o =5 !
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2.3 MAP uniforme de doble flanco (MAPUDF)

cuyo contenido armoénico de banda base es menor que el de la modulaciéon de un solo
flanco (MAPUFD) dada por la Ec. 2.23.
En alta frecuencia aparecen bandas laterales en las armoénicas de la frecuencia por-

tadora dadas por el término

2n+1
e=ImIT |2 Z Z ”;;fH (Wani1(f + kfe) + Wonsa (f — kf)) (2.54)
k=1n=1

que estd compuesto por réplicas del espectro de potencias de [1 + z,,()]. Nuevamente

estos arménicos estdn pesados por un factor 1/227+1

que disminuye con el cuadrado
del niimero de arménico de la portadora. Esto supone que si f./f, > 1 el efecto de

estas componentes en banda base puede considerarse despreciable.

2.3.2. Expresion matematica del espectro de la MAPUDFA

El ancho de pulso para el k-ésimo intervalo esta dado por 7, = T/2 + T'[x,,, (kT +
Tm((k+1/2)T)]/4 con el flanco ascendente ubicado en t = (k + 1/4)T — Tx,, (kKT /4,
un flanco descendente ubicado en t = (k + 3/4)T + Tz, ((k + 1/2)T)/4 y un “centro
nominal” ubicado en ¢t = (k+1/2)T. Como en el caso simétrico, es posible descomponer
al pulso en la suma de un pulso de amplitud positiva de duracién T'/2, centrado en
t = (k+1/2)T y dos pulsos dependientes de la sefial que comienzan o terminan en
t=(k+1/4)T yt = (k+ 3/4)T. Se obtiene entonces nuevamente en funcién de los

resultados previos [21] la siguiente expresién para el espectro :

. T 2n
Vovara(f) = e ™2 1 X (f) + Z 22Z7T2f — “Son11(f) + Pe(f)
T 2n—2
+2222i7r2f o S = k1) + S+ ££)
k=1n=1

(2.55)

Interpretacion MAPUDFA

En la expresion de la senal MAP de salida puede reconocerse un término debido a

la moduladora, y un término de distorsién causada por ésta en banda base, dada por

i (jm fT)*"
=i IT/2 )+ Z 21 (2n 1 1)) Sont1(f)|
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2. ESPECTRO MAP

aparece la senial moduladora retrasada 7'/4 en lugar de T'/2 como en el caso MAPUDFS
(debido al doble muestreo por periodo de la portadora existente en este caso). La
distorsién en banda base estd dada por So,4+1(f), que es la transformada de Fourier

de potencias impares de la sefial moduladora @, (t)?"*!

por lo que no se encuentran
presentes los armonicos pares, mientras que para el caso MAPUDEFS esta dada por
Wans1(f), la transformada de Fourier de (1 + ,,(¢))***! por lo que se encuentran
presentes tanto los arménicos pares como impares. La senal de salida en banda base
puede aproximarse, tomando el término correspondiente a kK =0y n = 1, por:

2 2

Votalt) = (b = T/) + g o [alt = T/2)°. (2.50)

En alta frecuencia el aporte corresponde al término

—jnfT/2 JFfT =2
’ +ZZ 222 — 1)1 (Son—1(f = kfe) + Son1(f +kfe)| - (257)
k=1n=1

Al igual que ocurre en banda base, en alta frecuencia sélo aparecen las bandas laterales
pares de la portadora, debido a la transformada de Fourier de las potencias impares
de la moduladora dadas por So,—1(f — kf.) + Son—1(f + kf:), mientras que en el
caso MAPUDEFS aparecen tanto las bandas laterales pares como impares debidas a los
aportes de Wo,11(f+kfe) + Wont1(f —kfe). Ademds en este caso se encuentra presente
el término P.(f) correspondiente a la transformada de Fourier de la onda cuadrada de
ciclo de trabajo constante al 50 %, p.(t) (Ec: 2.7 y 2.8) que tampoco aporta contenido

arménico en los multiplos pares.

2.4. Salida diferencial

El desempeno global de un amplificador conmutado, desde el punto de vista de su
distorsion armonica, estd determinado por el contenido armoénico producido por una
pierna y ademads por el potencial cancelamiento que pudiera ocurrir si se utilizan dos
piernas y se toma la salida en forma diferencial entre ambas [22]. La topologia del
amplificador tipo puente se muestra en la Fig. 2.7. Esencialmente esta formado por
dos piernas conectadas a una fuente comin de tensién continua (V) y cada pierna
se modula en contra fase, como se muestra en la figura para una senal cosenoidal.

Esta topologia posee significativas ventajas desde el punto de vista de su contenido
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Figura 2.7: Puente H con modulaciéon triangular. Las piernas se modulan en contra fase.
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Figura 2.8: Modulacion Triangular. Salidas simple y salida diferencial.
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2. ESPECTRO MAP

armoénico cuando se la compara con la mayoria de los casos de salida dnica (“simple”)
presentados previamente. Como contrapartida, el hardware debe ser duplicado. Esto
incluye al modulador, la etapa de potencia y filtro.

En la Fig. 2.8 se muestran, a modo de ejemplo, las formas de onda que se obtienen
cuando se utiliza un amplificador tipo puente, en este caso utilizando una portadora
triangular [Fig. 2.8(a)]. Se muestran las formas de onda correspondientes a la salida de
cada pierna (salida simple, Fig. 2.8 (a) y (b)) y la salida diferencial Fig. 2.8(d) que se
obtiene tomando la diferencia entre las salidas de cada pierna. La forma de onda de
salida corresponde a una senal tripolar con amplitud igual a dos veces la tensién de
continua que alimenta la puente, a diferencia del caso de salida simple, en este caso es
de tres niveles : +2Vy., —2V,4. v 0.

En la Tabla 2.1 se resumen los resultados presentados en [22]. En la tabla se destaca
la presencia o no de, armodnicos pares en banda base BBP, armadnicos impares en banda
base BBI, bandas laterales pares de la portadora BLPP y bandas laterales impares de
la portadora BLPI.

Es importante destacar algunos detalles:

e De los esquemas de modulacién uniforme, no diferencial (salida simple), plausibles
de implementar digitalmente, la MAPUDFA es la tinica que no presenta arménicos

pares.

e Si bien la MAPUFD posee nominalmente el mismo contenido armonico que la

MAPUDFS, las amplitudes de los armoénicos para este ultimo caso son menores.

e En el caso MAPUDFA diferencial se cancelan la portadora y todas sus bandas

laterales y aparecen las bandas laterales impares de 2f..
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2.4 Salida diferencial

Tabla 2.1: Contenido arménico esquemas MAP. Salida Simple y Diferencial

MAP Detalle Simple Diferencial
BBP BBI BLPP BLPI | BBP BBI BLPP BLPI
Un flanco
MAPNFD X X v v X X v
MAPUFD v v v v X v X v
Doble flanco
MAPUDFS v v v v X v X v
MAPUDFA X v X v X X X X
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Etapa digital

...what a digital signal means to me is a voice, a sound or an image, that is either
on the computer or the Internet. What Digital Signal Processing (DSP) means to me
18 changing such a voice, sound, or image to help make it sound or look better, clearer,

or sharper... !

3.1. Introduccion

En este capitulo se analiza la etapa digital del amplificador clase D, que puede consi-
derarse compuesta por 3 bloques: (a) conversién A/D, (b) célculo de filtro/controlador
digital y (c) etapa de conversién D/A. La primera etapa puede existir o no en funcién
de si la senal que se pretende amplificar es analégica o inherentemente digital. La segun-
da etapa trabaja unicamente con sistemas digitales (discretos en tiempo y cuantizados
en amplitud), y en ella se calculan los controladores digitales (en caso de tratarse de
un amplificador operando a lazo cerrado), los filtros de ecualizacién o ambos. La lti-
ma etapa comprende la conversion D/A y la modulacién digital por ancho de pulso.
La senal de salida de este bloque es una senal binaria o ternaria, segtn si la salida es
simple o diferencial, con un ciclo de trabajo variable determinado por la etapa anterior.

La Fig. 3.1 muestra el esquema general desde la conversion analdgica digital hasta la
salida MAP. Las regiones indicadas como conversién A /D y conversiéon D/A mejoradas

comprenden una serie de algoritmos que se implementan en el procesador digital de

Katsaggelos, A. K. and Jamieson, L. H.; “So Simple Even a Child Can Do It” Signal Processing
Magazine, IEEE , vol.16, no.6, pp.2-6, Nov 1999
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Figura 3.1: Esquema general de la etapa digital.

senales buscando reducir la distorsion. Esto incluye los efectos producidos por la cuan-
tizacion del nivel de la senial, la precisién finita con que se representan los coeficientes
de los filtros y se ejecutan las operaciones matematicas, es decir, fenémenos numéricos
causados principalmente por representar una variable real por una magnitud discreta
o cuantizada. Ademds, el proceso de modulacién produce distorsién armonica, como
revela el analisis espectral desarrollado en el Capitulo 2.

Cada uno de los bloques constructivos que forman el esquema de la Fig. 3.1 se

analizan a continuacion.

3.2. Conversion A /D mejorada

La eleccion de la frecuencia de muestreo representa una solucién de compromiso.
Por un lado, cuando se procesan senales analdgicas utilizando sistemas discretos es en
general deseable minimizar la frecuencia de muestreo. El volumen de cédlculo requerido
para implementar el sistema discreto es proporcional al nimero de muestras a ser pro-
cesadas por unidad de tiempo [64]; y por lo tanto, para disminuir el costo del procesador
y el consumo de potencia es deseable utilizar la menor frecuencia de muestreo posible.

Sin embargo, esta eleccién impone grandes exigencias sobre el filtro antialiasing,

pues una pequena diferencia entre la maxima frecuencia de la senal y la frecuencia
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3.2 Conversién A /D mejorada
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Figura 3.2: Esquema detallado de la conversién A/D con sobre muestreo (se incluye la

cuantizacién) y decimacion.

de muestreo se traduce en un filtro con una banda de transicién angosta, con una
gran atenuacién en la banda de rechazo, que resulta en filtros de alto orden dificiles de
construir y costosos. Si se aumenta la frecuencia de muestreo el filtro antialiasing puede
formarse por una seccién analdgica de bajo orden y una digital de corte mas abrupto
y orden mas alto. Este filtro digital suele implementarse usando sistemas discretos de
respuesta finita al impulso (FIR) que ademds poseen la caracteristica de ser de fase
lineal. Esto permite el filtrado sin distorsiéon de fase, es decir, se preserva no solo el
modulo del espectro de la sefial de entrada si no también su forma de onda. Esta no
es una caracteristica sencilla de obtener en los filtros analégicos de gran orden y corte
abrupto. Por otra parte si el sistema opera a lazo cerrado, el filtrado digital puede
también implementarse con filtros discretos de respuesta infinita al impulso (IIR) dado
que estos poseen un menor retardo. El inconveniente de aumentar la frecuencia de
muestreo es que ésta puede ser mucho mayor que la necesaria.

Una solucién interesante para esta relaciéon de compromiso puede obtenerse utili-
zando técnicas de sobremuestreo y decimacién. La implementacién de estos algoritmos
estd indicada como conversién A/D mejorada en el diagrama en bloques de la Fig. 3.1.
Por una parte este esquema permite relajar las especificaciones del filtro antialiasing,
pero ademas también permite obtener una reduccion del ruido de cuantizacion. Desde
el punto de vista frecuencial, la senal de entrada se muestrea a una frecuencia M veces
mas alta que la frecuencia de Nyquist-Shannon y luego se implementa un algoritmo di-
gital de reduccién de la frecuencia de muestreo por un factor M, de manera de reducir
el volumen de célculo aritmético. Este bloque estd compuesto por un filtro pasabajos
con frecuencia de corte discreta w. = /M y un decimador por M, indicado por el
simbolo “] M” en la Fig. 3.1.

El esquema detallado de la conversién A /D se muestra en la Fig. 3.2, y los espectros

de las sucesivas etapas en la Fig. 3.3. El espectro de la senal x,,(t) que ocupa la banda
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Figura 3.3: Espectros de la etapa A/D con sobremuestreo y posterior decimacién digital.
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3.2 Conversién A /D mejorada

de frecuencias +f,, (Fig. 3.3(a)) se muestrea a una frecuencia varias veces mayor que
2fm, en este caso 2M f,, = M fs. En la figura también se representan componentes de
ruido con mayor ancho de banda que la senal de interés.

Como resultado del muestreo, este ruido podria replicarse en banda base. Este efecto
se atenua si se utiliza un filtro antialiasing analdgico. La mayor frecuencia de muestreo
permite relajar las especificaciones de este filtro analdgico, pues permite ampliar la
banda de transicién. Los espectros de las senales después del filtro analdgico se grafican
en la Fig. 3.3(b).

Una vez muestreada (y cuantizada) por el conversor A/D (Fig. 3.2), la senal discreta
resultante se filtra con un filtro pasabajos discreto con frecuencia de corte w, = /M.
Como éste es un filtro discreto la eleccion de sus caracteristicas frecuenciales sélo depen-
de de la potencia de célculo disponible o la que el disenador desee asignar a esta tarea.
Una ventaja adicional del filtro digital es que elimina las componentes frecuenciales de
ruido que estan fuera de la banda de interés.

El dltimo paso (la decimacién) se basa en descartar una de cada M muestras, que
resulta en una expansion por M del espectro obteniendo asi el espectro de la senal
x4[n] mostrado en la Fig. 3.3(d). Este esquema también ayuda a explicar la mejora en
el ruido de cuantizacién. La senal x4[n] puede expresarse como z4[n| = zgm[n] + x4e[n],
en donde z4,[n] es la salida debido a la senal moduladora x,,(t) y x4[n] es la parte
de la salida correspondiente al ruido de cuantizaciéon cuando se lo modela como una
fuente aditiva con distribucién de probabilidad uniforme. Puede demostrarse [64] que
bajo este esquema de sobremuestro y decimacion la potencia de la senal de ruido de

cuantizaciém es )
1 X
olaalnl} = - (2—;;“) 3.1)

donde M es el factor de sobremuestreo, X,, es el valor maximo que puede tomar la senal
xm(t) vy B la cantidad de bits del conversor A/D. La Ec. 3.1 muestra que para un dado
conversor A /D, la potencia del ruido de cuantizacién puede disminuirse aumentando el
factor de sobremuestreo. Mdas aun, cada vez que se duplica el factor de sobremuestreo
M, se obtiene una ganancia equivalente de 1/2 bit, es decir que muestreando a una
frecuencia M fs se obtiene una ganancia de (logy, M)/2 respecto del piso de ruido de

cuantizacion que se esperaria si la conversion se realiza a una frecuencia de muestreo

[s-
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Figura 3.4: Senal PCM y MAP.

De esta forma, el filtro antialiasing de corte abrupto queda implementado como
la cascada de un filtro analdgico de bajo orden y un filtro digital de mayor orden.
El resultado neto es el mismo que se hubiera obtenido muestreando la senal a una
frecuencia fs; pero en este caso, la utilizacién de los algoritmos de sobremuestreo y
decimacion permiten no solo relajar las especificaciones del filtro analdgico antialiasing,
con su consecuente reduccién de tamano y costo, sino ademés obtener un aumento en
la resolucién de la conversién A/D incrementando efectivamente la relacién senal/ruido

de cuantizacién.

3.3. Conversion D/A mejorada

Esta etapa puede entenderse como la conversion de una senal digital modulada
por pulsos codificados (una norma de audio digital utilizado en formatos comerciales
como Blu-ray, Discos Compactos y DVDs entre otros, mas conocida por sus siglas en
ingles PCM “pulse code modulation”) para obtener una senal modulada por ancho de
pulsos (MAP) adecuada para excitar un amplificador conmutado. A modo de ejemplo,
en la Fig. 3.4 se muestra una senial sinusoidal y las senales PCM (3 bits) y MAP
correspondientes.

A pesar de que la conversion PCM-MAP para la amplificacién de sonido de alta
eficiencia y baja distorsion ha sido objeto de investigacion desde hace algunos anos, ésta
sigue atrayendo el interés de los especialistas. Esto se debe a que el espectro de la senal

original se ve profundamente alterado, incorporando importantes niveles de distorsién.
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3.3 Conversién D/A mejorada

Si dicha distorsién se encuentra fuera del rango de frecuencias de interés, entonces puede
eliminarse en la etapa de demodulacién, normalmente realizada mediante un filtro pasa
bajos. En primera instancia, esto no es posible dado que la MAP uniforme, que es
el esquema de modulaciéon mas adecuado para senales digitales, introduce distorsién
en banda base (pag. 19, Capitulo 2). Los algoritmos implementados en un procesador
digital de senales que se presentan en este capitulo pueden verse como una serie de
esfuerzos tendientes a reducir la distorsion armonica y el piso de ruido en la banda de
frecuencia de audio.

Como se mostré en el Capitulo 2, la modulacién natural, en donde la senal MAP
binaria cambia de signo cuando la senial moduladora iguala a la portadora, presenta
una menor distorsién en banda base que la MAP uniforme, en la cual el cambio de
signo de la senial binaria ocurre de acuerdo al valor que x,,(t) toma en t = kT, es decir
al principio de cada periodo de la portadora.

Los algoritmos de conversién D/A mejorada apuntan a reducir la distorsién intrinse-
ca de la MAP, e incluyen algoritmos de interpolacién, de predistorsion, y de redistri-
bucién del espectro de ruido de cuantizacion. Como se mostré en el Capitulo 2 , la
modulacién natural tiene menor distorsién en banda base que la modulaciéon uniforme.
De alli que se hayan propuesto gran cantidad de algoritmos que tratan de conseguir
el espectro de una MAP natural utilizando una MAP uniforme. Usualmente, lo que se
busca es resolver el problema de interseccidn; la solucién analitica no es trivial [30] y por
lo tanto se han desarrollado diferentes soluciones numéricas y métodos aproximados. La
idea bdsica es interpolar la senal original para contar con una estimacién mas precisa
del punto de interseccién, pero otras propuestas buscan resolver el problema de inter-
seccién de manera diferente [20, 59|, por ejemplo predistorsionando la sefial original de
manera que la modulacién uniforme de la senal distorsionada coincidan con la modu-
lacion natural de la senal original. De todas maneras, la MAP natural no estd libre de
distorsién en banda base, como se discute en la Seccién 2.2.1.2 del Capitulo 2, lo que
plantea el interrogante de la existencia de otras técnicas de modulacion que presenten
un menor indice de distorsién. Se han desarrollado algunas ideas en este sentido [33],
pero la dificultad de implementarlas en tiempo real obligan a modular o predistorsio-
nar la senal “fuera de linea” y almacenarla en un formato distinto al habitual, lo que
limita su aplicacién para una gran cantidad de senales que ya se disponen muestreadas

y codificadas en forma normalizada (usualmente PCM).
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Cualquiera sea la aproximacién elegida, siempre ocurre una cuantizacion al convertir
la representacién numérica del valor de la sefial a un ciclo de trabajo adecuado a la
resolucién del modulador por ancho de pulso incorporado en el procesador digital de
senales. Esta cuantizaciéon puede efectuarse de manera de reducir el ruido en la banda
de audio a costa de incrementarlo en aquellas bandas que no son de interés para la
aplicacion. Se utilizan técnicas analogas al moldeo de ruido presentado en la Seccién
3.3.1 para la conversién A /D, pero reformulados para la conversién D/A [40, 41, 64].

En este capitulo se combinan varias de estas técnicas para analizar su compor-
tamiento cuando se implementan en un procesador digital de punto fijo. La imple-
mentacion practica de los algoritmos permite evaluar apropiadamente las ventajas e
inconvenientes de los distintos métodos en un ambiente realista. Si bien en teoria es po-
sible obtener reducciones muy significativas del contenido frecuencial espurio en banda
base, en una implementacion real muchas de esas mejoras se ven atenuadas por efecto
del ruido eléctrico, distorsiones no deseadas de la senal, etc.

No sélo es importante el desempeno desde el punto de vista de la calidad de la
senal obtenida, sino también de acuerdo con la dificultad de implementacion. Por ello
se introduce un indice que intenta reflejar el costo computacional que requiere la eje-
cucion de estos algoritmos, que tiene en cuenta el nimero de operaciones que deben
realizarse por unidad de tiempo. Los resultados experimentales se presentan de manera
constructiva, lo que permite observar las mejoras obtenidas en el espectro de la sefial
MAP de salida al utilizar las distintas combinaciones de interpolacién, predistorsion y

moldeo de ruido.

3.3.1. Interpolador y moldeo del ruido

Las técnicas de interpolacién junto con algoritmos de moldeo del ruido (noise sha-
ping en ingles) permiten lograr un incremento efectivo de la relacién senal/ruido de
una senal digital (SNR por sus siglas en inglés signal to noise ratio [64]). El primero
puede verse como un escalado del eje de frecuencias mientras que el segundo permite

modificar la distribucién espectral del piso de ruido.

Interpolador

El proceso de interpolacién estd compuesto por dos etapas, una de sobremuestreo

y otra posterior de filtrado digital. El sobremuestreo consiste en intercalar L — 1 ceros
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Figura 3.5: Sobre muestreo y moldeo del ruido.

entre las muestras de la senal. Desde el punto de vista espectral esto equivale a replicar
L veces el espectro de la senal original en el intervalo 0 < w < 2w. Esta etapa se
sigue con un filtro pasabajos de frecuencia de corte /L, que se encarga de eliminar
las réplicas no deseadas. De esta forma el conjunto sobremuestreo+filtro pasabajos,
produce un efecto similar al que hubiese resultado de muestrear la senal original a una
frecuencia més alta. Si la senal discreta original z[n| se obtuvo al tomar muestras de
una senal analdgica a la frecuencia de muestreo fs, entonces, luego de la interpolacién

por L la nueva frecuencia de muestreo es L fs.

Moldeo del ruido

La técnica de moldeo del ruido es util para alterar el espectro de ruido de cuanti-
zacién de forma de atenuar sus efectos en una banda de interés, a costa de aumentar
el piso de ruido en otra banda de frecuencias que no sea relevante para la aplicacién.
Para conversores de buena resolucién, en los que el paso de cuantizacién A es pequeno,
es frecuente aproximar el efecto no lineal de la cuantizacion como una fuente de rui-

do blanco aditiva, de distribucién uniforme entre —7 y 7 con densidad espectral de
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potencia de A?/12.

El moldeo del ruido consiste en filtrar el ruido de cuantizacién con el filtro discreto
H(z) en la Fig. 3.5. La entrada al filtro es el ruido de cuantizacién que se obtiene
comparando la senal antes y después del cuantizador. La funcién de sistema entre

xa[n], e[n] y x3[n] estd dada por [66]
X3(2) = Xo(2) + (1 4+ H(2))E(z). (3.2)

Esta expresién muestra que la sefial x9[n| pasa inalterada a través del lazo de moldeo
del ruido, mientras que el ruido de cuantizacién queda afectada por el filtro (14 H(z)).
Por lo tanto, el ruido de cuantizacién €'[n] que aparece a la salida del algoritmo de

moldeo del ruido tiene una densidad espectral de potencia dada por [64]
boer = (A2/12)(1 + H(e))2, (3.3)

Una eleccién adecuada de H(z) permite disminuir el ruido en una banda de interés, a

costa de aumentarlo fuera de ella. Por ejemplo, si H(z) = -2~} 1+ H(z)=1—2z"ty
luego
L+ HEY) = 1—e ¥
= e_j%(ej% — e_j%)
= ¢ 7(272)2sin(w/2). (3.4)

Por lo tanto, la densidad espectral de ruido resulta en este caso
berer = (A?/12)(2sin(w/2))?. (3.5)

Tanto la Ec. 3.4 como la Ec. 3.5 muestran que el lazo de moldeo de ruido efectivamente
atenua sus efectos para w < 0,5, pero los magnifica para altas frecuencias, cuando
w — *m. Otras elecciones de H(z) pueden enfatizar este comportamiento. Por ejemplo,
si

1+ H(z)=(1—z71p (3.6)

la densidad espectral de ruido resulta
herer = (A%/12)(2sin(w/2))?P (3.7)

que representa una crecimiento mas lento en el rango de baja frecuencia, pero una

amplitud p veces mayor en w = .
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Operacién conjunta del interpolador y moldeo del ruido

La implementacion conjunta del interpolador y el moldeo de ruido permite contar
con los beneficios de ambas técnicas. Por una parte, el interpolador al elevar al fre-
cuencia de muestreo de 2f,, = fs a 2Lf,, = Lfs causa que la potencia de ruido de
cuantizacion quede distribuida sobre un mayor rango de frecuencias, produciendo una
reduccion efectiva de la potencia de ruido en la banda de interés [0, f,,]. Por otra parte,
el algoritmo de moldeo de ruido permite aprovechar la banda de frecuencias entre f,, y
Lf,/2 generada por el interpolador para concentrar alli la regién donde se incrementa

el ruido de cuantizacién como consecuencia de disminuirlo en la banda de interés entre

0y fm-

3.3.2. MAP Pseudo-Natural de flanco descendente (MAPPNFD)

En base a las conclusiones sobre el espectro de las senales MAPUFD y MAPNFD
analizado en el Capitulo 2, se desprende que podria resultar interesante algin meca-
nismo que obtenga los ciclos de trabajo correspondientes a la modulacion MAPNFD
teniendo como entrada las muestras uniformemente adquiridas de la senal moduladora
Zm(t) y usando algun tipo de algoritmo de procesamiento de senales. La resolucién
analitica del problema planteado implica la obtencién de la interseccién entre x,(t)
y la senal portadora. Para una senal diente de sierra la ecuacién de intersecciéon para
MAPNEFED esta dada por la Ec. 2.2 Atdn en el caso més sencillo en que x,,(t) sea una
senal sinusoidal pura, la obtencién analitica del ancho de pulso, 7, x por intermedio
de la Ec. 2.2 requiere resolver una ecuacion trascendental. Si se pretende implementar
el algoritmo en tiempo real en un procesador digital de senales, entonces 7 n debe
obtenerse usando tnicamente las muestras de la sefial moduladora que se obtienen por
muestreo uniforme (x,,[n] = x,(t) |t=x7). Este problema es conocido como estimacién
del punto de cruce. Un resumen de algunas alternativas presentadas para su resolucién

se presentan a continuacion.

Revision de los métodos

Existen muchos métodos y aproximaciones utilizados para resolver el problema plan-
teado en la seccién anterior. De acuerdo con Nielsen [67] la primer publicacién relaciona-

da con MAPPN es de 1967 [24]. En este trabajo la MAPPN es denominada “modulacién

o1



3. ETAPA DIGITAL

del tercer tipo”, en referencia a una nueva alternativa respecto de las de modulacién
natural y uniforme. In 1990 Leight et al. [26] propusieron y verificaron experimental-
mente un método en el cual el flanco ascendente y el descendente de una sefial MAP se
determinan a partir de una interpolacién lineal ponderada entre tres muestras sucesivas
de la senal moduladora. Goldberg y Sandler [27, 39] en 1991, proponen una MAPPN
basada en un polinomio de tercer orden para la interpolacién y una tnica iteracién de
Newton-Raphson para resolver el problema de la interseccién. Una década mas tarde,
Pascual y Roeckner [68] idean un algoritmo computacionalmente eficiente para obtener
la MAPPN; en este trabajo también se analiza la performance y el costo computacional
de implementar diferentes algoritmos. En 2003 Pascual et al. [20] propusieron utilizar
un resultado debido a Song [59] basado en un teorema de expansién de Lagrange. En
el mismo ano, Gwee et al. [25, 28] también propusieron utilizar una interpolacién lineal
entre dos muestras consecutivas. Jin-Whi y Hawksford [42] presentaron en 2004 un es-
quema de interpolacién de muestra fraccional, y dos anos después Shimanskiy y Jang
[69] desarrollaron experimentalmente en una FPGA un método iterativo basado en una
interpolacién polinémica cibica. En 2007 Midya et al. [70] presentaron simulaciones y
la implementacién de un algoritmo recursivo basado en una interpolacién de Lagrange.

Un método relativamente nuevo que permite resolver simultdneamente ambos pro-
blemas (interpolacién e interseccién), fue desarrollado por [29]. La idea es que los ciclos
de trabajo de la MAPNFD de la senal x,,(t) pueden ser calculados como las muestras
uniformemente adquiridas de una senal auxiliar ,,(t + 7/2) cuya expresién se repite

aqui

n=1

La MAPPNFD puede implementarse como la modulacién uniforme (MAPUFD)
de la senal ,,(t), que es una forma predistorsionada de x,,(t). Debido a la répida
convergencia de la serie en la Ec. 3.8, puede obtenerse una buena aproximacién tomando
solo algunos términos de la sumatoria. Calculando las derivadas de forma discreta el
algoritmo MAPPNFD puede implementarse como una combinacién de un algoritmo
lineal de procesamiento de senales que calcula las derivadas y una parte no lineal que

implementa una aproximacién finita a la suma de potencias en la Ec. 3.8.
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3.4. Implementacion de los algoritmos en un procesador

digital de senales

A continuacién se describen los detalles de implementacién de los algoritmos de
interpolacion, moldeo del ruido y la etapa de modulacién digital en un procesador digital
de senales TMS320F2812 de punto fijo. La frecuencia efectiva del reloj utilizado para el
contador que implementa el MAP digital es de 75 MHz. La frecuencia de muestreo de
la senal a procesar es de fs = 44,1 kHz, una frecuencia normalizada en audio digital. Se
implement un interpolador de orden L = 8, aumentando de esta manera la frecuencia
de muestreo de la senial a 352,8 kHz. La resolucién del contador que implementa la
MAP digital es de aproximadamente 10,73 bits en el primer caso (portadora de f. =
44,1 kHz) y 7,73 bits en el segundo caso (portadora de f. = 352,8 kHz) . La senal
moduladora PCM z,, [n] es una sinusoidal de 2205 Hz, salvo que se indique lo contrario,
y se encuentra almacenada en la memoria del procesador dado que solo se pretende
verificar los efectos de los algoritmos sobre la conversién D/A y por lo tanto no se
incluyen los efectos de la conversiéon A/D. La representacién numérica utilizada para
los coeficientes y senales es Q15 (16 bits), es decir, 15 bits para la parte fraccionaria y
un bit de signo. Algunos detalles sobre la representacién numeérica en un DSP de punto

dijo se resumen en el Apendice A.

Interpolacién y moldeo del ruido en un procesador de punto fijo

Para realizar la interpolacién de fq = 44,1 kHz a L f; = 352,8 kHz, se implemento un
algoritmo de sobremuestreo con L = 8. En primer lugar se agregan L — 1 ceros entre las
muestras de la sefial original, y luego esta nueva senal es filtrada con un filtro pasa bajos.
En este caso se utilizé un filtro FIR tipo Hamming de orden 30 con una frecuencia de
corte de Lfs/(2L) = 22,05 kHz. Las senales temporales y frecuenciales que corresponden
a los sucesivos pasos del algoritmo de sobremuestreo se muestran en la Fig. 3.6. Las
senales temporales de la Fig. 3.6 ((a)-(c) y (e)) fueron obtenidas directamente de los
registros del DSP cuando el algoritmo se encontraba en funcionamiento. Luego, los
espectros en frecuencia se obtuvieron utilizando un algoritmo de FFT. En la Fig. 3.6(a)
se muestra con linea continua la senal moduladora almacenada en la tabla del DSP y
su espectro se aprecia en la Fig. 3.6(b). La sefial temporal con los ceros agregados entre

las muestras se grafica en la Fig. 3.6(c) y el efecto frecuencial de agregar estos ceros se
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Figura 3.6: Proceso de interpolacion digital. Dominio temporal y dominio frecuencial.
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3.4 Implementacién de los algoritmos en un procesador digital de senales

muestra en la Fig. 3.6(d). Se observa que aparecen réplicas del espectro de banda-base
en multiplos de fs = 44,1 kHz. El objetivo de la etapa de filtrado es el de eliminar estas
réplicas. El empleo de un filtro pasabajos ideal permite obtener un espectro idéntico
al que se obtendria muestreando la senal a una frecuencia L veces superior. Esto no
es posible en la préctica, por esta razon se observan algunos armoénicos residuales en
la Fig. 3.6(f) correspondiente a la senal temporal interpolada de la Fig. 3.6(e). Las
replicas quedan atenuadas mas de 50dB y estdn fuera de la banda de frecuencias de
interés. Como resultado final, se obtiene la senal sinusoidal de la Fig. 3.6(e) que tiene
la misma frecuencia que la senial de la Fig. 3.6(a) pero ahora muestreada a L f, en lugar
de fs (352,8 kHz en lugar de 44,1 kHz).

Para el algoritmo de moldeo del ruido se utilizé el filtro H(z) de cuarto orden de la
forma

H(z)=—-14+1—-2H =4zt —622 44273 -27%). (3.9)

En la Fig. 3.7 se muestra el espectro de la senal de salida obtenido utilizando un
osciloscopio digital en donde puede apreciarse la forma del espectro del piso de ruido
cuando se utiliza el filtro H(z) dado por la Ec. 3.9. La escala de frecuencias entre 0—500
kHz permite apreciar la portadora de 352,8 kHz, la moduladora de 2205 Hz y la forma
del espectro del ruido de cuantizacion. La disminucién del ruido en la banda de audio
(0 — 25 kHz equivale a media divisién del eje horizontal) parece menor a la esperable
por la limitada resolucién del conversor A/D del osciloscopio (8 bits).

El algoritmo de moldeo del ruido se implementé mediante la ecuacion a diferencias
que surge de antitransformar H(z). Para evitar calcular las multiplicaciones en punto
fijo (ver Apéndice A) y dado que los coeficientes de la Ec. 3.9 son enteros, el célculo

del moldeo del ruido se realizé utilizando tinicamente sumas.

Modulador digital en un procesador de punto fijo

En general, cualquiera sea el procesador digital de senales utilizado, la implemen-
tacion de una MAP con portadora triangular o portadora diente de sierra se realiza
mediante un contador que incrementa su valor hasta alcanzar un valor tope definido
por el programador y luego lo decrementa (triangular) o que una vez que llega al valor
maximo vuelve a cero y comienza a contar nuevamente (diente de sierra). Esta situacién

se ilustra en la Fig. 3.8(a) para el caso triangular. El valor maximo del contador “Timer
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3.4 Implementacién de los algoritmos en un procesador digital de senales

Tabla 3.1: Respuestas impulsivas de los filtros FIR.

no 0 1 2 3 4 5 6
he 1/120 —3/40 3/8 0 —3/8 3/40 —1/120
hy 1/720 —3/160 3/16 —49/144 3/16 —3/160 1/720

Counter” permite establecer el periodo de la senal MAP en funcién de la frecuencia de
reloj utilizada para aumentar el valor del contador. La ecuacién que relaciona el periodo
T de la senal portadora con la frecuencia f. del reloj del DSP y el valor maximo del

contador N,y esta dada por: T'=1/f. = fer/Neont-

Ademsds de generar la senal portadora es necesario cargar el valor de comparacién
(ciclo de trabajo) una o dos veces por periodo en funcién del esquema de modula-
cién utilizado. Estos valores corresponden a los registros “comp1” y “comp2” que se

muestran en la Fig. 3.8(a).

La actualizacién de los ciclos de trabajo se realizan por medio de interrupciones.
En la Fig. 3.8(c) se muestran los tipos de interrupciones disponibles en el procesador
digital de senales F2812 para realizar la actualizacién del ciclo de trabajo. En el caso de
MAPUDFS es suficiente actualizar el ciclo de trabajo una vez por periodo de la senal
triangular pudiendo utilizar las interrupciones “Underflow ints” o “Period ints”. Es
decir, el mismo ciclo de trabajo se utiliza para las pendientes positiva y negativa de la
senal triangular. Para el caso de MAPUDFA es necesario actualizar el ciclo de trabajo
dos veces por cada periodo. En este caso se utiliza un ciclo de trabajo para la pendiente
positiva (“Underflow ints”) y otro distinto para la pendiente negativa (“Period ints”).
Para los casos MAPUFD y MAPPNFD se utiliza la interrupcion “Underflow ints” de

manera de cargar el registro de comparaciéon al comienzo de un nuevo periodo.

En los espectros medidos se utilizé una frecuencia de portadora f. = 352,8 kHz
para el caso MAPUDFS y f. = 176,4 kHz para el caso MAPUDFA, de manera que el
esfuerzo computacional para el calculo de los algoritmos de sobremuestreo, moldeo del

ruido y actualizacién del ciclo de trabajo son equivalentes en ambos esquemas.
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MAPPNFD en un procesador de punto fijo

El algoritmo de modulacion por ancho de pulso pseudo-natural de flanco descenden-
te (MAPPNFD) se implementé tomando los primeros dos términos en la sumatoria de
la Ec. 3.8. Se utilizaron dos filtros FIR simétricos de 6to orden para el calculo aproxima-
do de la primera y segunda derivada de la senal moduladora. Las respuestas impulsivas

de los filtros hg[n] y hy[n] son de la forma

y los coeficientes de los filtros se listan en la Tabla 3.1. La salida de los filtros FIR

esta dada por

valn] = halnl <l ~ (@O

A2z, (t
(T2/8) dt2( ) |t:(n+1/2)T7

&2

xp[n] = hp[n] * zp[n]

donde “x” indica el calculo de la suma de convolucién.
Para el célculo de la senal predistorsionada Z,,[n] se parte de z,,[n], luego se compu-

tan multiplicaciones entre la senal de entrada y las salidas de los filtros (z4[n] y zs[n)),

Em[n] = zmn — 3](1 4 24[n] + (z4[n])? + zp[n)zm[n — 3]). (3.10)
El retraso de tres muestras en la salida hace que el sistema sea causal y de esta manera

se puede calcular en tiempo real.

3.5. Ensayos experimentales

La combinacién de los distintos tipos de algoritmos para la conversién D/A presen-
tados en este capitulo se ensayaron experimentalmente. Su comportamiento se analiza
en base a los desarrollos tedricos presentados en las secciones previas y en el capitulo
anterior para el caso de las variantes de MAP. El propdsito de estos ensayos es el de
estudiar el desempenio de las distintas alternativas cuando se implementan en un pro-
cesador digital de punto fijo. En teoria cada uno de los métodos propuestos aumenta la
relacion senal a ruido de la conversién, pero esta mejora se ve limitada en la practica

debido a la necesidad de efectuar los cédlculos con aritmética de punto fijo. Ademas,
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en los desarrollos tedricos previos, no se tuvo en cuenta la cantidad de operaciones por
segundo que demanda el cédlculo de cada uno de los algoritmos. Esta caracteristica es
muy importante desde el punto de vista de la implementacion porque influye direc-
tamente sobre la carga a la que se somete al procesador (por ejemplo, si se podran
realizar operaciones adicionales o atender otros procesos). El andlisis del desempeno,
por lo tanto, tendra en cuenta dos aspectos: por un lado la distorsiéon armonica total
(DAT) y por el otro una evaluacién de la carga o esfuerzo computacional que demanda

un determinado algoritmo.

Distorsién armoénica total més ruido (DAT+R)

Las expresién para la DAT+R utilizada en las mediciones es

S"PA + PR

DAT + R = PTS

donde: PA es la potencia de los arménicos, PR es la potencia de ruido y PTS se refiere
a la potencia total de la senal en la banda de las frecuencias de audio. La medicién
de DAT+R se realiza con el analizador de espectro. Para esto se define una banda
inferior de frecuenicas en una pequena regién alrededor de la frecuencia fundamental
(1824 — 2560 Hz) y otra banda (0 — 1824 Hz y 2560 — 20000 Hz) que completa el rango
de frecuencias de audio.

La potencia de ruido en una mediciéon de DAT+R puede ser despreciable frente a
la potencia de los arménicos. Por ejemplo, si la distorsién del segundo arménico es 1%
(—40dB) y el ruido se encuentra 90 dB por debajo de la amplitud de la salida de la
modulacién, entonces el ruido no tiene practicamente ningin efecto en la medicion de
DATH+R, y el resultado serd el mismo que si se computa una medicién de DAT a par-
tir de los armonicos individuales [71]. Esta situacién ocurre en varios de los espectros
analizados a continuacién. En estos casos se usara DAT+R y DAT en forma inter-
cambiable. Sin embargo, en algunos de los esquemas, en donde la distorsiéon armonica
es extremadamente baja, entonces el ruido es la principal contribucion al calculo del
DAT+R.

Esfuerzo Computacional: ec

Se determiné un indice para evaluar el esfuerzo computacional de los diferentes

algoritmos implementados. El mismo se calculé tomando como referencia la MAPPN
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dado que supone la menor cantidad de operaciones, 11 multiplicaciones “M”, y 8 su-
mas “S” (11M + 8S = 19) y ademas, desde el punto de vista tedrico, es el esquema
que deberia presentar menor DAT. Para poder comparar algoritmos implementados a
diferentes frecuencias, el nimero de operaciones se normalizé a la frecuencia fq = 44,1
kHz. El indice ec se define entonces como:

ec = (st m) fop (3.11)

19 f
donde s es el nimero de sumas, m el nimero de multiplicaciones y f,, la frecuencia a la
que deben computarse las operaciones. El indice ec definido permite independizarse del
procesador de seniales particular y por lo tanto permite obtener conclusiones generales
respecto de los algoritmos.

El analisis de los resultados se presentan de forma constructiva, analizandose por
separado los casos de salida simple (“single”) y diferencial. Esta divisién tiene en cuenta
que pasar de un amplificador con salida simple (una pierna) a un amplificador diferen-
cial (puente) presenta una serie de ventajas y desventajas que pueden clasificarse en
funcién de la modulacion y del hardware asociado. Desde el punto de vista de la modu-
lacion, tomar la salida diferencial no significa, necesariamente, un aumento del esfuerzo
computacional. Esto se debe a que los procesadores digitales de senales orientados a
aplicaciones conmutadas suelen poseer varios moduladores digitales, por lo tanto pasar
de una modulacién con salida simple a una diferencial solo requiere la carga de un
registro adicional en cada ciclo de trabajo. Una excepcion es el caso MAPPN (pseudo-
natural) en donde la salida diferencial implica calcular dos veces la interseccién entre
la senial moduladora y la senal portadora, por lo que en este caso la salida diferencial
duplica el ec.

Por otra parte, desde el punto de vista del hardware, para pasar de una salida
simple a una diferencial es necesario duplicar la cantidad de semiconductores, tanto de
las llaves de potencia como del circuito excitador (“driver”) que las maneja. Ademads se
incrementa la complejidad del filtro de salida. Sin embargo, el amplificador tipo puente
diferencial, evita el empleo del capacitor de desacople o de la fuente de alimentacién
partida que son necesarios en el caso simple, y al duplicar la tensiéon sobre la carga,
cuadriplica la potencia de salida. De esta manera, se duplica la densidad de potencia

por unidad de area de circuito impreso.
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3.5 Ensayos experimentales

Figura 3.9: Montaje experimental en el laboratorio para la mediciéon de los espectros.

Los espectros de la sennal MAP se obtuvieron utilizando un analizador dinamico de
espectro (Stanford Research System, SRS785) que posee una rango de frecuencias de
0 — 102,4 kHz, una resolucion para la FF'T de 800 lineas, piso de ruido de la FFT de
—100 dB y conversores A/D de 18 bits en sus dos canales de entrada. Una fotografia
del montaje experimental en el laboratorio se muestra en la Fig. 3.9. Los resultados
presentados en este capitulo corresponden a la etapa de procesamiento digital y no
incluyen a la etapa de potencia, es decir, las mediciones se toman sobre la salida del
procesador digital de senales.

En todos los casos se muestran los espectros en el rango 0 — 102,4 kHz para observar
los detalles propios de la modulacién y también en el rango entre 0 — 25,6 kHz para
apreciar los efectos que la modulacién produce sobre el ancho de banda de interés para
las senales de audio. En todos las mediciones se utiliza el filtro antialiasing interno

del instrumento que adecua su frecuencia de corte al rango de frecuencias utilizado.
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Nuevamente, en todos los casos, la senal moduladora utilizada corresponde a la senal

PCM sinusoidal de 2205 Hz generada con una tabla en el DSP.

3.5.1. Salida Simple

A continuacion se presentan los espectros de todas las variantes de algoritmos me-

didas con salida simple.
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3.5.1.1. Implementacion MAPUFD f.=44,1 kHz (O

Las Fig. 3.10(a) y 3.10(b) muestran el espectro de la senal MAPUFD para una
frecuencia de la portadora de f. = 44,1 kHz. Estos resultados estdn en concordancia con
los resultados tedricos resumidos en el Capitulo 2. Es decir, en MAPUFD la distorsién
arménica se debe principalmente a la distorsién intrinseca que existe en banda base,
dada por ysn(t) en la Ec. 2.51 (observada mayormente en el segundo arménico del
espectro) y también debido a la intermodulacién que existe entre la sefial portadora y
la versiéon distorsionada de la senal moduladora.

En ambas figuras es notoria la presencia de gran cantidad de armonicos de la modu-
ladora. Esto se debe a que la frecuencia de esta senial es un submtltiplo entero de la sefial
portadora. Esto ocurre al generar la moduladora leyendo una tabla cada f./f,, = 20
ciclos de la portadora. La cuantizacién del ciclo de trabajo de la senal MAP causa que
el ruido de cuantizacién quede fuertemente correlacionado con la senal lo que se traduce

en la aparicién de armonicos de la moduladora en el espectro [72].
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Figura 3.10: Espectros de la senal MAPUFD Diente de Sierra. Portadora f. = 44,1 kHz.
DAT+R: 2.3%.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.2. Implementacion MAPUFD con interpolacién a f. = 352,8 kHz (2

Las figuras 3.11(a) y 3.11(b) muestran el espectro de la senal MAPUFD cuantizada
en forma directa, para una frecuencia de portadora f. = 352,8 kHz, usando un factor
de interpolaciéon de L = 8. La mayor frecuencia de conmutacién implica una menor
resolucién del contador MAP respecto al caso anterior (7.73 bits frente a 10.73 bits), lo
que se traduce en un mayor piso de ruido de —60 dB frente a —65 dB, aproximadamente.
Sin embargo, los productos de intermodulaciéon de mayor amplitud entre la senal y la
portadora aparecen més alejadas de la banda de frecuencias de interés y no alcanzan a
visualizarse en el rango disponible en el analizador; solo se observan los productos de
intermodulacién de amplitud mas reducida. Esto influye en un aumento de la amplitud
de la componente fundamental de casi 5 dB, y en una reduccién del primer armonico
de casi 10 dB. A pesar del mayor piso de ruido, la disminucién de la amplitud del
segundo arménico influye més en el cdlculo de la distorsién arménica total, resultando
en una distorsién armoénica total4+ruido de 0.61 % (aproximadamente 44 dB), unos 12
dB menos que para el caso anterior MAPUFD con una frecuencia de portadora de 44
kHz.

El costo computacional es mayor que para el caso anterior, ya que el algoritmo de
interpolacién necesita calcular un filtro FIR de orden 30 cada T,,, = 1/f. segundos. El
calculo del FIR demanda 15 multiplicaciones y 14 sumas, y se implementa utilizando
rutinas de alta eficiencia provistas por el fabricante del procesador. Nuevamente, la alta
correlacién entre la senal y el error de cuantizacién se manifiesta por la presencia de

tonos armonicos de la senal moduladora en los espectros.
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Figura 3.11: Espectro de la senal MAPUFD con interpolacién. Portadora f. = 352,8 kHz.
Factor de interpolaciéon L = 8. DAT+R: 0.609 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.3. Implementacion MAPUFD con interpolador y moldeo del ruido
fe=13528 kHz (3

El algoritmo de moldeo de ruido disminuye la potencia de ruido en banda base a cos-
ta de aumentarlo fuera de la banda de interés, como puede observarse en la Fig. 3.12(a).

Si bien la amplitud del segundo arménico no cambia significativamente frente al
caso anterior (MAPUFD con interpolacién), disminuye significativamente el piso de
ruido, aproximadamente a —87 dB respecto de la fundamental, al menos en el rango de
las senales de audio como se muestra en la Fig. 3.12(b), lo que representa una reduccién
de 27 dB respecto del caso anterior.

El segundo armoénico sigue siendo el principal responsable de la distorsién armonica
total + ruido que es de 0,577 %, o —44,8 dB, apenas 1/2 dB por debajo del caso anterior.

El costo computacional es apenas superior al del MAPUFD, pues ademés del inter-
polador es necesario calcular el conformador de ruido, implementado con un filtro FIR

de cuatro orden, tal como se comenta en la Seccién 3.4.
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Figura 3.12: Espectro de la senal MAPUFD con interpolador y moldeo del ruido. Porta-
dora f. = 352,8 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R: 0.577 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.4. Implementacion MAPUDFS f. = 352.8 kHz con interpolador y mol-
deo del ruido (»

El empleo de una portadora triangular MAPUDFS permite atenuar los arménicos
pares e impares, tal como se aprecia en la Fig. 3.13. En particular, al disminuir los
armoénicos el efecto del moldeo de ruido es maés significativo, como se observa al compa-
rar la Fig. 3.13(a) con la Fig. 3.12(a). El efecto més notorio se produce sobre el segundo
armonico, que se reduce unos 30 dB, hasta casi confundirse con el piso de ruido.

Como la actualizacién del ciclo de trabajo se efectia sélo una vez por ciclo, el costo
computacional es el mismo que para la MAPUFD a f. = 352,8 kHz presentada en la
seccion anterior. Sin embargo, la importante reduccién del segundo armonico hace que

la distorsién armoénica total en el rango de audio sea de apenas 0.0323 %, casi —70 dB.
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Figura 3.13: Espectro de la senal MAPUDFS con interpolador y moldeo del ruido. Por-
tadora f. = 352,8 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R: 0.0323 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.5. Implementacién MAPUDFA f. =176,4 kHz (5

El algoritmo de modulaciéon con portadora triangular de doble actualizacién, en la
que el ciclo de trabajo se calcula tanto para el flanco ascendente como descendente, es
tedricamente superior a una modulacién triangular con actualizacién tnica (simétrica)
o una tipo diente de sierra pues no sélo atenta sino que elimina los arménicos pares.

Sin embargo, la doble actualizacién implica que los algoritmos de interpolacion
y de moldeo de ruido deben efectuarse dos veces por periodo, y como esto implica
calcular dos veces los filtros respectivos no es posible utilizar la misma frecuencia de
actualizacién. Por ello se reduce la portadora a una frecuencia f. = 176,4 kHz. De
esta forma, el costo computacional por unidad de tiempo resulta el mismo que en la
implementacion anterior; sin embargo, la menor frecuencia de conmutacién hace que el
algoritmo de moldeo de ruido sea efectivo en una banda de frecuencias mas reducida,
como se aprecia en la Fig. 3.14. Se observa en ella que el ruido de alta frecuencia no
aumenta, pues el algoritmo de moldeo de ruido es el mismo, sino que es eficiente en un
ancho de banda mucho més acotado que para el algoritmo MAPUFD (Fig. 3.12(b)) o
MAPUDFS (Fig.3.13(b)).

Nuevamente, la ausencia de armonicas de nivel relevante hacen que la distorsién
armonica total estd dominada por el piso de ruido. Como la banda de reduccién de
ruido producida por el moldeo de ruido es menor que en el algoritmo MAPUDEFS, la
distorsion armonica total es de 0.142 %, o unos —57 dB, unos 14 dB m4ds que para la

moduladora triangular con una sola actualizacién (MAPUDFA).
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Figura 3.14: Espectro de la senal MAPUDFA con interpolador y moldeo del ruido. Por-

(b)

tadora 176,4 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R 0.142 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.6. Implementacion MAPPNFD f. = 44,1 kHz (¢

La MAP pseudo-natural por flanco descendente (MAPPNFD) trata de reproducir
el comportamiento de la modulaciéon por ancho de pulso analégica. En esta seccién se
compara su desempeno cuando la frecuencia de la portadora es de apenas 44.1 kHz.

De acuerdo a los resultados tedricos desarrollados en el Capitulo 2, la distorsién
en banda base de una MAP natural es menor que la de la MAP uniforme, y lo mismo
ocurre con la MAP pseudo-natural, como se aprecia al comparar la Fig. 3.10 (MAPUFD,
pag. 64) con la Fig. 3.15 (MAPPNFD). El segundo arménico aparece reducido unos 60
dB respecto a la moduladora, pero el piso de ruido es aproximadamente de la misma
magnitud. De hecho, algunas bandas laterales de la portadora pueden ser ligeramente
mayores en la MAPPNFD que en la MAPUFD pero estas quedan fuera de la banda de
interés.

El costo computacional para la implementacién de este algoritmo esta dado por la
necesidad de calcular la Ec. 3.10 en cada periodo de la portadora. Este cdlculo requiere
de tres sumas y tres multiplicaciones, entre variables que resultan de dos filtrados FIR
de orden 6. A pesar de ello, este nimero de operaciones es menor que el que necesitan
los algoritmos de interpolacion junto a los de moldeo de ruido presentados hasta ahora.

Debido a la baja frecuencia de la portadora, la resolucion en bits del ciclo de trabajo
es de 10.73 bits, lo mismo que para el algoritmo (1) de MAPUFD. A pesar de ello, la
distorsion armonica total es de 0.2%, casi —54 dB, debida fundamentalmente a la
reduccién del 2do arménico. Este valor es casi 20 dB menor que la DAT generada por
el algoritmo MAPUFD.

Nuevamente, la relacion entera entre la frecuencia de la portadora y la moduladora
se pone en evidencia por la aparicién de armonicos de la senal moduladora debidos a

la alta correlacién del error de cuantizacién con la senal.
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Figura 3.15: Espectros de la senal MAPPNFD. Portadora f. = 44,1 kHz. DAT+R:
0.202 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.1.7. Implementacion MAPPNFD con interpolador y moldeo del ruido
fe=13528 kHz (@

Esta implementacién incluye todos los algoritmos de mejora discutidos hasta el pre-
sente. Ademds de la modulacién pseudo-natural se incluyen las etapas de interpolacién
y moldeo de ruido. Las figuras 3.16(a) y 3.16(b) muestran el espectro de la senal en el
rango entre 0 y 102 kHz, y el detalle de la banda de audio entre 0 y 25 kHz. Los espectros
son muy similares a los de la modulacion triangular con actualizacién unica de la Sec-
cién 3.5.1.4, aunque en el caso estudiado en esta seccion se puede observar la presencia
de un 2do arménico de amplitud —70 dB menor que la fundamental, aproximadamente.

El costo computacional de este algoritmo es muy elevado ya que ademas del computo
de la modulacién pseudo-natural es necesario calcular los filtros interpoladores y de
moldeo de ruido. En la Tabla 3.2 se detallan el nimero de operaciones que deben
ejecutarse en cada periodo de la portadora.

En consecuencia, a pesar de ser el algoritmo que necesita de mayor esfuerzo compu-
tacional, la distorsién armonica alcanza el 0.07 %, o —62 dB, unos 8 dB menores que el
algoritmo MAPPN sin interpolacién ni moldeo de ruido, pero unos 7 dB superiores al
algoritmo MAPUDFS, que requiere un 70 % del esfuerzo computacional del algoritmo

estudiado en esta seccion.

Tabla 3.2: Operaciones.

Accién Descrip. Frec. Mult. Sumas
Filtro de interpolacién N = 30 Filtro FIR 352,8 kHz 15 14
Derivadas MAPPNFD  Dos filtros FIR N =6 352,8 kHz 7 5
Calculo MAPPNFD Parte no lineal 352,8 kHz 4

Moldeo del ruido 4to orden 352,8 kHz 0 14
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Figura 3.16: Espectro de la senal MAPPNFD con interpolador y moldeo del ruido. Por-
tadora f. = 352,8 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R: 0.0767 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.2. Salida Diferencial

A continuacién se estudian los resultados de implementar la versién diferencial de
algunos de los algoritmos anteriores. No todos los métodos pueden ensayarse de esta
forma porque, dependiendo de los algoritmos implementados, generar la salida diferen-
cial puede requerir duplicar la cantidad de operaciones en cada periodo de la portadora.
En algunos casos, se deben calcular dos moduladores y la carga computacional impide
concluir el calculo dentro del intervalo de tiempo asignado. Este es el caso particular
del algoritmo MAPPN con interpolacion y moldeo de ruido en donde deberia calcularse
dos veces la predistorsién y el algoritmo de moldeo del ruido. Los demds algoritmos
pudieron implementarse sin mayores inconvenientes. De todas maneras, como se verd a
continuacion, en el cilculo de la distorsién arménica total mas ruido (DAT+R) para
los casos diferenciales, las contribuciones de distorsién exclusivamente armoénica son
minimas. En esta situacién la DAT4+R queda dominada por el piso de ruido y por lo

tanto los beneficios de la MAP pseudo-natural no pueden apreciarse.

3.5.2.1. Implementacion MAPUFD con interpolador y moldeo del ruido
fe =352.8 kHz

La etapa de salida diferencial asegura la eliminacion de los armoénicos pares. Este
efecto es claramente visible en la Fig. 3.17, sobre todo cuando se la compara con el
mismo tipo de modulacién en salida simple (Fig. 3.12, pag. 68). Ademds, aumenta
la amplitud del primer armoénico por la duplicaciéon de la tensién de salida, lo que
contribuye a aumentar ain mas la relacién senal a ruido, que en este caso alcanza el

0.0213% o —73,5 dB, unos 30 dB inferior al caso con salida simple indicado mds arriba.

7



3. ETAPA DIGITAL

Alive |

dvak ! ! ! ! ! ! ! ! !

10.6
dB/div

-100
dBvpk | OHz 51.2kHz 102.4 kHz
FFT 1 Log Mag BMH NoAvg

12/07/10 09:28:33

Alive |

dBVpk ! ! ! ! ! ! ! ! !

106
dB/div

ol bl

12/07/10 09:27:14

(b)

Figura 3.17: Espectro de la senal MAPUFD con interpolador y moldeo del ruido. Salida
diferencial. Portadora f. = 352,8 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R 0.0213 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.2.2. Implementacién MAPUDFS f. = 3528 kHz (9

La modulacién triangular permite disminuir la amplitud de los armédnicos pares e
impares respecto a la modulacién diente de sierra. En el caso diferencial los armoénicos
pares se anulan. Sin embargo desde el punto de vista de la implementacién, el resultado
(Fig. 3.18) no es muy diferente del caso de salida simple (Fig. 3.13, pdg. 70). La relacién
senal a ruido es mejor porque aumenta la amplitud de salida del primer armoénico, pero
se nota un ligero incremento del piso de ruido que puede deberse a pequenos retardos
en la conmutacion de los dos canales MAP de salida, que hace que las sefiales no sean
exactamente diferenciales.

Esto repercute en la distorsién arménica total, que es de 0.029 %, o —70,8 dB, y no

resulta demasiado diferente de la obtenida para la salida simple (—69,8 dB).
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Figura 3.18: Espectro de la senial MAPUDFS con interpolador y moldeo del ruido. Salida
diferencial. Portadora f. = 176,4 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R 0.029 %.
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3.5 Ensayos experimentales

3.5.2.3. Implementacién MAPUDFA f.=176,4 kHz

Este es uno de los algoritmos més complejos ensayados en este trabajo, ya que en
cada periodo de la portadora deben calcularse cuatro moduladores: dos moduladores
por flanco y por canal. Esto limita la frecuencia de la portadora a la mitad que en los
casos anteriores (f. = 176,4 kHz). La ventaja de esta modulacién es que desaparecen la
portadora y sus bandas laterales, apareciendo contenido armonico en 2f. = 352,8kHz.
De esta manera el nivel de ruido es similar a los esquemas anteriores como puede
observarse en la Fig. 3.19, y permite obtener un desempeno similar al de otras técnicas
utilizando la mitad de la frecuencia de conmutacion.

La distorsién armonica total es de 0.0225% o —73 dB, unos 16 dB mads baja que
los de la misma modulacién en configuracién con salida simple (Fig. 3.14, pag. 72),
y es el segundo mas bajo de todos los esquemas analizados en esta Tesis. El esfuer-
zo computacional es considerable, pero no superior al del resto de los moduladores

diferenciales.

81



3. ETAPA DIGITAL

Alive |
dBVpk : : : : : : : : : &
106
dB/div : : :
SN I | A | A O O A
: : [
S
-100
dBvpk | OHz 51.2kHz 102.4 kHz
FFT 1 Log Mag BMH NoAvg

12/07/10 09:49:23

Alive |
dBvpk : : : : : : : : :
10.6
dB/div

bt

12/07/10 09:50:01

(b)

Figura 3.19: Espectro de la senal MAPUDFA con interpolador y moldeo del ruido. Salida
diferencial. Portadora f. = 176,4 kHz. Factor de interpolacién L = 8. DAT+R 0.0225 %.
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3.5 Ensayos experimentales

Tabla 3.3: Sintesis de los resultados experimentales para los distintos algoritmos.

Esquema fe I MR Res. Bit ec DAT+R
kHz % dB

o MAPUFD 441 x x 10,73 0 2,3000% —32,8 dB
S (& MAPUFD 3528 v X 7,73 12,21 0,6090% —44,3 dB
i (® MAPUFD 3528 v V 7,73 18,10 0,5770% —44,8 dB
n (1 MAPUDFS 3528 v V 6,73 18,10 0,0323% —69,8 dB
g (6 MAPUDFA 1764 v 7,73 18,10 0,1420% —57,0 dB
1 (6 MAPPNFD 441 x X 10,73 1 0,2020%  —53,9 dB
e (» MAPPNFD 3528 v 7,73 26,10 0,07670% —62,3 dB
D MAPUFD 3528 v VvV 7,73 18,10 0,0213% —73,5 dB
i (@ MAPUDFS 3528 v V 6,73 18,10 0,0290% —70,8 dB
f @ MAPUDFA 1764 v V 7,73 18,10  0,0225% —73,0 dB

3.5.3. Comparaciones

La Tabla 3.3 resume los algoritmos desarrollados en base al esfuerzo computacional,
DAT+R y resolucién en bits del MAP digital que depende directamente de la frecuencia
de la portadora.

Como se explicd anteriormente se consideraran por separado el andlisis y las com-
paraciones de los esquemas de modulacion simple y diferencial. Esta separacién se basa
en el hecho de que la utilizaciéon de un esquema de modulacién diferencial, ya sea con
una senal moduladora diente de sierra o triangular, implica duplicar el hardware. Es-
to se refiere tanto al modulador, como a la etapa de potencia e incluso la etapa de

demodulacion mediante el filtrado.

Salida Simple

El esquema (1) donde se utiliza MAPUFD a 44,1 kHz posee un alto nivel de distor-
sion de 2,3%. Si bien este esquema no demanda ningtin esfuerzo computacional, dado
que solo se carga el valor leido de la tabla en el registro de comparaciéon del modulador
del procesador digital de senales, su utilizacién solo se justificaria en aplicaciones de
bajo costo donde la calidad de la senial de salida no es una restriccién importante. En

la alternativa (2), con un MAPUFD con interpolacién y portadora diente de sierra de
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352,8 kHz se logra una reduccién en el segundo arménico. Como no se implementa el
algoritmo de moldeo del ruido, los efectos de la cuantizacién son mayores que en el caso
(», provocando un incremento del piso de ruido. De todas maneras el DAT4R dismi-
nuye dado que la reduccién en el segundo arménico es mayor que el incremento en el
piso de ruido. En el esquema (3) el piso de ruido baja notablemente dado que se aplican
los algoritmos de interpolacién y moldeo del ruido en forma conjunta. Sin embargo,
el nivel de DAT+R se mantiene en valores similares al caso (2) dado que la distorsién
continia siendo dominada por el segundo armoénico de la sefial moduladora. El caso
(®» de MAPUDFS, con portadora triangular, actualizacién simétrica, interpolacién y
moldeo del ruido presenta un DAT+R de 0,0323% (—69,8 dB). En este esquema, a
diferencia de los tres anteriores, la distorsion esta dominada por el piso de ruido y no
por los arménicos propios de la modulacién. El esquema (5) de MAPUDFA presenta un
notable incremento del ruido produciendo una DAT+R de 0.142% (—57 dB). Debido
a la necesidad de bajar la frecuencia de la portadora (de 352,8 kHz a 176,4 kHz), el
algoritmo de moldeo del ruido posee un menor rango de frecuencias para operar, lo
que causa un aumento del piso de ruido de cuantizacién en la banda de frecuencias
de interés. Aunque desde el punto de vista tedrico este esquema es el que presenta la
menor distorsién armonica para la salida simple y modulacion uniforme, las restriccio-
nes impuestas por la utilizacién del procesador de punto fijo hace que su desempeno
experimental no sea tan bueno como el de otras técnicas (por ejemplo, la MAPUDFS).

El esquema (s) de modulacién pseudo-natural presenta una DAT+R de 0.202 % con
fe = 44,1 kHz sin sobremuestreo y sin moldeo del ruido. La distorsion en este caso es
comparable a la del caso (5) pero utilizando una menor frecuencia de conmutacién y con
menor carga computacional. Finalmente el esquema (7) correspondiente a MAPPNFD
con interpolador y moldeo del ruido posee una distorsién superior al caso ) MAPUDF'S
aunque la carga computacional es mayor en el primero.

Se puede concluir entonces, que para el caso en que se utilice un amplificador de una
sola pierna (salida single) el esquema (1) de modulaciéon MAPUDFS con interpolador y
moldeo del ruido brinda la mejora relacién entre la distorsiéon armonica total més ruido
generada y el esfuerzo computacional. En caso de que la utilizaciéon de una senal modu-
ladora triangular no sea admisible por el hardware utilizado, entonces la configuracién
(» de modulacion MAPPNFED con interpolacién y moldeo del ruido puede tenerse en

cuenta como alternativa.
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Salida Diferencial

Los resultados obtenidos para los casos diferenciales (), (o) y (09 son iguales desde el
punto de vista de la carga computacional y similares desde el punto de vista del DAT+R.
Esto ultimo se debe a que en los tres casos el DAT+R estd dominado por el piso de
ruido y no por la MAP utilizada. Si bien la MAPUDFA (9 es computacionalmente mas
costosa que los casos (8) y (9) a iguales frecuencias de conmutacién, la primera se realiza
con una frecuencia de la senal portadora de la mitad que en los casos mencionados y
por lo tanto el costo computacional es el mismo. La menor frecuencia de la portadora
coloca en una situacion de ventaja al algoritmo (9, dado que esto supone una mayor
eficiencia del amplificador debido a las menores pérdidas por conmutacion.

Para el caso diferencial se concluye que es preferible una MAPUDFA (modulacién
en contrafase) debido a la menor frecuencia de conmutacién requerida y al moderado
costo computacional siempre que se tenga algin tipo de soporte de hardware en el

procesador para realizar la modulacién de doble flanco asimétrica.

Comparacion del desempeno de todos los esquemas

Las Figuras 3.20 y 3.21 muestran el nivel de DAT+R para los diez esquemas plan-
teados. La primera grafica representa el nivel de DAT+R en funcién del ec requerido
para aplicar el algoritmo mientras que la segunda representa el nivel de DAT+R en
funcién de la frecuencia de conmutacién.

Los mejores algoritmos son los que se ubican cerca del vértice inferior izquierdo,
porque presentan una baja DAT+R y una bajo ec o f., que se traduce en un menor
costo de hardware y menores perdidas de conmutacién respectivamente.

Para alguna situacién practica en particular, en donde las especificaciones respecto
del nivel de DAT+R no sean extremadamente exigentes, pero sin embargo las espe-
cificaciones de hardware estén restringidas y la eficiencia sea el objetivo principal, el
esquema (s) de modulacién single pseudo-natural con una frecuencia portadora de 44,1
kHz es una opcién a considerar. El algoritmo de MAPPNFD (7) se encuentra hacia la
derecha de ambas gréficas lo que indica un alto consumo de potencia y alto ec. En su
lugar, siempre que la modulacion de doble flanco esté disponible en el procesador, el
esquema MAPUDFS (») podria ser utilizado. Los casos (O), ) y 3) poseen un DAT+R

alta. En lugar del caso () podria utilizarse la modulacién pseudonatural del esquema
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Figura 3.20: DAT+R en funcién del esfuerzo computacional requerido para implementar
el algoritmo. Diferencial (O); Single de flanco descendente ((); Single de doble flanco (A);

Single de flanco descendente pseudonatural (Q).
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Figura 3.21: DAT+R en funcién de la frecuencia de la senal portadora. Diferencial (OJ);
Single de flanco descendente (O); Single de doble flanco (A); Single de flanco descendente
pseudonatural ().
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3.5 Ensayos experimentales

(6) que posee bajo ec e igual consumo de potencia pero una distorsion mucho menor.
El (@) es preferible a los esquemas (2) y (3) dado que produce mucha menor DAT+R
para el mismo consumo de potencia. Los algoritmos diferenciales son los que presentan
la menor distorsién. El caso queda superado por el (0, porque este iltimo tiene un
menor consumo de potencia y una DAT+R 2 dB mejor. Por 1ltimo el (5), si bien posee
la mejor DAT+R de los esquemas ensayados, el consumo de potencia es el doble que el

caso (19 que tiene una DAT+R apenas 0.5 dB peor.
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4

Analisis espectral analitico de la

distorsion por tiempo muerto

...the greatest shortcoming of the human race is our inability to understand the

exponential function...

4.1. Introduccion

La distorsién en amplificadores clase-D tiene diferentes origenes, desde la técnica
de modulacién, pasando por no linealidades en el filtro de salida, caidas de tensién en
las llaves, variaciones en el voltaje de alimentacién y la necesaria adicién de tiempos
muertos entre los encendidos de las llaves, entre otros. Varios de los efectos mencio-
nados anteriormente pueden atenuarse usando esquemas de modulacién alternativos
[20], realimentacion global [73, 74, 75] o fuentes de tensién estabilizadas que también
sirven como control del volumen [76]. Sin embargo, el efecto de los tiempos muertos es
dificil de compensar con cualquiera de estos métodos. A pesar de que, generalmente,
los tiempos muertos representan una fraccién menor del periodo de conmutacion, es-
tos distorsionan la senal MAP, y frecuentemente son una de las principales causas de
distorsion.

Resultados analiticos previos encontrados en la literatura [45], basan su anédlisis
en la doble serie de Fourier introducida por Black en 1953 [17], y un andlisis m&s
general, que incluye los efectos de los retardos de encendido y apagado de las llaves se

presenta en [43]. Sin embargo, estos resultados son tinicamente validos para una senal
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4. TIEMPO MUERTO

moduladora compuesta por una tinica sinusoide. Las extension de estos resultados a
senales moduladoras arbitrarias no es directa, debido a la naturaleza no lineal de la
MAP.

Se repasé en el Capitulo 2 un anélisis novedoso [21] para la determinacién del
espectro en frecuencia de senales MAP con entradas arbitrarias acotadas y de banda
limitada. En este capitulo se extienden estos resultados para analizar el efecto del
tiempo muerto en el espectro de sefiales MAP para entradas multitonales. Los resultados
pueden ser utilizados para el andlisis o la compensacion de la distorsiéon por tiempo
muerto en una variedad de problemas como generacion de formas de ondas o filtrado
activo [77], amplificacién clase-D [78], etc. en donde puede ser necesario predecir la
distorsién utilizando entradas moduladoras sinusoidales de multiples frecuencias. Si
bien existen algunos esquemas de compensacion para reducir los efectos de distorsién
causados por el tiempo muerto [79, 80, 81], estos no son ficiles de implementar y
ademds no existe un andlisis previo del espectro en frecuencia de la sennial MAP con
tiempo muerto para moduladoras multitonales.

El enfoque presentado en este capitulo es similar al presentado para el andlisis del
espectro de las senales MAP. En primer lugar se trata el caso general, y luego, se
analizan los casos con muestreo natural y muestreo uniforme. Finalmente se presentan
algunos ejemplos y se comparan los resultados analiticos obtenidos con simulaciones

numéricas.

4.2. Efecto del tiempo muerto en la tension de salida

Los tiempos finitos de encendido y apagado de las llaves reales, requieren el agregado

de tiempo muerto en las senales de control de las mismas para evitar la conduccion

V(+)

Sy

o

D,
i

st Ep,  Zllve
")

Figura 4.1: Pierna del inversor.
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4.2 Efecto del TM

directa (en ingles “shoot through” o “cross-conduction”) en la pierna de un inversor.
En la Fig. 4.1 se muestra la pierna tipica de un inversor compuesta por las llaves Sq,
Sa, los diodos D1, Do, las fuentes de alimentacién V(+), V(—) y la carga Z. El voltaje
de salida del inversor es v, y la corriente tomada por la carga es i,. El tiempo muerto
se agrega como un retardo en la senal de encendido (flanco positivo) de ambas llaves.
Como se muestra en [82], dado que ambas llaves estdn apagadas durante el tiempo
muerto, v, depende de la direccién de i, durante este intervalo. Durante todo el tiempo
muerto i, puede circular por D; si i, < 0, o por Ds si i, > 0.

Cuando la senal de control ideal de las llaves transiciona de bajo a alto, la senal
real es retrasada por el tiempo muerto A. Si i, > 0 en este intervalo, entonces i, circula
Dy y v, se enclava al voltaje negativo de la fuente V(—) en lugar de conmutar a V' (+).
El efecto neto corresponde a un ensanchamiento del estado apagado del pulso previo,
causando una pérdida de area y dando lugar a una disminucién del voltaje RMS de
salida. Por otra parte, si i, < 0 en ese intervalo, i, fluye por Dy y v, es forzada a V(+);
en este caso la salida conmuta al estado deseado en el instante apropiado, y el tiempo
muerto A no tiene efecto en el comportamiento del circuito. Un andlisis similar puede
realizarse para la transicién de alto a bajo, pero en este caso ocurre un ensanchamiento
del pulso de encendido si i, < 0, y no se observa ningun efecto si 7, > 0.

La diferencia entre la salida MAP ideal v, ;4(t) y la real v,(t) puede definirse como

la senal de error debido al tiempo muerto:
e(t) = Uon'd(t) — Vo (t)

La senal de error e(t), estd compuesta por un tren de pulsos positivos y negativos de
amplitud V(+) — V(—); los pulsos positivos (negativos) modelan el ensanchamiento
(acortamiento) de los pulsos de la MAP, como se muestra en Fig. 4.2. El signo de la
corriente que fluye por la carga se representa en la Fig. 4.2(a) y la MAP ideal en la
Fig. 4.2(b). La senal MAP real (con tiempo muerto) se muestra en la Fig. 4.2(c), y la
senal de error e(t) en la Fig. 4.2(d).

4.2.1. Descripcion detallada de la senal de error

Sin pérdida de generalidad, se asumird que V(4) = —V(—) = 1. La sefial de error

e(t) es un tren de pulsos tripolares de amplitud +2, 0 o —2, con pulsos positivos si
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4.2 Efecto del TM

i, > 0y negativa si i, < 0. El ancho A de los pulsos es fijo e igual al tiempo muerto,

por lo tanto la senal de error e(t) puede expresarse como la convolucién de un pulso
pa(t) =2[u(t) —u(t — A)] (4.1)

donde u(t) es la funcién escalén Heaviside, con un tren de impulsos, que contiene
exactamente un impulso +4§(t) en cada periodo de la senial MAP, es decir, t € [kT, (k-+
1)T"), con k € Z. Este impulso es positivo (negativo) si la corriente de salida i, es positiva
(negativa). La ubicacién exacta de estos impulsos depende del signo de la corriente 4,(t):
los pulsos positivos estan siempre ubicados en kT, pero los impulsos negativos ocurren
en kT + 7k, y por lo tanto su posicién depende de la senal moduladora z,,(t) a través
de 7.
Para simplificar la descripcién, se define la siguiente funcién de eleccién

1, siidg(t) >0,
ot) = { 0 C.C.O( )

que permite escribir la senial de error debido al tiempo muerto como

o0

et)= Y o(kD)palt—kT) — [1 - o(kT+7)lpa(t—kT )
k=—o00
=pa(t)« Y {o(kD)S(t—kT) — [1—o(kT+7,)6(t— kT —7%)}, (4.2)

k=—o00

donde “x” representa al operador convolucién. La ecuacién 4.2 muestra que si el signo
de i, es positivo en t = kT, cuando ocurre el flanco ascendente de cada periodo de
la senal MAP, entonces o(kT') = 1 y el comienzo de un nuevo periodo se retrasa una
cantidad de tiempo A respecto del caso ideal. Por otra parte, si el signo de i, es negativo
en el instante k7" + 7, entonces o (kT + 7;) = 0 y el flanco descendente se retrasa.
Como las funciones de elecciéon o(kT) y 1 — o(kT + 7;) no son mutuamente ex-
cluyentes, la Ec. 4.2 revela que es posible alcanzar un error nulo. Si la forma de la
corriente es tal que su signo es siempre negativo en k7' y siempre positivo en kT + 7,
entonces el error debido al tiempo muerto desparece completamente. Desde un punto
de vista circuital, el efecto del tiempo muerto es nulo porque el diodo correcto conduce
en cada intervalo de tiempo muerto. Este caso podria presentarse en la préactica, por
ejemplo cuando el inversor es alimentado con una carga tipica (filtro LC con carga

resistiva/inductiva) con un indice de modulacién bajo, tal que el ripple de corriente en
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4. TIEMPO MUERTO

la inductancia del filtro cruza el eje en cada periodo de la senal MAP. Sin embargo,

este no es un modo de operacién habitual.

4.3. Analisis espectral de la senal con tiempo muerto

De la expresién para e(t) dada por la Ec. 4.2 la senal MAP con tiempo muerto

puede expresarse como

Vo (t) = 'Uo,id(t) - e(t)

= pc(t) + ps(t) - e(t)a

donde v, 4(t) representa la sefial MAP sin tiempo muerto que fuese analizada previa-
mente tanto para MAPUFD como para MAPNFD. En esta seccién los esfuerzos se
centran en analizar el espectro de la senal de error e(t).

Aplicando el teorema de convolucién temporal de la transformada de Fourier, puede

escribirse el espectro de e(t) como

E(f) = Pa(f) Z [_e—jQW(kT-f’rk)f + J(kT)e—j%ka_‘_J(kT_i_Tk)e—j%r(sz—irm)f}

k=—o00

que también puede expresarse como

E(f) = Pa(f) i e~ 92 (KTHmk) f —1+U(/<:T)e_j2”’“f—i—a(kT—H’k)}, (4.3)

k=—00

donde Pa(f) es la transformada de Fourier de pa(t) dada por la Ec. 4.1,
Pa(f) = 2Asinc(Af)eI™A7 (4.4)
Por lo tanto el espectro de la senal MAP con tiempo muerto es

Vo(f) = Fe(f) + Ps(f) — E(f),

donde P.(f), Ps(f) vy E(f) estan dados por las Ecs. 2.8, 2.10 y 4.3. Estas expresiones son
enteramente generales, y pueden ser aplicadas tanto en el caso de muestreo uniforme

como en el caso de muestreo natural.
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4.3 Analisis espectral de la senal con tiempo muerto

Un caso especial de senales de banda limitada

Para obtener una expresién analitica del espectro de una sefial MAP con tiempo
muerto es necesario realizar algunas simplificaciones. Se considerard un tipo especial de
sefial de banda limitada x,,(t), compuesta de una suma finita de senales sinusoidales
de diferentes frecuencias; mas aun, se asumird que x,,(t) es T;,-periddica. También se
asume que la corriente i,(t) es de banda limitada, T},-periédica, y se permite que cam-
bié de signo solo dos veces por ciclo; un modo de operaciéon normalmente denominado
TEC por sus siglas en inglés (“two even crossover”) [45] . Por 1ltimo, se supone que la
relacién entre el perfodo de la portadora T'y la frecuencia fundamental f,, = 1/7T,, de
xm(t) es entera. Bajo estas suposiciones, la senal de error es periddica.

Los siguientes parametros son utilizados en el desarrollo: ¢ es el angulo de retraso
entre i,(t) v @, (t), k1 y ko son los indices correspondiente a los periodos k;T en los
cuales ocurren las transiciones de signo de i,(t), A\; y A2 son las diferencias de tiempo
entre el comienzo del intervalo k; y la efectiva transicion del signo, y finalmente, 73, y
Tk, son los anchos de pulso de los intervalos ki y ko (Fig. 4.2).

El factor de potencia de la carga cos ¢ se traduce en un retraso de A = (¢T},,)/(27)
entre el voltaje fundamental y la forma de onda de corriente. El signo de la corriente

i, cambia de signo en los intervalos k1 y ko dados por
k= |[\T], ko = |NT +T,,/(2T)],

donde |z] es la funcidn piso (el mayor entero menor que z). El intervalo de tiempo
entre la transicién de signo y el comienzo del intervalo (k;T para i = 1,2) estda dado
por

M=A—kT A=A+ 3T, — kT

Estos pardmetros junto con los correspondientes anchos de pulsos ideales 7y, , 7%, (ver
la Fig. 4.2), indican si el cambio en el signo de la corriente ocurrié con el MAP en un
estado 16gico alto o bajo a través de la funcién de eleccién (i = 1,2)
L st A =Ty >0,
pi= 0, c.c.,
Las cuatro combinaciones posibles se representa en la Fig. 4.3. La Fig. 4.3(a) muestra

el signo de la corriente de carga y en el resto de las figuras (b)-(e) se presentan las 4

combinaciones posibles para el estado 1égico de la senal MAP en los 2 instantes en donde
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Figura 4.3: Senal de error e(t) cuatro posibles combinaciones de sgn(i,) y sgn(v,).
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4.3 Analisis espectral de la senal con tiempo muerto

la corriente cambia de signo. Por ejemplo la Fig. 4.3(b) muestra la situacién en la que
en ambas transiciones de signo de la corriente la senal MAP se encuentra en estado bajo
(—1) mientras que en la Fig. 4.3(c) el estado légico de la senal MAP es alto (1) para
ambas transiciones de signo. La cantidad de pulsos positivos y negativos de la senal
de error, durante un periodo, permite comprender en mas detalle sus caracteristicas y

facilita la obtencién de su espectro.

Cuantificacién de la cantidad de pulsos positivos y negativos de la senal de

error para una senal sinusoidal

El nimero de pulsos positivos y negativos de la senal de error no es siempre el

mismo. La cantidad de pulsos es

{ N = k2—Fkl,
N, = k3 — (k24 p2) +1,

donde N°, es la cantidad de pulsos positivos y N°,_ la cantidad de pulsos negativos en
un periodo de la senal de error. Como se defini6 anteriormente k; = [\/T + T, /(2T ],
ko = |NT + T,/2T)| v ks = k1 + T),/T — 1 + p1. Dado que tanto p; como ps
dependen de \; — 73,, la cantidad de pulsos de error de uno y otro signo dependen de la
senal moduladora y del factor de potencia de la carga cos ¢ a través de A. Si se escoge
una senal moduladora sinusoidal z,,(t) = Asin(27t/T,,) entonces es posible graficar el
exceso de pulsos positivos respecto de los negativos, es decir (N°,4 — N°p_).

Las Figs. 4.4(a) a 4.4(d) muestran la diferencia N°,; — N°,_ para diferentes re-
laciones T,,,/T cuando el factor de potencia de la carga varia entre 1 (A = 0) y (—1)
(A = T};,). Cuando esta es impar (7,,/T = 5 en la Fig. 4.4(a) y T,,/T = 21 en la
Fig. 4.4(b)) entonces el exceso de pulsos positivos puede variar entre (—2) y 2. Por
otra parte, cuando la relacién es par (7,,/T = 6 en la Fig. 4.4(c) y 1,,/T = 20 en la
Fig. 4.4(d)) el exceso de pulsos positivos varfa entre (—1) y (1).

Forma general del espectro del error

Definiendo ks = k1 + T;,,/T — 1 + p1, la transformada de Fourier de un periodo del
error puede descomponerse en 2 términos, E,(f) = E1,(f) + E2,(f), donde Ey ,(f)
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Figura 4.4: Diferencia entre los pulsos positivos y negativos en un periodo de la senal de
error.
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depende de la senal moduladora y E,(f) no depende de ésta, es decir

Ep(f) =E1p(f) + E2p(f) (4.5)
ko k3
= | Pa(f) Ze—j%f(kT) — | Pa(f) Z e—I2m f(KT+7) (4.6)
k=k1+1 k=ka+p2

en donde E ,(f), la transformada de la parte del error que no depende de la senal,
puede expresarse en forma cerrada como

Sin[(kg — k’l)T('fT]
sin(m fT) '

Ei,(f) = e—j(k’1+kz+1)7rprA(f) (4.7)

El médulo de Ej,(f) tiene la forma del kernel de Dirichlet pesado por un sinc, y
su valor maximo es (ko —k1)A~AT,,/(2T).

Cuando el indice de modulacién es pequeno (7 =~ T'/2) los pulsos negativos del
error se encuentran ubicados en (k + 1/2)T y aproximadamente igualmente espacia-
dos. En este caso el médulo de Es ,(f) es similar al de Ej ,(f). Cuando el indice de
modulacién es grande, los pulsos negativos se dispersan sobre todo el intervalo T la
senal es “menos peridédica” y su espectro se dispersa en lugar de concentrarse como en
el caso de la Ec. 4.7. Resultados de simulaciones extensivas muestran que las mues-
tras pares e impares de |Eyy(f)|f—p/r pueden acotarse por las muestras impares de
| B p(f)| f=m/7> encontrando de esta manera que la contribucién de Fa ,(f) puede aco-
tarse independiente de la senial moduladora y por lo tanto del esquema de modulacién.

Los coeficientes de la serie de Fourier de la senal periédica v,(t) pueden calcularse

como [64]
1

Puy(f) + Paylf) — Ep(f)]‘ (4.8)

-2
donde P, ,(f), Psp(f) son las transformadas de Fourier de un periodo de la onda cua-
drada (no dependiente de la modulacién) p.(t) y el tren de pulsos bipolares p(t).
Estos coeficientes (Ec. 4.8) del espectro de una senal MAP, dan una caracterizacién
precisa de la distorsién causada por el tiempo muerto en un inversor. La distorsién es
dependiente del factor de potencia cos ¢, la senal moduladora z,,(t) y la duracién del

tiempo muerto A.

= El factor de potencia afecta la distribucién y cantidad de pulsos positivos y ne-

gativos del error (Fig. 4.4). Si T),,/T es par la diferencia entre los pulsos postivos
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y negativos puede ser 1, 0 o (—1); pero si T,,/T es impar esta diferencia puede
variar entre (—2) y 2, dependiendo de . En cualquier caso, el tiempo muerto cau-
sa una reduccién en el valor RMS del voltaje de salida (para cargas inductivas)

debido a la pérdida de drea en la senal MAP (ver [22] entre otros).

s El tiempo muerto afecta directamente la magnitud del espectro de la senal de
error, como muestran las Ec. 4.3 y Ec. 4.4: para reducir la distorsién de tiempo

muerto 20 dB, A debe reducirse en 10 veces.

» La cota en la distorsién depende de A/T, lo que significa que el efecto del tiempo
muerto no puede reducirse aumentando inicamente la frecuencia 1/7T" de la por-
tadora. La reduccion de la distorsion puede alcanzarse usando semiconductores
de potencia con tiempos de conmutacién mas rapidos relativos a la frecuencia de

la portadora.

A partir de este punto es conveniente separar el analisis entre ambos tipos de mues-
treo de manera de obtener, en cada caso, una relacién especifica entre el tiempo de

encendido 7 y la senal moduladora x,,(t).

Espectro del error con muestreo uniforme

Asumiendo que se utiliza MAPUFD, es sencillo obtener una expresién cerrada para
el ancho de pulso del intervalo k-ésimo, que esta dado por 7, = T'[1+x,,(kT")]/2. Por
lo tanto el espectro de la parte dependiente de la senal moduladora z,,(t) de la senal
de error puede calcularse como

k3
Eup(f) = Palf) S e s 0T+5)=iniTan (k) (4.9)
k=ka+p2
donde la dependencia con x,,(t) aparece en el argumento de una exponencial compleja.
Utilizando la expansién en series de Taylor para la funcién exponencial,
[e.e]

eI Tan(KT) Z 3 (it D (4.10)

n!
n=0

y reemplazando esta expresion en la Eq.4.9 se obtiene

k3 o )"
Eu27p(f) = PA(f) Z e_j27rf(kT+€) Z wx%(kT)

n!
k=ka+p2 n=0
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Intercambiando el orden de las sumatorias y manipulando algunos términos puede

obtenerse finalmente

i > mfT)" o
Euayp(f) = =™ Pa(f) ) Z - f a (kT)e 72m T) (4.11)
n=0 k=ko+p2

En el Capitulo 2 se presentd la obtencién del espectro de la parte dependiente de
la senial de la modulacién MAPUFD (sin tiempo muerto), cuya expresién se repite

aqui por completitud,

P, _e—mTZ Z J”fT n(f_%), (4.12)

k=—ocon=1
donde S, (f) es la transformada de Fourier de z,,,(t)" y el subindice u se debe al muestreo
uniforme. Por lo tanto los coeficientes de la serie de Fourier de la senal MAPUFD con

tiempo muerto calculados a partir de la Ec. 4.8, tienen la forma

Tm
J m (_l)m sinm S — 327 (KTH7) 0 )m/T,
— < _1 — -~ 7 J k,u m

Cmu mm (=1) I+ sin(mmT/Ty,) kz—o ¢

2 _jmm(T+a) (mwA)

+—0e Tm sin X
mm T
. ) k
Sln[(k:g - kl)ﬂmT/Tm]e_W n i: =27 (KT+m (KT))m /T
sin(mmT/T,,)
k=ka+p2

(4.13)

Espectro del error con muestreo natural

El espectro para la MAPNFD puede obtenerse a partir de los resultados derivados
para MAPUFD utilizando una senal predistorsionada. Esta senal predistorsionada se
describié con mas detalle en el Capitulo 2, y es tal que &, (kT) =z, (kT +7), es decir
afecta el término del espectro del error, E3 ,(f), que depende de la senal.

Es posible obtener entonces las expresiones para las partes dependientes de la senal
moduladora de la MAPNFD ideal y del error como

(jmk
Pos +Z 27‘7 3) [Sn (FHE) + ()8, (f—£)] (4.14)
n=1 :
QS (D)
Enzplf) == TTPA(F) Y. Y o an (WD +m)e 20 (4.15)
n=0 k=ka+p2 ’

101



4. TIEMPO MUERTO

Por lo tanto los coeficientes de la serie de Fourier de la senal MAPNFED con tiempo

muerto calculados a partir de la Ec. 4.8, tienen la forma

Tm _
J m (_1)m sinTm S —j2n(KTH7, n)m/T,
- __J 1 -1 N oy P J k,N m
Cmn mm (=1) I+ sin(mmT/T,,) kz_;) c
2 _imn(T+a) <m7TA>
+—ce Tm Sin X
mm T
sin[(kg — kl)ﬂ'mT/Tm] Jﬂ(kl;riQ)mT N Z —]27r (kT4 (KT 4+ 5 )/ Ton
sin(mmT/T,,)
k=ka+p2

(4.16)

que es similar a la forma obtenida para el caso de modulacién uniforme. En este caso se
reemplazé el ancho de pulso 74, 7 por el ancho de pulso correspondiente a la modulacién
natural 7, n. Ademaés se utiliza el valor de la senal moduladora en x,, (kT + 74 n) en
lugar de z,,,(kT'). De acuerdo a lo desarrollado en el Capitulo 2, 7, ; puede calcularse a
partir de obtener la senal ,,(kT") con la Ec. 2.39 (pagina 26) y luego obtener los ciclos

de trabajo de la modulacién uniforme (74 /) de dicha senal.

4.3.1. Ejemplo 1: Moduladora sinusoidal

Se calculé el espectro de la senal MAPNFD para una moduladora compuesta por
una unica senal sinusoidal. Los valores de pardmetros para este ejemplos son: A=0,6
y fm = 1/T},, = 50 Hz. También cosp = 1, A = 0,08 = 2 x 10~ %s y la frecuencia
de la portadora es f. = 1/T = 400 Hz. Esta relacién entre la frecuencia de la senal
portadora y moduladora (f./fm) puede ser algo baja para propdsitos practicos, pero
ayuda a diferenciar el comportamiento de la sefial MAP ideal y la senal MAP con tiempo
muerto. En la Fig. 4.5(a) se comparan el espectro analitico, indicado por circulos y el
numérico, indicado con trazo continuo, obtenido mediante la FFT a partir de una
simulacién realizada con el “Power System Toolbox” de MATLAB, la concordancia es
perfecta lo que permite comprobar la veracidad de la expresiéon de la Ec. 4.16. En la
Fig. 4.5(b) se comparan los espectros de la senal MAP ideal y con error por tiempo
muerto. Puede apreciarse que el tiempo muerto incrementa la distorsiéon en banda base,
fundamentalmente el segundo y tercer armonico de la frecuencia fundamental.

La medida para la distorsién arménica total (DAT), utilizada en este ejemplo es

102



4.3 Anadlisis espectral de la senal con tiempo muerto

C, [dB]
0 o} 1
e o o o
I [} ) o o o
| o o 1 [TTeo o9 T o o | T o
o o T | I
_50 -] \ | Tl
| {
B i
~100413 i i it 1YY o+
+ ALY, + AL L i + +
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
=f =2f, SfHz]
(@)
C, [dB]
0l - 5 !
] . ? Q . -
[ IR’]
-20 5 ) ) 5 ) o
-40 1.9 |
n | ]
—60 T

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000

=Je =2, S 1Hz]
®)

Figura 4.5: Coeficientes de Fourier de v,(t) (o) y FFT correspondiente a una simulacién
numérica de v,(t)(—) (a); Coeficientes de Fourier de v,(t) (o), y de v,,i4(t)(0)(b).
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Solo se consideraron los armoénicos 2 a 6 de la senal moduladora por la baja re-
lacién entre la frecuencia moduladora y la frecuencia portadora (8 veces) y ademds
se asume que los armonicos superiores son atenuados por el filtro de salida del in-
versor/amplificador. El grafico de DAT % en funcién de 100A/T (es decir del tiempo
muerto como un porcentaje del periodo de la portadora) se muestra para diferentes
relaciones de frecuencia M = f./f,, en la Fig. 4.6.

En el caso particular de M = f./f, = 10, se calculé también la DAT % utili-
zando simulaciones numéricas y el algoritmo de la FFT para obtener la amplitud de
los arménicos, y calcular la distorsiéon armoénica total con la Ec. 4.17. Estos valores se
representan con circulos en la Fig. 4.6 y nuevamente son una manera de validar los
resultados analiticos (curvas sélidas).

La Fig. 4.6 muestra que el indice de distorsion se incrementa con el tiempo muerto

y que la distorsién armonica total es relativamente independiente de la relacién entre
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Figura 4.6: Distorsién arménica total obtenida para varias relaciones de f./ fy,. Los circu-

los indican valores obtenidos por simulacién numérica.

la frecuencia de la portadora y la moduladora cuando M = f./f,, > 20. En estas con-
diciones la distorsion queda dominada por la magnitud de las componentes arménicas
debidas al tiempo muerto y no por la modulacion MAPNFD. Esta ultima conclusién
permite determinar, para una senal sinusoidal, un limite tedrico para la maxima fre-
cuencia de conmutacion que producird una reduccién efectiva de la distorsion. Mayores
incrementos de f. (por ejemplo en este caso, f. > 20f,,) no tendrian beneficio alguno
desde el punto de vista de la distorsiéon. Sin embargo, el rendimiento empeoraria debido

a las pérdidas de conmutacion causadas por la mayor frecuencia de la portadora.

4.3.2. Ejemplo 2: Moduladora multitonal

Las expresiones analiticas obtenidas anteriormente (Ec. 4.13 y 4.16) fueron verifi-
cadas comprando los resultados con simulaciones numéricas. En este ejemplo la senial
moduladora estd compuesta por tres tonos armoénicamente relacionados con diferentes

amplitudes,
Ty (t) = Asin(2m fint) + 2 Asin(dr fit) + £ Asin(67 fnt)

donde A=0,6 y f,,=1/T,,, =50 Hz. También cos ¢=0,8, A=0,027 y la frecuencia de
la portadora es f.=1/T=1000 Hz. Nuevamente, si bien para algin tipo de aplicacién

este valor de frecuencia portadora puede parecer relativamente bajo, es adecuado para
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4.3 Analisis espectral de la senal con tiempo muerto

mostrar el efecto causado por el tiempo muerto. Para estos valores de parametros se
encontré que: T, /T =20, k1 =2, ke =12, ks =21, p1 = p2 = 0, Ay = A9 = 48,327ps,
Ti, = 190,462us y T, = 323,664 5.

El efecto del tiempo muerto en el espectro de la senial MAP se ilustra en la Fig. 4.7.
Los coeficientes de Fourier analiticos de la senal MAP con error de tiempo muerto, obte-
nidos a partir de la Ec. 4.13 y la Ec. 4.16, se muestran utilizando circulos pequenos. La
FFT de un segmento de una simulacién numeérica utilizando el “Power System Toolbox”
de MATLAB se superpone con linea continua a los resultados analiticos, revelando una
concordancia perfecta entre ambos métodos. También se muestran, utilizando cuadra-
dos pequenos, los coeficientes de Fourier de la sefial MAP ideal v, ;q(t). La Fig. 4.7(a)
corresponde a MAPUFD y la Fig. 4.7(b) corresponde a MAPNFD. Tanto los cuadrados
como los circulos en la Fig. 4.7 muestran la distorsién producida por la modulaciéon
MAP en el primer caso y la distorsién producida por la modulacién MAP y el tiempo
muerto en el segundo. El incremento en la distorsién arménica total (DAT) debido al

tiempo muerto es evidente en el rango de frecuencias 200 — 750 Hz.

Los coeficientes analiticos de Fourier para f. = 5 kHz (con A = 10=°T y A = 0,027))
han sido calculados y se muestran en la Fig. 4.8(a)-(b) para MAPUFD y MAPNFD res-
pectivamente. Puede observarse que la reduccién en la distorsién es la misma en ambos
casos, proporcional a la reduccién de A/T: 66dB~ 20log,,(0,02/107°). La diferencia
entre la MAPUFD y la MAPNFD para el caso sin tiempo muerto puede apreciarse
comparando los espectros indicado con (o) en la Fig. 4.8. En el caso de la Fig. 4.8(a)
se observa que en el rango 200 — 1000 Hz la modulacién uniforme introduce arménicos
de la senal moduladora, mientras que estos armoénicos no se encuentran presentes en
la Fig. 4.8(b) correspondiente la modulacién natural. Cuando A = 107°T (o verdes)
existen armonicos en el rango de frecuencias 200 — 400 Hz debidos a la modulacién uni-
forme que superan al “piso de arménicos” impuesto por el tiempo muerto (unos —125
dB). Por otra parte para el caso en que A = 0,027" (o rojos) el “piso de armonicos” de

—50 dB domina la DAT y por lo tanto ésta es independiente de la modulacion.
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Figura 4.7: Coeficientes de Fourier de v,(t) (o), y de v,,4(t) (@) y FFT correspondiente
a una simulacién numérica de v,(t)(-), para MAPUFD(a) y MAPNED(b).
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4.3 Anadlisis espectral de la senal con tiempo muerto

—50

—100

=150
=200

—250

-300

—50H

—100

=150

=200

—250

-300

5
b) fkHz]

Figura 4.8: Coeficientes de Fourier de v,(t) para A = 0 (0), A = 107°T (o verdes) y
A = 0,027 (o rojos), f. =5 kHz para MAPUFD (a) y MAPNFD (b).
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Figura 4.9: Puente H: esquema y foto de la plaqueta. Se destacan los excitadores y llaves

de una pierna de la etapa de potencia.

4.4. Mediciones del tiempo muerto en el amplificador con-

mutado

Se realizaron mediciones del espectro de la senal MAP cuando se incorpora la etapa
de potencia y por lo tanto los tiempos muertos en las sefiales que comandan las llaves
de potencia para evitar la conduccién cruzada de la fuente. En la Fig. 4.9 se muestra
el esquema tipo puente H utilizado y una foto del prototipo. Se realizaron mediciones
con una frecuencia moduladora de 2205 Hz para un tiempo muerto A = 8,82 % y para
un tiempo muerto minimo de A = 0,882 %.

El valor del tiempo muerto en este iltimo caso se ajusté en funcién de los tiempos
de encendido y apagado de las llaves de potencia, cuyos valores se obtuvieron de las
hojas de datos del fabricante. Los espectros se midieron tanto para salida simple como
diferencial, y los resultados obtenidos se muestran en la Fig. 4.10.

En la Figuras 4.10(a) y 4.10(b) se presentan los espectros para el caso de minimo
tiempo muerto A = 0,882 % , es decir un 0,882 % del periodo T' de la portadora (f. =
1/T = 352,8kHz). Las mediciones presentadas en este capitulo corresponden a los
algoritmo de modulacion MAPUFD con interpolador y moldeo del ruido tanto para
el caso de salida simple (Fig. 3.12, pagina 68) como para el caso de salida diferencial
(Fig. 3.17, pégina 78). En el caso de salida simple se obtiene un DAT+R de —37 dB y
en el caso de salida diferencial el nivel de distorsién arménica mas ruido es de —40,2 dB.
El caso de A = 8,82 % se muestra en las Figuras 4.10(c) y 4.10(d) obteniendo en este
caso un DAT+R de —18,3 dB para el caso con salida simple y de —22,3 dB para el caso
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4.4 Mediciones del tiempo muerto en el amplificador conmutado

Alive 2 416 Hz 20 kHz -50.73 dBVrms | Alive 2 416 Hz 20 kHz -48.61 dBVrms |
0 0
dBVpk SRS dBVpk (5rs)
10 : H : : 10
dB/div dB/div
-100 -100 “
dBvpk | 0Hz 128kHz 256 kHz dBvpk | 0Hz 128kHz 256 kHz!
FFT 1 Log Mag BMH NoAvg FFT 1 Log Mag BMH NoAvg
3/22/11 16:01:21 3/22/11 15:58:25
(a) A = 0,882% con salida simple. DAT+R: (b) A = 0,882 % con salida diferencial. DAT+R:
1,41% (—37 dB). 0,972% (—40,2 dB).
Alive 2 416 Hz 20 kHz -35.11 dBVrms | Alive 2 416 Hz 20 kHz -34.04 dBVrms |
0 0
dBVpk SRS dBVpk (5rs)

10 N B i i 10
dB/div dB/div

R il Al

dBvpk | OHz 12.8kHz 25,6 kHz dBvpk || 0 Hz 128 kHz 256 kHz
FFT 1 Log Mag BMH NoAvg FFT 1 Log Mag BMH NoAvg
3/22/11 15:41:21 3/22/11 15:38:00
(¢) A = 8,82% con salida single. DAT+R: (d) A =8,82% con salida diferencial. DAT+R:
12,2% (—18,3 dB). 7.69% (—22,3 dB).

Figura 4.10: Mediciones de espectros en frecuencia de senales MAP con tiempos muertos.
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(a) Tiempo muerto de A = 0,882 %. (b) Tiempo muerto de A = 8,82 %.

Figura 4.11: Mediciones temporales de las senales MAP con tiempo muerto filtradas.

Salidas filtradas de cada una de las piernas.

con salida diferencial. Resulta interesante comparar las mediciones de estos espectros
(junto con sus respectivos valores de DAT+R) con los obtenidos en el Capitulo 3,
que corresponde a los espectros obtenidos solo debido a la modulacién. Esto permite
obtener una idea de los efectos tanto de la distorsién generada por la modulacién como
de la causada por la etapa de potencia debida a los tiempos muertos. El efecto de estos
dltimos en la distorsién del amplificador queda evidenciada incluso para A = 0,882 %
que es el menor tiempo muerto admisible para el prototipo desarrollado.

Desde el punto de vista temporal, el efecto del tiempo muerto en la senal de salida,
luego de la etapa de filtrado, puede observarse en la Fig. 4.11. En la Fig. 4.11(a) se
aprecia el efecto de un valor pequeno del tiempo muerto (A = 0,882 %). Aunque en la
representacion temporal el efecto del tiempo muerto no es apreciable, los espectros de
la Fig. 4.10 indican un nivel de distorsién importante. En la Fig. 4.11(b) se muestran
las formas de onda de la tensién de salida correspondientes a un tiempo muerto mucho
mayor, de A = 0,882 %. En este caso la distorsién es notoria ain en la representacién
temporal.

Las mediciones de DAT+R para una serie de valores de tiempo muerto, tanto pa-
ra el caso simple como el diferencial, se muestran en la Fig. 4.12 para valores de A
comprendidos entre 0,882 % y 8,82 %. Se observa que la presencia de tiempos muertos
aumenta el nivel de DAT+R tanto para salida simple como diferencial, como surge de

comparar esta curva con los valores registrados en la Tabla 3.3 (casos () y (®)) para
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DAT+R[dB]
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Figura 4.12: DAT+R en funcién del tiempo muerto para salida simple y diferencial

el caso de tiempo muerto nulo. Ademas se observa que la presencia de tiempo muerto
tiende a atenuar las diferencias entre los casos simples y diferenciales.

En conclusién, las mediciones obtenidas junto con los desarrollos analiticos pre-
sentados en este capitulo permiten determinar que los tiempos muertos incrementan
considerablemente la DAT+4R maés alld de la distorsién producida por la etapa de mo-
dulacion.

Para el esquema de modulacién utilizado (MAPUFD con interpolador y moldeo del
ruido) con etapa de salida diferencial, la DAT+R se incrementa de —73,5 dB, cuando el
tiempo muerto es nulo a —42 dB cuando el tiempo muerto es el minimo admisible por la
etapa de potencia. Por lo tanto, en aplicaciones de alta calidad donde se desee un muy
bajo nivel de DAT+R, el control de la distorsién causada por el tiempo muerto puede ser
ma&s importante que la eleccion del algoritmo de modulacién. Aunque en la literatura se
han presentado algunas propuestas que tienden mitigar su impacto([77, 83]), la solucién

de estos efectos todavia sigue siendo tema de investigacion.
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Modelo de un altavoz de doble
bobinado

... Essentially, all models are wrong, but some are useful...

5.1. Introduccién

Hasta aqui se analizaron las etapas de modulacién y procesamiento digital (Capitu-
los 2y 3), y los efectos de los tiempos muertos en la etapa de potencia del amplificador
(Capitulo 4). Para completar la cadena de amplificacién en este capitulo y en el proxi-
mo se estudian el transductor electroacustico y un lazo de control que incluye al altavoz
como parte del lazo.

En el disenio de amplificadores de audio es frecuente modelar el altavoz o parlante
como una resistencia cuyo valor es el médulo de su impedancia a una frecuencia de
1kHz. Aunque es una aproximacioén razonable si el amplificador tiene una muy baja
impedancia de salida, este modelo difiere del comportamiento real, y no es adecuado
cuando se pretende analizar la estabilidad del lazo de realimentacién global [10, 58, 84]
o para conocer los esfuerzos (tensiones y corrientes) a que son sometidas las etapas
de salida del amplificador [85]. En estos casos, es necesario contar con un modelo
matematico que describa adecuadamente el comportamiento del altavoz.

El diseno de transductores electroactsticos tiene una larga tradicién [86]. El modelo
clésico del altavoz electrodindmico desarrollado por Thiele y Small [87] es un sistema

lineal e invariante en el tiempo, caracterizado por un conjunto de seis parametros, que
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se pueden determinar con facilidad; es un modelo muy sencillo, pero razonablemente
preciso. Los modelos actuales tienen en cuenta, entre otros, fendmenos no lineales tales
como la elasticidad e histéresis de las suspensiones [57, 88, 89, 90, 91], la dependencia
temporal y con la corriente de los pardmetros cldsicos [92], etc. También se han de-
sarrollado modelos discretos, adaptados para facilitar la implementacién en sistemas
de control activos, como identificacion de pardmetros, ecualizacién y compensacién de
la distorsién no lineal [93]. Todos estos enfoques conducen a modelos con pardmetros
dificiles de estimar, que si bien representan con bastante fidelidad el comportamiento
del sistema real, dificultan el diseno de sistemas de control confiables y robustos.

Un fenémeno importante, que se comenzoé a considerar a fines de los anos 80, es
el efecto de las corrientes pardsitas en la estructura polar del parlante, que no sdélo
causan pérdidas que son funcién de la frecuencia, sino que alteran el comportamiento
del sistema en medias y altas frecuencias, dando lugar a un efecto “semi-inductivo” [94,
95, 96, 97]. La denominacién indica que su comportamiento en funcién de la frecuencia
es el de una impedancia cuyo médulo varia a razén de 10 dB/década en lugar de 20
dB/década, comportamiento que se modela utilizando ecuaciones diferenciales de orden
fraccionario [98, 99].

En este capitulo se deriva el modelo de un altavoz con doble bobinado disenado
para la reproduccién de bajos (subwoofer). En primer lugar, se recuerda la derivacién
del modelo fisico que permite obtener los parametros de Thiele y Small, y del modelo
“caja negra” que simula el efecto de la semi-inductancia (Seccién 5.2). Se supone que
las condiciones de trabajo son tales que el sistema queda siempre dentro del rango de
operacion lineal, y por lo tanto se desprecian los fenémenos no lineales. Sin embargo,
se incluye el efecto semi-inductivo pues su accién se manifiesta para cualquier rango de
operacion.

Debido a la existencia de dos bobinados de excitacion, el modelo involucra la ob-
tencién de algunas relaciones que no estan presentes en un parlante de bobinado tnico,
y que no son habituales en la literatura sobre el tema. Un excepcién es [100], pero
alli no considera el efecto semi-inductivo. A partir de la impedancia eléctrica del par-
lante, se obtienen otras relaciones de interés entre diferentes magnitudes fisicas como
velocidades y aceleraciones del cono del parlante, tensiones inducidas, etcétera. Estas
relaciones entre diferentes magnitudes fisicas se expresan a través de funciones transfe-

rencia, las cuales se describen en la Seccion 5.3. Los resultados tedricos son contrastados
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con datos experimentales obtenidos a partir de ensayos realizados en laboratorio lo que
permite realizar una validacién del modelo (Seccién 5.4). Por tltimo, en la Seccién
5.5 se presenta un modelo tipo caja negra de alta frecuencia, que permite describir el

comportamiento del altavoz en un banda mas alta de frecuencias.

5.2. Modelo del parlante

El modelo busca caracterizar el comportamiento del sistema desde las variables
eléctricas (tension y corriente) a las variables mecanicas (aceleracién, velocidad, posi-
cién) y acusticas (presién acustica). El sistema bajo estudio tiene dos bobinados de
excitacion, y el modelo tiene en cuenta los efectos inductivos de un bobinado sobre el
otro y la induccién causada por el movimiento del cono.

El modelo circuital se deriva en dos etapas. Se parte de un modelo fisico, caracte-
rizado por los pardmetros de Thiele y Small [87, 101, 102, 103] que es adecuado en el
rango de las bajas frecuencias, por debajo de 100 Hz, aproximadamente. La segunda
etapa, inspirada en un modelo tipo “caja negra” sirve para conciliar discrepancias con
las mediciones realizadas sobre un parlante real, sobre todo en el rango de medias y
altas frecuencias (por encima de los 100 Hz y hasta los 5 kHz, aproximadamente). Esta
diferencia se atribuye al efecto pelicular que sufren las corrientes parasitas que circulan
por el nicleo de hierro del parlante [94, 97], que causan que el bobinado se comporte

como una “semi-inductancia’”.

5.2.1. Modelo fisico

El enfoque cldsico se basa en modelar las partes acustica, mecanica y eléctrica
del parlante y luego convertir los parametros de un dominio a otro, obteniendo un
equivalente circuital de la parte mecanoacistica. N. Thiele y H. Small caracterizaron
un conjunto de parametros que permiten modelar la respuesta en baja frecuencia de
un parlante, y que se obtienen a partir de la curva de impedancia eléctrica en funcién
de la frecuencia, en una zona préxima a la resonancia mecanica.

En la Fig. 5.1 se muestra un esquema de los circuitos eléctrico y mecéanico. La
dindmica mecanica del parlante puede modelarse como un conjunto masa, resorte, y

amortiguador con desplazamiento en una tnica direcciéon Z. La ecuacién diferencial que
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Figura 5.1: Modelo electro-mecéanico del parlante.

caracteriza este comportamiento es
MI(t) + bE(t) + KZ(t) = F, (5.1)

donde M, b y K representan la masa equivalente, el coeficiente de amortiguamiento
y la rigidez de la suspension respectivamente. La fuerza F provoca el desplazamiento
de la masa (el cono del parlante), y estd relacionada con la corriente eléctrica i;(t)
que circula por el bobinado de excitacion a través de una constante de transduccion
electromecanica BY; es decir F = Bliy (t). Esta expresién junto con la Ec. 5.1 establecen
la relacion matematica que existe entre la parte eléctrica y mecanica del parlante.

En la figura no se representan algunos parametros importantes tales como la pérdida
y la compliancia (inversa de la elasticidad) de las suspensiones, y la masa del aire en
movimiento. Sin embargo, sus efectos son similares a los de los parametros mecanicos,
y seran considerados en conjunto con éstos en la siguiente seccion.

La parte eléctrica del altavoz se modela como un circuito compuesto por una induc-
tancia en serie con una resistencia y una fuerza contra electromotriz (fem). La ecuacién
eléctrica para un tnico bobinado es
diq

Vg = BOT + Riy(t) + L=,

(5.2)

donde Vp representa la tension en el bobinado de excitacién, R y L son la resistencia
e inductancia del bobinado, respectivamente, y BlE representa la fem debida a la
velocidad de desplazamiento del cono del parlante.

5.2.1.1. Equivalente eléctrico de la parte mecanica

Para simplificar el tratamiento es conveniente derivar el equivalente eléctrico de

la parte mecédnica. En [104] se presentan diferentes tipos de “analogias dindmicas”
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5.2 Modelo del parlante

+ e

Figura 5.2: Modelo con equivalente eléctrico de la parte mecanoactstica.

que permiten resolver problemas mecédnicos y acusticos aplicando teoria de circuitos.
El sistema mecanico masa-resorte-amortiguador puede reemplazarse por un circuito
eléctrico resonante RLC, modelado con ﬁl, o y Rl, que representan los equivalentes
eléctricos de la parte mecénica (Fig. 5.2). En la figura se incluye también la impedancia
de radiacién Zp, resultante de las masas, compliancias y resistencias actsticas. Este
modelo eléctrico equivalente de la parte mecanica y acustica se acopla a la parte eléctrica
del circuito a través de un transformador ideal con relacién de vueltas B/ : 1.

Los efectos de la impedancia de radiacion Zr pueden modelarse junto con los de
ﬁl, o y Ry en elementos L1, C1 y Ry, sintetizando caracteristicas propias del altavoz
combinadas con el efecto que el aire circundante (carga acistica) imprime al diafragma
del altavoz. Esta impedancia de radiacién varia segin el montaje del altavoz (aire
libre, baffle infinito, caja cerrada, etc.) cambiando de forma significativa la curva de la
impedancia en funcién de la frecuencia para cada caso. Por lo tanto, el modelo derivado
en este capitulo es el del conjunto altavoz méds caja acustica.

La Ec. 5.1 describe el comportamiento mecénico y puede expresarse en funcion de

la velocidad como .
Mfl—’; b+ K / Fdt = Bliy (1), (5.3)

donde v representa al vector velocidad.
La magnitud de la velocidad del cono |U] estd representada por la tensién del se-
cundario en el circuito equivalente ¥ = V/BY, y entonces
Olfl—;)JrRilﬁJrLil/Udt:z'z. (5.4)
Teniendo en cuenta que la relacion de corrientes para el transformador ideal es ig =
Bli; es clara la similitud entre la Ec. 5.3 y la Ec. 5.4 de donde pueden despejarse los

parametros eléctricos en funcién de los mecanoacusticos.
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Figura 5.3: Modelo eléctrico del parlante referido al primario del transformador ideal.

El circuito equivalente de la Fig. 5.3 se obtiene reflejando la impedancia del secun-
dario al primario como Z, = (Bf)?Z,. Los pardmetros mecanoactsticos vistos desde el
primario resultan

Cq

Ly=L1(B0)?, Ry, =Ry (Bl)?,

donde el subindice m indica que estos elementos representan la dinamica mecanoacusti-

ca.

5.2.1.2. Parametros de Thiele-Small

El circuito resonante paralelo del esquema de la Fig. 5.3 provoca un pico en la
curva del médulo de la impedancia en funcién de la frecuencia (resonancia mecénica)
que generalmente ocurre a frecuencias mucho mas bajas que otros efectos causados
por los parametros eléctricos. A partir de esta resonancia los valores de capacidad,
resistencia e inductancia equivalentes se pueden calcular sin gran error.

La frecuencia de resonancia mecanica fr se lee directamente del grafico del médulo
de la impedancia en funcién de la frecuencia. El valor de R es la resistencia de conti-
nua del bobinado, y se determina con un éhmetro. En la frecuencia de resonancia la
impedancia es resistiva pura (fase nula) y el valor medido es Rg = R+ R,,,. En base a

estos valores pueden determinarse los factores de mérito mecanico Qs y eléctrico Qes

__fr [Bm R
Qms—f2_f1 R’ Qes—RR_RQmS7 (55)

1/2.

dados por

donde f1 y f2 son las frecuencias en donde |Z(jw)| = (RRR)
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5.2 Modelo del parlante

Los pardmetros C,,, R, v L, se calculan a partir de estos coeficientes como

1 Qes 1 R Qms
m = ) Lm — 3 Rm - R .
27TfR R 27TfR Qes Qes

De esta forma, los valores de los analogos eléctricos de los pardmetros mecanicos del

(5.6)

parlante pueden calcularse facilmente a partir de la curva de impedancia eléctrica en

funcién de la frecuencia.

5.2.1.3. Modelo del doble bobinado

Para un parlante con doble bobinado es posible obtener la relacién entre las ten-
siones de ambos bornes (de ahora en més denominadas vp1 ¥ vp2), que dependen de
las inductancias propia y mutua, y de la tensién inducida debido al desplazamiento del
parlante. Las ecuaciones correspondientes en el dominio transformado de Laplace son

Vin(s) = BV (s) + RI (s) + LsIi(s) + Msly(s)

(5.7)
Via(s) = BV (s) + RIy(s) + LsIy(s) + MsI;(2)

donde R y L son las inductancias de cada bobinado (las que se suponen iguales) y M

es la inductancia mutua.

5.2.2. Modelo “caja negra”: semi-inductancia

En diferentes trabajos [94, 97| se ha reportado que el modelo presentado en la
seccion anterior puede no ajustar a las mediciones realizadas sobre un parlante real. La
diferencia se debe a que el efecto pelicular produce la circulacién de corrientes pardsitas
o de Foucault por el ntcleo de hierro y las piezas polares del parlante. La combinacién
de estos efectos hace que el bobinado se comporte como una inductancia cuyo médulo
varfa 10 dB/década en funcién de la frecuencia en lugar de los 20 dB/década de una
inductancia comun; de alli el nombre de “semi-inducancia”. La forma usual de expresar

la impedancia eléctrica de la semi-inductancia es

Z = Kgy/jw.

La inductancia L del bobinado se modela como la conexién serie-paralelo de tres
elementos: dos inductancias puras Lgi, Lgo y la semi-inductancia Kg. En la Fig. 5.4

se repite el circuito esquematico de la Fig. 5.3, donde se ha reemplazado la inductancia
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Figura 5.4: Modelo con semi-inductancia.

1 N “ [ s “
i ~ 1 " ~J |
W O
| S B S | |
WA N N W
| N ! ! s !
| TR | TR
L LI N —_| LI
ﬂw :“.H. Mw,\/ly ﬂw
+ T . + 9
S . / S N

m a Sm m ol Sm

g s m NS s m

| = |

5 HEER= |

e N TR N

[ )
S ~
— [\l
» + W _ + N | e

Figura 5.5: Modelo eléctrico equivalente del parlante con doble bobinado.
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5.3 Funciones transferencia

L por el nuevo modelo. El valor de la impedancia equivalente correspondiente a la

inductancia del bobinado esta dado por

KgLgys®/?
KS\/E + Lgos’

El efecto semi-inductivo también afecta el acoplamiento mutuo entre los dos bobinados

Z1, = Lgi1s+

(Fig. 5.5). Para tener en cuenta este efecto en la Ec. 5.7 debe reemplazarse el producto

sM por la impedancia de acoplamiento Zj; = sMg dada por

Ky Mys3/? Ky Myst/?

M 18+KM\/§+M28 S(

—— ) =5sM 5.8
1+KM\/E+M2$) sivlg, ( )

donde M7, Ms y k,, son parametros que modelan un efecto andlogo al de Lgq1, Lgo y Kg
pero en este caso para el acoplamiento mutuo en lugar de la inductancia del bobinado.
La inclusion del efecto semi-indutivo en el acoplamiento mutuo entre los bobinados no
ha sido observado en la literatura consultada.

En base al circuito equivalente de la Fig. 5.5 se pueden encontrar las expresiones

para la impedancia mecénica Z,,ec

L, R,.s
7 = 5.9
T R4 Lyns+Cry Ly Ry 52’ (5.9)
y la impedancia total Z = R+ Z1 + Znec,
blsé —|—b23—|—b3$% —|—b4$2—i-b5$g +b683+b73%
7 (5.10)

ao 4 a15% + ags + ags% + ags® + agss
que incluyen potencias fraccionarias de la variable compleja s. En la expresion de la
impedancia total Z se supone que no circula corriente por el bobinado 2 (iy = 0) ya

que solo se utiliza como sensor. Las expresiones de los distintos coeficientes a;, b; se

listan en la Tabla 5.1.

5.3. Funciones transferencia

Ademas de la impedancia eléctrica, en ciertas aplicaciones (como el control del
parlante a lazo cerrado) es necesario conocer otras relaciones entre diferentes magnitu-
des fisicas. Por ejemplo, si se excita al parlante desde uno de sus bobinados se puede
determinar cudl serd la tensién inducida en el bobinado restante o la aceleracion o velo-

cidad de desplazamiento del cono del parlante. A continuacién se derivan las funciones
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Tabla 5.1: Coeficientes de Z(s)

Numerador Denominador
bo =0 apg= K s Rm
blzRRm(Ks—i-LSQ) a1=LsoR,,

bo= K [Ly BA-Ryy(Lint+Ls1+Ls2)]  az=KsLp,
bs=Lgo(LimR+ LR+ Lsi1Ry) as=LpyLss
by=LnKs(Lsi+Lso+CrRRy,)  as=CpKsLiy Ry,
b5:LmL52(L51+CmRRm) a5 =CuLinLso Ry,
bg=Ci Ks Ly Ry (Ls1+ Lg2)

by=Cy Ly Ls1Lso Ry,

transferencias para diferentes pares entrada/salida. En todos los casos el modelo de
parlante utilizado corresponde al descrito en la seccién anterior, incluyendo el efecto
semi-inductivo tanto en la inductancia del bobinado como en la inductancia mutua

(Fig. 5.5).

5.3.1. Funcién transferencia Hy,, (s)="Vi2(s)/Vii(s)

La Ec. 5.7 describe la relacion entre las tensiones y corrientes de cada bobinado
del parlante. Si se inyecta una sefial de audio en el bobinado 1, la senal del bobinado
2 a circuito abierto estard compuesta por dos términos: la tensién generada por el

desplazamiento del parlante y la inducida por el acoplamiento mutuo. Se tiene entonces
Via(s) = BOV (s) + Zu I (s),

donde I1(s) y ‘7(3) son la transformada de Laplace de la corriente por el bobinado de
excitacién y la velocidad respectivamente y Zj; es la impedancia de acoplamiento dada
por la Ec. 5.8. La velocidad puede calcularse como la tensién en el paralelo L,,, C,, y

R, del modelo de la Fig. 5.4 dividida por B{. Es posible expresar a Vjs(s) como

Vials) = B D e | g, Tls)
Zm€C+Z
= Vi) D D1,
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y la funcién transferencia Hy,,, (s) = Vi2(s)/Vp1(s) resulta

o %2(3) o Zmec+ZM
Vi1 (s) Z ’

Hy,,,, (s) (5.11)

donde la impedancia mutua Zj;, la impedancia mecanica Z,.. y la impedancia total

Z estan dadas por las Ecs. 5.8, 5.9 y 5.10, respectivamente.

5.3.2. Funcién transferencia Hgvbl(s):g(s)/vbl(s)

Esta funcién transferencia relaciona la tension de excitacién con la aceleracion del
cono. La aceleracion es la derivada de la velocidad, y en el dominio transformado puede

expresarse como
— s %1 (S)Zmec L
Z Bl

y por lo tanto la funcién transferencia que relaciona la aceleracién con la tension de

A(s) = sV (s)

entrada es
S Zmec
HA‘VM (8) = ﬁ Z . (512)

5.3.3. Funcién transferencia Hy,, (s)=V(s)/Via(s)

La relacion V (s)/Via(s) expresa la velocidad del cono en funcién de la tension Vis(s)
inducida en el segundo bobinado, cuando el bobinado primario se excita con una tension
Voi(s). A partir de las funciones transferencias Hy,,, (s) vy HA‘VM(S) (Ecs. 5.11 y 5.12,
respectivamente) resulta

% 1Hyz, (s
Hyy,, (s) = (5) = —7AVM( !
b2 Via(s) s Hupyyy (8)

1 Zmec

= —— 1
Bl Zyee + Znr (5:13)

5.4. Validacion experimental y ajuste de parametros

Para validar el modelo se realizaron ensayos de laboratorio sobre un parlante de
doble bobinado (modelo Sony XS-L1235D4), montado sobre una caja actstica cerrada
de 56 litros de volumen (altoxanchoxprofundidad: 0.44mx0.39mx0.33m). Se excité el
altavoz por uno de los bobinados, y se midieron la tensién y corriente de excitacion,

la tensién inducida en el segundo bobinado y la aceleracion del cono en funcién de la
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Figura 5.6: Banco de prueba.

frecuencia de la senal aplicada. Las medidas de aceleracién se relevaron con un ace-
lerémetro integrado (MMAG6222AEG de Freescale Semiconductor), con un rango de
trabajo de £20g, montado sobre el cono del parlante. También se registré la intensidad
acustica de campo cercano y lejano utilizando un micréfono calibrado, contrastado con
un decibelimetro de precision Briiel & Kjaer 2238 Mediator. Las mediciones se efectua-
ron en un banco de pruebas automatizado formado por un generador de seniales (Agilent
33220) y un osciloscopio (Agilent MSO7104A) controlados por computadora (Fig. 5.6).
La velocidad del cono del parlante se calculé integrando la medida de aceleracién.

A partir de las curva de impedancia en funcién de la frecuencia se identificaron
los parametros de Thiele-Small, que caracterizan la respuesta a baja frecuencia. Los
parametros que modelan los efectos semi-inductivos se calcularon de manera de mini-

mizar el error entre las predicciones del modelo y las mediciones.

5.4.1. Calculo de los parametros de Thiele-Small

La Fig. 5.7 muestra las mediciones de la impedancia (médulo y fase) en funcién

de la frecuencia. El valor de la resistencia de continua es R = 4,322, y se encuentra
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5.4 Validaciéon experimental y ajuste de parametros
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Figura 5.7: Determinacién de los pardmeros de Thiele-Small. Las mediciones se indican

con puntos.
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Figura 5.8: Impedancia en funcién de la frecuencia. (a) médulo; (b) fase. Mediciones (e);

modelo sin (— —) y con (—) semi-inductancia.

que la frecuencia de resonancia es fr = 38,56 Hz. El mdédulo de la impedancia a esa
frecuencia es Rp = 15,27, y por lo tanto, R,, = Rr — R = 10,95¢). Se tiene entonces
que (RRR)1/2 = 8,120, y por lo tanto, f; = 32,24 Hz, fo = 44,64 Hz. De las Ec. 5.5 se
tiene que Qs = 5,85, Qes = 2,31. En base a estos pardmetros y utilizando la Ec. 5.6

se pueden calcular C,,, y L., que se detallan en la Tabla 5.2.

5.4.2. Modelo de la inductancia eléctrica

Para completar el modelo de impedancia falta determinar el valor de la componente
inductiva del bobinado. Tal como se explicé en secciones anteriores, cabe la posibilidad

de modelarlo con un tnico elemento L (Fig. 5.3), o con tres elementos Lgy, Lgo, y
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5.4 Validaciéon experimental y ajuste de parametros

Kg para tener en cuenta el efecto semi-inductivo (Fig. 5.4). En cualquier caso, estos
parametros se determinan minimizando las diferencias entre las predicciones del modelo
y los datos medidos con el auxilio de un programa de matematica simbdlica, planteando
la funcién objetivo
N
Jz=Y_|126)1-12 () (5.14)
i=1
donde Z (i) es el i-ésimo valor de impedancia medido y Z(jw) esté dada por la Ec. 5.10.
El indice “i” se utiliza para recorrer el arreglo de valores medidos. Si no se consideran
los efectos semi-inductivos (haciendo Kg = 0,y Lg1+Lgs2 = L), y optimizando sobre un
rango de frecuencias comprendido entre 100 Hz y 1 kHz se encuentra que L = 2,17 mH,
obteniéndose las curvas de médulo y fase de la impedancia que se representan con lineas
de trazos en la Fig. 5.8. Si bien el modelo copia muy ajustadamente la respuesta en baja
frecuencia, se aprecian diferencias en el rango de medias y altas frecuencias. Utilizando
el modelo que contempla los efectos semi-inductivos (con Kg # 0), y minimizando
sobre el mismo rango de frecuencia, se encuentra que Lg; ~ OH, Lgo = 3,2mH, y
Kg = 0,17sH, obteniéndose la aproximacién indicada con linea llena en la Fig. 5.8. Este

modelo captura mejor el comportamiento del sistema en un mayor rango de frecuencias.

5.4.3. Modelo del doble bobinado

Los parametros restantes representan la inductancia mutua entre los bobinados,
caracterizada por My, My, K); (considerando el efecto semi-inductivo de las corrientes
pardsitas en las piezas polares) y la constante de transduccién electromecanica BY. Los
tres primeros pueden calcularse a partir de la funcién transferencia Hy;,,, (s) entre Vio y
Vi1, dada por la Ec. 5.11, que a su vez depende de la inductancias mutua Zj;, mecénica
Zmee v total Z dadas por las Ecs. 5.8-5.10. Estas dos ultimas expresiones son funcion
de Ry, Cp, v Ly, (el equivalente eléctrico de los pardmetros mecénicos), que a su vez
dependen de BY{, como revela la Ec. 5.6. Sin embargo, como estos tres elementos se
han calculado en base a la curva de respuesta en frecuencia de la impedancia eléctrica,
pueden ser considerados independientes de Bf. Por este motivo, los parametros My,

Ms, Ky se calcularon minimizando la funcién objetivo

N
To= 3 i, ()|~ | i, G| (5.15)
i=1
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Figura 5.9: Médulo y fase de la respuesta en frecuencia Hy,,v;, (s). Datos experimentales

(e), optimizacién local (— —), optimizacién global (—).
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5.4 Validaciéon experimental y ajuste de parametros

sobre un rango de frecuencia comprendido entre 10Hz y 1kHz, obteniéndose M; =
O0H, My = 3,6mH, K;; = 0,15sH. El comportamiento de la funcién transferencia
aproximada con estos valores se representa con linea de trazos en la Fig. 5.9, donde los
datos experimentales estan indicados con puntos.

La constante de transduccién electromagnética Bf aparece en la expresiéon de la fun-
cion transferencia H AV, (s), dada por la Ec. 5.12, que relaciona la tensién de excitacion

con la aceleracién. Por lo tanto se calcula minimizando la funcién objetivo

N
Ti= > [ gy, (D=1 H gy, o) (5.16)
=1

sobre un rango de frecuencia menor (entre 10 Hz y 300 Hz, que es el rango de funcio-
namiento del acelerémetro) de donde se obtiene B¢ = 7,89 Tm. La comparacién entre
la funcién transferencia H vy, Y los datos experimentales se muestra en la Fig. 5.10
con linea de puntos. Se aprecia una diferencia en las respuestas en el rango compren-
dido entre los 30 Hz y los 60 Hz. (Las diferencias por encima de 150 Hz corresponden
a fenémenos de resonancia que no han sido modelados.) Con los valores de Mj, Mo,
Ky y BY calculados también se puede comparar la funcién transferencia vabz (Jw)
que relaciona la velocidad del cono con la tensién inducida en el segundo bobinado,
tal como se muestra con linea de trazos en la Fig. 5.11. Nuevamente, se observa una
discrepancia entre el modelo y los resultados experimentales.

Las diferencias entre las curvas experimentales y las respuestas del modelo pueden
atribuirse al procedimiento de calculo de los pardametros, ya que, por ejemplo, el modelo
de la semi-inductancia de los bobinados, representado por los parametros Lgi, Lgo
y Kjs intervienen no sélo en la expresion de la impedancia Z, sino también en las
funciones transferencia Hy,,,, (jw), H 5y, (Jw) vy Hy,, (jw). Algo similar ocurre con los
parametros My, Ms, Ky que modelan los efectos de la inductancia mutua, que influyen
sobre la tres funciones transferencia indicadas, y no sélo sobre H,,,, (jw), que fue a
partir de la cual se derivaron. Por ello se plantea una optimizacién “global” (en el

sentido que intervienen todas las funciones transferencia de interés) dada por
J=kiJz + k‘QJp + k‘3Jg + k‘4<]‘7

donde k1 a k4 son constantes de peso positivas, Jz, J, y J ; estdn dadas por las Ecs. 5.14,
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Figura 5.10: Respuesta en frecuencia H s, (s) (médulo y fase). Datos experimentales

(e), optimizacién local (— —), optimizacién global (—).
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5.4 Validaciéon experimental y ajuste de parametros
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Figura 5.11: Respuesta en frecuencia Hyy, (s) (médulo y fase). Datos experimentales

(e), optimizacién local (— —), optimizacién global (—).

131


xx_CapModelo/figures/respFrecVVB2.eps

5. MODELO DE UN ALTAVOZ DE DOBLE BOBINADO

Tabla 5.2: Valores estimados

Parametro Valor Unidades
R 4.32000 Q0
Thiele- L, 7.72670%x 1073 H
Small R,, 10.94930 Q
C, 2.20399x 1073 F
) Lsi  0.25138x1073 H
Semi-
] Lsy  2.59658x 1073 H
inductancia
Kg  0.14003 sH
M, 0.59457x 10~ H
doble My 3.23626 x 1073 H
bobinado Kj;  0.14529 sH
By 8.31191 Tm

5.15, y 5.16, respectivamente, y

N
JV:Z ‘|H‘7Vb2 (@)= Hyy,, (Gwi)|
=1

tomando como punto inicial los valores de Lg1, Lgo, Kg, M1, Ms, Ky v B{ hallados
en cada una de las optimizaciones “locales”. De esta forma se encuentran los valores de
los parametros listados en la Tabla 5.2.

La comparacién entre las respuestas en frecuencia en modulo y fase, y las mediciones
para Hy,,,, (jw), H 3y, (jw)y Hyy, (jw) se muestran en las Figs. 5.9 a 5.11, respectiva-
mente, con lineas de trazo continuo. En todos los casos se consigue una aproximacién

aceptable.

5.5. Modelo caja negra de alta frecuencia

Para el diseno del lazo de control, que se desarrolla en le Capitulo 6, es necesa-
rio contar con un modelo del parlante, que relacione la tensién de excitacién con la

aceleracion del cono, incluso a mayores frecuencias que el modelo caja gris descripto
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Figura 5.12: Respuestas en frecuencia A/V;; medidas de lazo abierto para diferentes

amplitudes de excitacién.
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Figura 5.13: Respuestas en frecuencia V42/V,1 medidas de lazo abierto para diferentes
amplitudes de excitacién.

134


xx_CapModelo/figures/ResFrecNoLinealVb2Vb1.eps

5.5 Modelo caja negra de alta frecuencia

anteriormente. Si bien el objetivo de control que se plantea en el mencionado capitulo se
especifica en el rango de las bajas frecuencias, con lo cual podria suponerse que el mo-
delo presentado previamente es adecuado, es necesario que el modelo describa al menos
parte del comportamiento de alta frecuencia (fuera del rango de interés desde el punto
de vista de las especificaciones de control). Este requisito se determiné a partir de la ex-
periencia préctica, la cual permitié detectar importantes resonancias y no linealidades
dependientes de la amplitud de excitacion en la aceleracién del cono del parlante. En
la Fig. 5.12 se muestra la respuesta en frecuencia extendida de la aceleracién del cono
del parlante para distintas amplitudes de excitacién. Pueden observarse claramente las
variaciones tanto en modulo como en fase de las resonancias presentes en el rango de
frecuencia 250 — 650Hz. Estas nolinealidades, son propias de la aceleracion del cono y
no se detectaron en otras variables: a modo de ejemplo, en la Fig. 5.13 se muestra la
respuesta en frecuencia medida de Vjo/V3; para diferentes amplitudes de excitaciéon. En
este caso las variaciones son minimas.

Para intentar garantizar la estabilidad del lazo de control se decidié identificar parte
del comportamiento de “alta frecuencia” (dindmica correspondiente a la resonancia
en el rango 250 — 650Hz). En particular se opté por identificar el modelo utilizando
las mediciones correspondientes a una tension de excitaciéon de 1 VPP. Esta da como
resultado una de las resonancias de mayor amplitud (ver Fig. 5.12), que corresponden
a un modelo con polos més cerca del eje imaginario y por lo tanto es la situacién mas
exigente para el disefio de lazo de control.

A partir de las mediciones obtenidas, usando como condiciones iniciales las obteni-
das con el modelo de baja frecuencia, y empleando una herramienta de software para
identificacién de sistemas (System Identification Toolbox de MATLAB®) se obtuvo un
modelo de “orden completo” Gpco, que resulté de dimensién 25. Para simplificar el
diseno del controlador se redujo el orden, obteniéndose una planta de “orden reduci-
do” Gogr de dimension 9. Una caracteristica de este modelo es la presencia de un par
de ceros en el semiplano derecho. En la Fig. 5.14 se muestran las respuestas en fre-
cuencia (médulo y fase) de ambos modelos junto a los datos experimentales obtenidos
en el laboratorio. Como es natural, el modelo de orden completo Gpc aproxima con
mayor precisiéon los datos experimentales, mientras que el modelo de orden reducido
Gor presenta pequenas diferencias en algunos rangos de frecuencias. El modelo de or-

den completo Gpoc se utilizara sélo para verificar el desempeno de los controladores
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Aceleracion [g]
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Figura 5.14: Respuesta en frecuencia de lazo abierto. Modelo de orden completo (—),
modelo de orden reducido (--) y mediciones (o).
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5.5 Modelo caja negra de alta frecuencia

Tabla 5.3: Coeficientes de la planta de orden reducido Gog(s)

N(s) D(s)

s? 0 1

s®  —3.0935x10%  1.1162x10%
sT 2.3238x107  3.8900x 107
s%  —1.1500x 10"t 2.4625x 10"
s 3.5354x 10  4.3732x 10
st —1.2955%x10'®  1.6708x10'8
s2 1.2680x10%"  1.5515x 102!
52 —4.5263x10%  3.3971x 10%*
st 0 5.6886 x 1026
s0 0 2.0155 x 10

disenados utilizando el modelo de orden reducido Gog; los coeficientes del numerador

y denominador de este sistema se listan en la Tabla 5.3.
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Realimentacion de la aceleracion

del cono del Altavoz

...la bobina recibe las senales eléctricas del amplificador, lo que induce en ella un
campo magnético que interactia con el imdn y, por lo tanto, se sacude de adelante hacia
atrds arrastrando el cono (o diafragma), que de esta forma produce ondas de presion
en el aire...

...st usted pone la mano delante de un gran parlante que estd sonando mds o menos
fuerte sentird que sale de alli algo asi como viento. Es aire modulado, es viento bajo

control... !

6.1. Introduccién

La mejora del desempeno de los parlantes por medios electrénicos ha sido motivo
de interés permanente. Desde estimar la fuerza contraelectromotriz en bobinados del
parlante utilizando un circuito puente [105], hasta la aplicacién de técnicas de control
no lineal [106], una amplia variedad de métodos y sensores se han aplicado a lo largo del
tiempo para reducir la distorsion, extender el ancho de banda de operacién, ecualizar
la curva de respuesta en frecuencia, etc.

Algunos enfoques intentan corregir estas caracteristicas mediante compensaciones
a lazo abierto (feedforward), como por ejemplo [107, 108, 109]. El inconveniente es que

necesitan modelos muy precisos, y no toleran variaciones en los pardmetros, causados,

'A. Torres; La fidelidad en los tiempos del MP3; Seccién Tecnologfa, La Nacién, septiembre de 2009
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6. REALIMENTACION DE ACELERACION

por ejemplo, por un incremento de la temperatura de operacién. Por ello, la mayoria
de las técnicas actuales intentan aplicar técnicas de control realimentado para mejorar
el comportamiento del sistema regulando la velocidad o la aceleracién del cono del
parlante, metodologia que se ha denominado realimentacion de movimiento (motional
feedback). La realimentacién de velocidad permite regular el flujo volumétrico generado
por el parlante, proporcional al producto de la velocidad del cono por el area efectiva
del mismo, que es una magnitud adecuada para muchas aplicaciones en acustica [110].
Por otra parte, la realimentacién de aceleracién es apropiada para regular la presién
acustica, que es directamente proporcional a la aceleracion del cono cuando el parlante
estd montado en una caja acustica sellada [111].

Independientemente del tipo de lazo de control implementado, se han ensayado una
gran variedad de sensores para determinar alguna variable mecénica asociada al despla-
zamiento del cono del parlante. Una de las primeras aplicaciones [112] propone utilizar
como medida de velocidad la fuerza contraelectromotriz inducida en el bobinado del
parlante por el movimiento del cono; Hanna [113] emplea en cambio un bobinado auxi-
liar. Este mismo sensor ha sido estudiado por varios autores; entre ellos merecen citarse
los trabajos de Klaassen [114], y més recientemente, Radcliffe [110]. El inconveniente de
este sensor es que la tensién inducida sufre distorsiones a causa de la estructura de las
piezas polares y la bobina moévil, o debido al efecto transformador entre los bobinados
principal y auxiliar.

También se ha propuesto la medicién de la posicién del cono con sensores épticos [50]
o capacitivos [115], y utilizar esta informacién para realimentar posicién o velocidad. La
necesidad de modificaciones en la estructura del parlante en el primer caso y el costo
del sensor en el segundo, probablemente han influido en que estas dos alternativas
no hayan tenido gran difusién. También merecen mencionarse las técnicas basadas en
interferometria ldser [92], o triangulacién [96], aunque este enfoque ha sido utilizado
mas para el modelado que para el control.

La realimentacién de la aceleracién ha sido propuesto por primera vez en [114].
Se han explorado distintas alternativas a lo largo de los anos, utilizando mediciones
actsticas con micréfonos [116], sensores piezoeléctricos montados sobre un parlante
comun [117], hasta modificaciones del transductor para compensar problemas de los
primitivos acelerémetros [118]. Debido a los inconvenientes de utilizar un micréfono en

la realimentacién, que capta no sélo la sefial del parlante sino también la del ambiente,
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v al costo de los acelerémetros en ese entonces, el éxito comercial de esta técnica ha
sido limitado. Sin embargo, gracias al avance de las nanotecnologias y los “mems” (la
sigla corresponden a sistemas Microelectromecanicos, es decir sistemas electricos y/o
mecanicos desarrollados en escala micrométrica), en la actualidad es posible disponer
de acelerémetros de muy alta calidad a precios muy bajos, lo que ha revitalizado el
interés en este enfoque.

Algunos autores han utilizado una “integracién de sensores” combinando mediciones
de corriente, velocidad y aceleracién [119, 120]; sin embargo, estos esquemas multilazo
no parecen mejorar significativamente el desempeno de los sistemas de lazo tnico.

Con respecto a los métodos de control, muchos enfoques se han aplicado para tratar
este problema. Desde técnicas de control clasicas con controladores de tiempo continuo
[50, 110, 115, 117, 119], pasando por controladores discretos robustos [116], controlado-
res lineales discretos con estimadores de estado [51], controladores no lineales continuos
utilizando filtros de Kalman [55] (aunque en este caso no se presentan resultados practi-
cos de implementacién), hasta controladores no lineales discretos con estimadores de
estados o pardmetros discretos [106]. A pesar de la amplia gama de enfoques presentes
en la literatura, los resultados desde el punto de vista de la extensién del rango de
frecuencias y la disminucion de la distorsién no son demasiado diferentes, y algunas
propuestas recientes utilizan controladores lineales discretos, cuya implementacién es
mas sencilla y econémica, con resultados equivalentes [120].

En este capitulo se presenta un control por realimentacién de un parlante repro-
ductor de bajas frecuencias (“woofer”) sensando la aceleracién del cono, usando con-
troladores discretos. La técnica de diseno se basa en un método lineal algebraico que
permite especificar de manera sencilla la respuesta en frecuencia del sistema de lazo
cerrado. El diseno se ensaya sobre un procesador digital de senales de punto fijo, y se
incluyen resultados de simulacién y experimentales. Aunque el enfoque es simple, los
resultados obtenidos en el laboratorio son similares a los presentados en la literatura

con controladores mucho mas complejos.

6.2. Sensor y modelo del parlante

El objetivo es disenar un controlador que permita mantener constante la presién

acustica en un rango determinado de frecuencias. Para ello es necesario contar con un
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dBV
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Figura 6.1: Comparacién a-dimensional de las sefiales del micréfono (—) y del aceleréme-
tro (--).
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6.3 Diseno del controlador

sensor que traduzca esta variable en una senal eléctrica adecuada para su procesamiento.
En bajas frecuencias, donde el cono se comporta como un pistén rigido, existe una
relacion lineal entre la aceleracion del cono y la presion sonora irradiada tanto en el
campo cercano como en el campo lejano, siempre que el parlante estd montado en un
recinto acustico cerrado [111]. En la Fig. 6.1 se comparan, en una escala arbitraria,
los valores eficaces de las tensiones de salida de un micréfono de precision (Cirrus
Research MK226) y de un acelerémetro integrado (Analog Devices ADW22035). Ambas
mediciones revelan un desempeno similar hasta una frecuencia cercana a los 200 Hz,
aunque, como es natural, la senal del micréfono es més sensible al ruido.

Para el diseno del lazo de control es necesario contar con un modelo del parlante
que relacione la tension de excitacién con la aceleracién del cono. Para esto se utilizo el

modelo Gogr presentado en el Capitulo 5.

6.3. Diseno del controlador

A partir del modelo que relaciona la aceleracién del cono del altavoz con la tension
de excitacién del mismo, el problema de control a resolver se puede enunciar como:
obtener un controlador que permita obtener una respuesta en frecuencia plana (3 dB)
entre los 20 Hz y 200 Hz.

El enunciado propuesto presenta los requisitos de diseno en funcién de la respues-
ta en frecuencia de lazo cerrado, y no especifica caracteristicas temporales tales como
tiempos de trepada o de establecimiento, sobrepico, etc. lo que dificulta el disefio del
controlador utilizando los métodos tradicionales como el lugar de las raices, compensa-
dores de retraso o de adelanto de fase, ubicacién de polos, etc. Por este motivo, el diseno
del controlador se basa en el método lineal algebraico desarrollado por Chen [121, 122],
que permite calcular un controlador a partir de la especificaciéon de una respuesta en
frecuencia de lazo cerrado. Esta respuesta debe satisfacer una serie de condiciones, tal

como se indica en la breve descripcién que sigue a continuacion.

6.3.1. Meétodo lineal algebraico

Si el modelo de la planta es G(s) = N(s)/D(s), la respuesta de lazo cerrado desea-
da Go(s) = Ny(s)/Dy(s) puede implementarse utilizando controladores que posean

funciones transferencia racionales y propias si y solo si:
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Y(s)

G(s)

{ P(s)
<

Figura 6.2: Esquema de control que permite la ubicacién de polos y ceros de lazo cerrado.

1. Dy(s) es Hurwitz (todos los ceros del polinomio se encuentran en el semiplano

izquierdo).

2. gr{Dqy(s)} — gr{No(s)} > gr{D(s)} — gr{N(s)}, donde gr{-} indica el grado del

polinomio.

3. Todos los ceros del semiplano derecho de N(s) (incluyendo el eje imaginario)

también son ceros de Ny(s).

Para poder asignar tanto los ceros como los polos de la planta se utiliza el esquema
de dos controladores representado en la Fig. 6.2, donde

M (s)
A(s)

Ci(s) = AR Cy(s) = (6.1)

tienen el mismo denominador. R(s) y P(s) son las transformadas de Laplace de la en-
trada de referencia y de una senal de perturbacién respectivamente. La funcién trans-

ferencia de lazo cerrado resulta

~ C1(s)Ca(s)G(s) Cy(s)G(s)

_ _ 2wV p 2
(S) 1+ CQ(S)G(S) (S) 1+ CQ(S)G(S) (S) (6 )
El proceso de diseno comprende los siguientes pasos:
1. Se calcula el cociente
N, N,

N(s) — Do(s)N(s) ~ Dp(s)

2. Una vez simplificados los factores comunes caben dos posibilidades:
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6.3 Diseno del controlador

» sip=gr{Dy(s)} <2n—1 (donde n = gr{D(s)}) entonces se introduce un
polinomio arbitrario D, (s) de grado 2n—1—p. La seleccién de este polinomio

es parte del proceso de diseno.

= Sip=2n— 1 entonces D,(s) = 1.
3. Se plantea el sistema de ecuaciones lineales

L(s) = Np(s)Dy(s) (6.4)
A(s)D(s) + M(s)N(s) = Dp(s)Dp(s) = F(s)

que se puede representar matricialmente como

_do ng 0 o - 0 O__ao_ _f(]_
di n1 dy ng - S| mo f1
0 0] a1 f2
dy Ny dp—1 Np—1 - - do nol| mi [T (6.5)
0 0 dy, Ny -+ dp Ny
. . . . RN |
0 0 0 0 - dn npllma-1 fon—1

donde a; y m; son los coeficientes de los polinomios A(s) y M(s) (las incégnitas),
d; y n; son los coeficientes de los polinomios D(s) y N(s) de la planta G(s) y
fi son los coeficientes de F'(s), el polinomio que resulta de multiplicar D)(s), el
denominador resultante del cociente Go(s)/N(s), por el polinomio D,(s) disefiado

en el paso 2.
4. Se calculan los polinomios M (s) y A(s) resolviendo la Ec. (6.5).
5. Se computa L(s) usando la Ec. (6.4).

6. Se disenan los controladores C1(s) y Ca(s) aplicando la Ec. (6.1) y los resultados
de los pasos 4 y 5.

6.3.2. Especificacion de la respuesta de lazo cerrado

La eleccién de la respuesta deseada de lazo cerrado es critica ya que el diseno

de los controladores C1(s) y C2(s) depende de ella. Para especificarla no sélo deben
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Tabla 6.1: Filtro Butterworth

= 920H
Banda de paso: Il 0 Hz
fp2 = 350 Hz
Banda de rechazo: fs1= 0,1 Hz
fs2 = 600 Hz
Atenuacion en la banda de paso: R, = 3 dB
Atenuacion en la banda de rechazo: R, = 20dB

satisfacerse las condiciones enunciadas previamente, sino que también deben tenerse en
cuenta las restricciones fisicas del problema.

Para obtener una respuesta plana de la intensidad actstica en funcion de la frecuen-
cia, se elige como primera aproximaciéon una caracteritica tipo Butterworth pasabanda
de octavo orden, con una banda de paso comprendida entre los 20 Hz y los 350 Hz; el
resto de las especificaciones se detallan en la Tabla 6.1.

De acuerdo al método de diseno resenado en la seccién anterior, a esta respuesta
deben agregarse los ceros de fase no minima de la planta (dos en este caso). Para relajar
el diseno también se agregan cuatro polos y ceros complejos conjugados que modelan la
resonancia que ocurre en el rango de frecuencias entre 390 Hz y 550 Hz, como se observa
en la Fig. 5.14 (Pag. 136). Estas singularidades quedan fuera del rango de frecuencias
de interés, y al incluirlas en la respuesta en frecuencia deseada para el sistema de lazo
cerrado se evita que los controladores compensen este fenémeno, lo que resulta en un
diseno mas simple, sin degradacion significativa del desempeno. La funcién transferencia
de lazo cerrado deseada Go(s) resulta de orden 12, con grado relativo 2.

En la Fig. 6.3 se muestra la respuesta en frecuencia de lazo abierto G(s) (Gor
de la Seccién anterior) junto con la respuesta en frecuencia de lazo cerrado deseada
ideal Gy(s). El disenio logra disminuir la frecuencia de corte inferior de 35 Hz a 18 Hz
(aproximadamente una octava por debajo) y ademds reduce la variacién en la banda
de frecuencias de interés (de 20 Hz a 200 Hz) de 15 dB a 3 dB.

Como la funcién transferencia de lazo cerrado deseada Gy (s) satisface los requisitos
de diseno del método de control utilizado, se puede implementar el sistema de control
con la configuraciéon mostrada en la Fig. 6.2. Los controladores Cj(s) de la entrada

de referencia y Cs(s) de la realimentacién son sistemas de orden 8, con grado relativo
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Figura 6.3: Respuesta en frecuencia de lazo abierto G (---) utilizada para el diseno del
control, y respuesta ideal de lazo cerrado Gy (—).

147


xx_ControlAceleracion/figures/MagLazoCerrLazoAbiertoModelo.eps

6. REALIMENTACION DE ACELERACION

Tabla 6.2: Coeficientes de los controladores continuos

C1(s) Ca(s)
N(s) D(s) N(s) D(s)

s® 0 1 4.1292x 1071 1

sT —5.0675x10% 2.1187x10*  2.6790x 103 2.1187x10%
s —1.2415%107 1.6480x10% —3.5417x 105 1.6480x108
59 —1.2162x 10 9.6978 x 10™  3.8975x 10'0 9.6978 x 101!
st —5.9543x 10 2.2538 x 10" —1.7471x 10 2.2538 x 10'°
53 —1.4569x 108 5.2008 x 10'®  1.0996 x 10'7 5.2008 x 10'8
52 —1.4252x10%! 1.1068 x 1021 —9.4335x 10%° 1.1068 x 10%!
st 0 1.2774x10%3 —1.2409x10%3 1.2774x 10?3
s0 0 6.2822x 10%* —9.0310x 10%* 6.2822 x 10%**

1 y 0, respectivamente. Los coeficientes de estas funciones transferencia se listan en
la Tabla 6.2. Ademds en la Fig. 6.4 se muestra la respuesta en frecuencia de ambos

controladores continuos (C1(s) (---) y Ca(s) (-)).

6.4. Implementacion de los controladores en un DSP de

punto fijo

El sistema de control se implementa sobre un procesador digital de senales de punto
fijo Texas Instruments TMS320F2812. Para ello es necesario obtener una version dis-
creta de C1(s) y Ca(s). Previamente se realiza una reduccién de orden para disminuir
el tiempo de célculo de la accién de control. Los nuevos controladores Ci,.(s) y Ca.(s)
resultan de orden 6, lo que implica una reduccién del tiempo de cémputo del 25 %.

Los controladores se discretizaron aplicando la transformacién bilineal. Como la fre-
cuencia de muestreo utilizada (44,1 kHz) es mucho mayor que la maxima frecuencia de
interés (200 Hz), la distorsién de la respuesta en frecuencia no es significativa. Ademas,
esta transformada garantiza la obtencién de controladores discretos C14(2) y Cag(z)
estables siempre que Cy,(s) y Ca,.(s) sean estables. En la Fig. 6.4 también se nuestra
la respuesta en frecuencia de los controladores discretos C14(2) y Caq(2) derivados a

partir de los controladores de orden reducido Cy,(s) y Co.(s). La mayor diferencia se
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Figura 6.4: Respuesta en frecuencia de los controladores. Continuos C1(s) (---) y Ca(s)
(—) v discretos C14(2) (--) v Caa(2)(- -).
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Tabla 6.3: Controladores discretos: secciones de segundo orden

Cld(Z) ng(z)
N(z) D(z) N(z) D(z)
20 0.0220  1.0000  0.0871 1.0000

z=1 —0.0440 —-1.9970 —0.1739 —1.9970
272 —0.0220 0.9970 0.0868 0.9970

20 8.3995 1.0000  3.7996  1.0000
271 —16.1521 —1.9426 —7.6586 —1.8197
272 77692 0.9472  3.8764  (0.8443

20 —0.0288 1.0000 1.0639 1.0000
21 0.0201 —0.8666 —1.2325 —0.9945
272 —0.0432 —0.1309  0.0945 —0.0033

observa entre la respuesta de C14(2) y la de Ci(s), entre los 200 Hz y 700 Hz. Como
este intervalo queda fuera del rango de frecuencias de interés se espera que el efecto
sobre el desempeno del sistema sea minimo.

El esquema en bloques de la Fig. 6.5 detalla los algoritmos, filtros y controladores
digitales utilizados para implementar el lazo de control. La funcionalidad de varios
de los bloques constructivos se describié en el Capitulo 3. La referencia del lazo de
control pasa por un filtro anti-aliasing pasivo sencillo de primer orden, luego se realiza
la conversién A/D en el DSP a una frecuencia fs; = 352,8 kHz. Inmediatamente, se
reduce la frecuencia de muestreo en M = 8 veces, llevandola a fso = 44,1 kHz, filtrando
la senal con el filtro discreto Hy(z) y posteriormente tomando una muestra cada M y
descartando el resto. Este procedimiento se repite para la senial de realimentacién (la
aceleracién), pero en este caso se pasa previamente por una etapa de acondicionamiento
de la senal obtenida del acelerémetro. Los beneficios de muestrear a fs1 y luego decimar
a fs2 respecto del ruido de cuantizacién fueron expuestos en Capitulo 3 (pag. 42); se
reduce el ruido de cuantizacién y se incrementa la resolucién en aproximadamente un
bit y medio. Ademas, de esta manera el calculo de los controladores se efectia a la
frecuencia fso reduciendo 8 veces la cantidad de operaciones por unidad de tiempo
requeridas para el calculo de los mismos.

Los controladores C'1 de la referencia y C2 de la rama de realimentacién son sis-
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Diagrama en bloques detallado de los algoritmos implementados.
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Figura 6.5
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temas discretos con respuesta infinita al impulso (IIR). La implementacién en forma
directa de este tipo de sistemas discretos puede producir alteraciones de la respuesta
en frecuencia ideal e incluso oscilaciones dado que los sistemas IIR (filtros o contro-
ladores discretos) son sistemas realimentados. Estos efectos no deseados se deben a la
cuantizacion de los coeficientes y a efectos de desborde en las operaciones de adicion y
multiplicacién. Existen formas alternativas de implementar sistemas discretos IIR que
permiten mejorar su desempeno frente a los problemas mencionados. En el Apéndice A
se aborda con mas detalle esta problematica poniendo especial énfasis en la implemen-
tacion como cascadas de secciones de segundo orden (S20). Esta topologia es menos
sensible a la cuantizacién de los coeficientes y ademds permite escalar las sucesivas
ganancias de manera de evitar la posibilidad de desborde. Por esta razén, en la Fig. 6.5
se muestran los controladores IIR digitales C1 y C2 como C'1 520 y C2 S20 respec-
tivamente. En la Tabla 6.3 se listan los coeficientes de las secciones de segundo orden
de cada controlador. El controlador C14(z) se implementé como la cascada de las tres
secciones de segundo orden mientras que el controlador Co4(2) se implementé como la
cascada de la primera y segunda seccién en paralelo con la tercera seccién. Esta ulti-
ma modificacién se debe a que se detectaron empiricamente problemas de oscilaciones
cuando se implementaba el controlador como cascada de tres secciones.

Una vez calculados los controladores se dispone de muestras a una frecuencia fso =
44,11 kHz, y previo a la modulacion MAP digital, se realiza una interpolaciéon por
L = 8 veces, a través el filtro digital H;(z) (ganancia en la banda de paso G = 8),
que permite obtener muestras a una frecuencia fs; = 352,8 kHz. Como se explicé en el
Capitulo 3 esto incrementa la relacién senal ruido. La interpolacién a una frecuencia
superior permite ademas utilizar el algoritmo de moldeo del ruido como se muestra en

la Fig. 6.5.

6.5. Resultados experimentales

El propdsito de esta seccion es ensayar en el laboratorio el desempeno de los con-
troladores C1 y C2 indicados en la Tabla 6.3, los que se basan en la hipdtesis de que
el amplificador es ideal. Esta suposicién no es totalmente correcta, como se ha visto
al estudiar las distintas técnicas de modulacién (Capitulo 2) y los efectos de agregar

tiempos muertos en las senales de excitacion de los transistores de la etapa de potencia
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6.5 Resultados experimentales

Figura 6.6: Vista cercana del acelerémetro montado en el cono del parlante. También se

observa el micréfono (izquierda) y el sonémetro de precisién (derecha).

(Capitulo 4). Para minimizar este efecto y poder analizar el desempetio del lazo de con-
trol con mayor precisién, se evitd usar una etapa de potencia conmutada. En su lugar
se demodulo la senal de baja potencia, a la salida del modulador digital por ancho de
pulso, por medio de un filtro pasabajos de primer orden, y se utilizé esta senal como
entrada de un amplificador lineal Clase AB que excita al altavoz. De esta manera, se
logran separar los efectos de la etapa de potencia de los correspondientes al transductor
analizado en este capitulo.

Para el andlisis frecuencial se utiliz6 un analizador dindmico de espectro (SR785
de Stanford Research Systems) que permite obtener respuestas en frecuencias tanto en
médulo como en fase. En la Fig. 6.6 se muestra una vista cercana del acelerémetro
montado en el cono del altavoz.

En las Fig. 6.7(a) y 6.7(b) se muestran los médulos de las respuestas en frecuencia
de lazo abierto y de lazo cerrado medidas en el laboratorio para el rango comprendido

entre 15 Hz y 250 Hz. La Fig. 6.8 permite comparar las mediciones obtenidas en cada
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Figura 6.7: Respuesta en frecuencia de lazo abierto y de lazo cerrado.
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Figura 6.8: Comparacién de las respuestas en frecuencia medidas. Lazo abierto (---) y
cerrado (—).
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Figura 6.9: Accién de control. Espectro de la tensién en bornes del parlante.

caso. Se observa que el control permite extender la respuesta en baja frecuencia desde
35 Hz hasta 18 Hz, y aplana la curva de respuesta en frecuencia; la resonancia alrededor
de 125 Hz no queda compensada porque no ha sido incluida en el modelo. La definicién
del ancho de banda de —3 dB para la curva de respuesta en frecuencia de lazo abierto
presentada en la Fig. 6.8 toma (arbitrariamente) el valor de corte respecto del maximo
de la respuesta en la banda de paso especificada por el fabricante del transductor. Una
alternativa serfa tomar, por ejemplo, los —3 dB respecto de la zona localizada en un
entorno de los 100 Hz en cuyo caso el ancho de banda de lazo abierto se extenderia
hasta aproximadamente 30 Hz en lugar de los 35 Hz mencionados anteriormente. La
diferencia entre la sensibilidad de lazo abierto (= 5 dB) y la sensibilidad de lazo cerrado
(0 dB) se debe a un escalamiento de la senal de referencia para obtener una ganancia
de lazo cerrado unitaria.

En la Fig. 6.9 se muestra la respuesta en frecuencia desde la referencia hasta la accién
de control, que brinda una idea del mayor esfuerzo de control que es necesario aplicar

en la zona de bajas frecuencias para obtener la respuesta de la Fig. 6.8 y mantener la
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Figura 6.10: Modulo de la funcién transferencia desde la senal de error de medicién hasta

la salida.

presion acustica relativamente constante en este rango.
Si bien la tensién aplicada en bornes tiene una amplitud importante en el rango
15-25 Hz, se verificé que en todo momento el parlante opere en su zona de operacion

recomendada sin superar los niveles maximos de excursion del altavoz.

6.5.1. Analisis de la distorsién

El diseno del lazo de realimentacién de la Seccién 6.3 y los detalles de la implemen-
tacién de la Seccién 6.4 estdn orientados a mantener constante la presién acustica en
una banda de frecuencias, suponiendo que se utiliza un amplificador ideal. Aunque en el
diseno del modulador se han implementado distintas técnicas para mantener acotada la
distorsion, es inevitable que en una implementacién experimental aparezca cierto nivel
de distorsién remanente. Por otra parte, el elemento sensor de la variable de salida (el
acelerémetro) presenta un determinado nivel de ruido que afecta la calidad del lazo
de control. El propédsito de esta seccién es investigar el desempenio del prototipo de
laboratorio y analizar la eficacia del controlador disenado bajo estas circunstancias.

En el acelerémetro utilizado es posible ajustar la relaciéon entre la precision de la

medida y el tiempo de respuesta, de acuerdo a las caracteristicas frecuenciales de un
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filtro pasabajos colocado a la salida del sensor. El nivel de ruido disminuye con el
ancho de banda del filtro, pero al mismo tiempo el desfasaje introducido por el mismo
desmejora el desempeno del lazo de control. De acuerdo a la especificacion de disenio de
la Seccion 6.3, que busca obtener una curva de respuesta en frecuencia plana hasta los
200 Hz, se elige un ancho de banda de 2 kHz para el filtro del acelerémetro, de manera
que el aporte de fase sea minimo en el rango de frecuencias de interés.

El ruido del acelerémetro es de tipo blanco, con distribucién gaussiana. La relacion
entre el valor eficaz del ruido de medicién y el ancho de banda del acelerémetro utilizado

esta dada por
Peficaz = 130( \Y 176AB)[mg] (66)

donde AB es el ancho de banda del filtro de salida. Resulta entonces un valor eficaz
de ruido de 7,35 mg, que con una sensibilidad de 100 mV /g se traduce en un valor de
tension de 0,73 mV eficaces. Teniendo en cuenta que el valor de amplitud eficaz maxima
de la salida del acelerémetro es de 2,5v/2 V eficaces, el nivel de ruido de la medida de
aceleracion es como minimo de —67,8 dB.

El efecto del lazo de control sobre esta senal se puede analizar con la ayuda de la
Ec. 6.2 La relacion entre la senal de salida y el ruido de medicién esta dada por

Ca(s)G(s)

Y(s) = —m (s) (6.7)

cuya respuesta en frecuencia se representa en la Fig. 6.10. En general, el lazo de control
atenta el ruido de medicién en el rango de frecuencias de interés, con excepcién de
una pequena banda en el rango entre los 30 Hz y 60 Hz, donde se alcanza un pico de
ganancia de unos 6 dB, aproximadamente. Por lo tanto, el ruido a la salida serd un
ruido coloreado, con un valor eficaz ligeramente superior al ruido propio del sensor en
esta pequena banda de frecuencias.

El desempeno del sistema a lazo cerrado desde el punto de vista de la distorsién
se analiz6é a partir de dos senales de referencia de tipo sinusoidal, de 25 Hz y 35 Hz,
respectivamente. La amplitud de las mismas se ajusté de manera de asegurar que el cono
del parlante excursionara dentro de su rango nominal. Las mediciones se efectuaron a
lazo abierto y cerrado, a fin de comparar los comportamientos.

En la Fig. 6.11(a) se representa el espectro de la senal de salida (la aceleracién del

cono del parlante) cuando el sistema se excita con el tono de 25 Hz. Se observa una gran
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cantidad de arménicas, debidas al comportamiento no lineal del parlante, atin cuando
esta funcionando dentro del rango de operacién nominal. Se observa un piso de ruido
de unos —68 dB, causado tanto por el sensor como por los efectos espectrales de la
modulacién. En la Fig. 6.11(b) se muestra el espectro de la aceleracién cuando se cierra
el lazo de control. Es notoria la reduccién de la amplitud de algunas armonicas cercanas
a la frecuencia de interés, aunque las armonicas de mas alta frecuencias se incrementan
ligeramente. El piso de ruido también crece a unos —55 dB aproximadamente. De
todos modos, la distorsién armonica total determinada en base a la amplitud de las 10
primeras armoénicas se reduce de unos —26,5 dB (4,76 %) a lazo abierto a unos —30 dB
(2,96 %) a lazo cerrado.

La Fig. 6.12 muestra los mismos resultados para un tono de excitacién de 35 Hz.
El desempetio cualitativo es muy similar al caso anterior, pero los niveles de distorsion
armonica son menores. El lazo de control permite disminuir la DAT de —33 dB (2,24 %)
a lazo abierto a —37 dB (1,39 %) a lazo cerrado. En este caso el nivel del piso de ruido
también crece, y las magnitudes son aproximadamente las mismas que las medidas
para las senal de 25 Hz. El mejor desempeno del sistema para el tono de 35 Hz puede
explicarse con la ayuda de la Fig. 6.9 que muestra los valores de la acciéon de control
en funcion de la frecuencia. Se aprecia que la accién de control para la senal de 25 Hz
es mucho mayor que para la senial de 35 Hz, lo que justifica la mayor distorsién en el
primer caso.

En resumen, el lazo de control también ayuda a reducir la distorsién armoénica total
a costa de un ligero incremento del piso de ruido. Para lograr un mejor control de la
distorsion seria necesario utilizar mejores modelos del amplificador y del parlante, que
tengan en cuenta los efectos dinamicos no modelados en esta tesis, y eventualmente

utilizar estrategias de control mas elaboradas.
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Figura 6.11: Espectro en frecuencia de la senal de aceleracién. f,, = 25 Hz.
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Figura 6.12: Espectro en frecuencia de la senal de aceleracién. f,, = 35 Hz.

(b) Lazo cerrado. DAT 1,39 %.
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7

Conclusiones y futuras lineas de

investigacion

..but in the natural sciences, whose conclusions are true and necessary and have
nothing to do with human will, one must take care not to place oneself in the defense

of error.. 1

7.1. Conclusiones

Se analizaron algunas de las principales causas de distorsion de las etapas que
componen a un amplificador conmutado. Las conclusiones de cada una de estas se
presentan a continuacion.

Etapa de potencia: se analiz6 el efecto de los tiempos muertos para senales modu-
ladoras multitonales armoénicamente relacionadas. Los resultados previos, que solo son
validos para senales moduladoras compuestas por una sinusoidal de frecuencia unica,
se extendieron al caso multitonal que es 1til para la determinacion de los efectos del
tiempo muerto en amplificadores clase D o en otro tipo de aplicaciones como generacién
de formas de ondas o filtrado activo. Se mostré que los tiempos muertos limitan la po-
sibilidad de reducir la distorsion de la MAP aumentando la frecuencia de conmutacion
y que se requieren semiconductores de potencia con tiempos de respuesta mas veloces

para disminuir la distorsion en estos casos.

'Galileo Galilei (15 Febrero 1564 — 8 Junio 1642) fisico y astrénomo italiano
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Etapa de procesamiento y modulacién digital: Se realiz6 un repaso del estado
del arte de los algoritmos de procesamiento digital de senales utilizados en amplificado-
res conmutados, entre ellos los métodos de sobremuestreo, decimacion, interpolacién,
moldeo del ruido y MAP digital. Se analizaron diez combinaciones de estos algoritmos
teniendo en cuenta la carga computacional y la distorsion generada. El indice elabo-
rado es independiente del hardware y solo tiene en cuenta la cantidad de operaciones
(sumas y multiplicaciones) y el tipo de salida del amplificador (simple o diferencial).
Dependiendo de la situaciéon en particular o del nivel de distorsion aceptado es posible
determinar qué esquema brinda la mejor relacién nivel de distorsién a costo compu-
tacional. La implementacién practica permitié comprobar que el desempeno tedrico de
algunos esquemas de MAP puede verse altamente empeorado por los efectos del ruido
de cuantizacién debido a la utilizacién de un DSP de punto fijo. La implementacién en
un DSP de bajo costo muestra la posibilidad de implementar los esquemas digitales en
hardware dedicado de alto nivel de integracién (VLSI por sus siglas en ingles) en caso
de tratarse de productos comerciales.

Modelo del transductor y realimentacion de la aceleracion: Se identificé el
modelo de un altavoz para graves de doble bobinado. El modelo incluye no solo la impe-
dancia del parlante, sino también una serie de funciones de transferencia que relacionan
los dominios eléctrico y mecanico. Se incluyé el efecto del acoplamiento mutuo entre los
dos bobinados. El lazo de control digital, disenado en base al modelo identificado, se
implementé como parte de los algoritmos de procesamiento digital. El sobremuestreo y
la posterior decimaciéon e interpolaciéon permiten calcular el lazo de control a una fre-
cuencia de 44,1 kHz que es ocho veces menor a la frecuencia de conmutacién (f, = 352,8
kHz), esto reduce la carga computacional pero a la vez mantiene una frecuencia de con-
mutacién lo suficientemente alta como para alejar las componentes frecuenciales de la
senal portadora de la banda de frecuencia de interés. La realimentaciéon mediante la
utilizacion de un acelerémetro integrado permitié obtener una respuesta en frecuencia
plana y extender la respuesta del sistema completo hacia las bajas frecuencia aproxi-
madamente en una octava. Desde el punto de vista de la reduccién de distorsion, las
restricciones fisicas impuestas por el transductor y el piso de ruido del sensor, estable-
cen una cota en el desempeno dinamico que es posible obtener del sistema completo
operando a lazo cerrado. Esto se traduce una una limitada reduccién de la distorsién

en el lazo de aceleracion.
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7.2. Futuras lineas de investigacion

En la tesis de discutieron algoritmos que permiten obtener las senal MAPN a partir
de las muestras uniformes de la sefial moduladora. Esto produce una reduccién en la
distorsién dado que la MAPN posee menor distorsiéon en banda base que la MAPU. Sin
embargo, aun en el caso de lograr un desempeno idéntico al de la modulacién analégica,
no se elimina completamente el contenido armonico espurio de la portadora y sus bandas
laterales lo que obliga a utilizar frecuencias de conmutacion relativamente altas (al
menos unas 10 veces superior a la méxima frecuencia de la senial moduladora). Existen
esquemas alternativos que aseguran una banda libre de frecuencias sin distorsion. La
complejidad involucrada en su calculo hace que las implementaciones en linea de la
misma sean altamente costosas. Esto deja abierta la posibilidad al desarrollo de sistemas
discretos que obtengan los ciclos de trabajo de estos esquemas alternativos a partir del
muestreo uniforme de la senal moduladora. Esto permitiria no solo reducir los niveles de
distorsioén, sino también reducir las frecuencias de conmutaciéon de manera de aumentar
la eficiencia.

Otra posible linea de investigacién es estudiar la factibilidad de implementar es-
quemas de compensacion de tiempo muerto. Existen algoritmos en la literatura que
proponen modificaciones en la forma de realizar la conmutacién de cada pierna del
amplificador basados en el conocimiento del signo de la corriente. Estos esquemas son
promisorios dado que, modificando el esquema de modulacién, eliminan tedricamente
la necesidad de incorporar los tiempos muertos. El principal problema es determinar
los cruces por cero de la corriente que en condiciones practicas posee componentes de
ripple y ruido.

El estudio de esquemas alternativos de realimentacion desde variables intermedias
(como las salidas conmutadas de las piernas) anteriores a la aceleracién es un campo
abierto de estudio. La naturaleza conmutada del amplificador incrementa la dificultad
de implementar los lazos de control.

Existen técnicas que proponen reducir las interferencias electromagnéticas (EMI)
del amplificador conmutado suavizando las transiciones abruptas de las senales MAP.
No se encuentra un estudio acabado en la literatura respecto de los efectos que estas
modificaciones producen en el contenido espectral de la sefial MAP por lo que se trata

de una posible futura linea de investigacion.
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Apéndice A: Representacion
numérica e implementacion de
sistemas discretos en un DSP de

punto fijo

...reality is the murder of a beautiful theory by a gang of ugly facts...

..in theory there is no difference between theory and practice. In practice there is...

Introduccién

Una de las caracteristicas principales que distingue a dos procesadores digitales de
senales (DSP) es si la unidad de procesamiento central (CPU) realiza operaciones en
punto fijo o en punto flotante.

En este apéndice se hace hincapié en las caracteristicas de la representacién numérica
y operaciones aritméticas de un DSP punto fijo. En este tipo de procesadores, se debe
tener en cuenta el rango dinamico de las variables, dado que solo puede representarse
un rango mucho més limitado que en los DSP de punto flotante. En estos tltimos, para
la mayoria de las aplicaciones puede virtualmente ignorarse la representacién numérica
mientras que los DSP de punto fijo requieren un mayor esfuerzo de codificaciéon para

obtener resultados correctos [123].
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Representacion entera
vilovel | [ (b

Punto binario impll’cito—/(

Representacién fraccional
oo ||| ]

®_ punto binario implicito

Figura 8.1: Punto decimal implicito.

Representacion en formato-QQ en DSPs de punto fijo

El valor decimal de un numero binario en complemento a 2, B = by_1by_2 - b1bg

con b; € [0,1) esta dado por
D(B) = —bn-12V" 4+ by—22" 72 4 512"+ 5p2°. (8.1)

La representacién en complemento a 2 permite al procesador realizar sumas y restas
utilizando el mismo hardware.

Existe una limitacién en el rango numérico que puede ser representado. Por ejemplo
en un sistema de 16-bits pueden representarse niimeros enteros en el rango —2° = 32768
y 215 — 1 = 32767. Una forma de mejorar la performance respecto de esta limitacién
es normalizar a los nimeros para trabajar en el rango [—1,1), es decir trabajar con
fracciones. Es importante destacar que esto solo implica desplazar el punto binario
imaginario como se muestra en la Fig. 8.1 (figura extraida de [123] y traducida).

A este esquema de representacién se lo denomina formato-(). Si por ejemplo se
dispone de un procesador de 16 bits entonces la representaciéon Q15 de 16 bits utiliza
un bit de signo y 15 bits para representar al numero fraccional. Si se multiplican dos
de estos numeros en el DSP se obtiene un numero en formato Q30, como se trabaja
con numeros fracciones menores que un entero el resultado obtenido permanece en
este rango. El bit 31 es el bit de signo mientras que el bit 32 es denominado bit de
signo extendido. Dado que solo se pueden almacenar 16 bits, se seleccionan los mas
significativos del resultado (desplazamiento a derecha de 15 bits) almacenando al mismo

en formato Q15 y descartando el resto.
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Figura 8.2: Ejemplo de multiplicaciéon en formato-Q.

Ejemplo de multiplicacion en formato-Q

Como se muestra en la Fig. 8.2 (figura extraida de [123] y traducida) la multiplica-
cién de 0110 por 1110 utilizando la representacion entera, es equivalente a multiplicar 6
por —2 en decimal lo que deberia dar como salida —12, que se encuentra fuera del rango
dindmico que puede ser representado utilizando 4 bits (entre —4 y +3). Si se utiliza la
representacién Q3 de 4 bits los niimeros corresponden a 0,75 y —0,25 respectivamente.
El resultado es —0,1875 que cae en el rango fraccional de partida. Por supuesto que el
resultado generado en ambos casos es el mismo, lo que varia es la interpretacion.

En definitiva, si bien la representacién en formato-Q resuelve el problema de des-
borde en la multiplicacién, las restas y las sumas siguen teniendo este inconveniente.
Por esta razon el rango dindmico y escalado de las variables es fundamental cuando se

utiliza un DSP de punto fijo.

Estructuras de implementacion de sistemas discretos en
DSP de punto fijo.

La implementacion de sistemas discretos basados en disenos tedricos puede ser dificil
en la practica. Este es generalmente el caso en sistemas con respuesta infinita al impulso
(ITIR) [124].

La Fig. 8.3 muestra la implementacion de un filtro IIR en la Forma Directa I com-
puesta por la linea de retardos de la entrada y la linea de retardos de la salida. La

Fig. 8.4(a) muestra la implementacién en la Forma Directa I modificada en donde las
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Figura 8.3: Filtro IIR en Forma Directa I.

lineas de retardo se pasan de las variables de entrada z[n| y de salia y[n] a la misma
variable intermedia g[n]. Por ultimo la Fig. 8.4(b) muestra la implementacién en la
Forma Directa II en donde solo permanece una linea comun de retardos.

Estos esquemas son conocidos como esquemas de implementacién en Forma Directa
(Iy II) porque son equivalentes a directamente implementar la expresién en el dominio

temporal del filtro IIR dada por la ecuacion a diferencias

yln] =box[n] + byz[n — 1] 4+ bezz[n — 2] + - - - + byx[n — N]
+ a1y[n — 1] + agy[n — 2] + - - - + apy[n — M.

La implementacion de un sistema discreto IIR puede traer aparejados problemas de
estabilidad y alteraciones de las respuestas en frecuencia esperadas. Estos problemas
surgen debido que al utilizar un DSP de punto fijo obliga a almacenar los coeficientes y
los resultados de las variables intermedias utilizando una representacion numérica con
un rango dinamico limitado debido a la longitud finita de palabra. De acuerdo a Lyons

[124] existen tres tipos de errores en la implementacién de los sistemas discretos IIR:

e Cuantizacion de los coeficientes: resulta en un desplazamiento de los polos y ceros

en el plano complejo Z, esto se traduce en alteraciones de la respuesta en frecuencia
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Figura 8.4: Reacomodamiento de la estructura del filtro ITR (Forma Directa I Modificada)
(a);Filtro ITR en Forma Directa IT (b)

esperada. A medida que los IIR son de mayor orden aumenta la diferencia entre
la respuesta tedrica y la obtenida al implementar el sistema discreto en un DSP

de punto fijo.

e Desborde de las variables intermedias o de salida: ocurre cuando el resultado de

una operacioén aritmética es demasiado grande como para ser representado en el
formato numérico utilizado. Dado que se realizan gran cantidad de sumas para
implementar al sistema IIR (también puede ocurrir con los sistemas FIR) este es
un caso potencial de desborde, incluso cuando se utiliza un formato-Q como el que
se explicé previamente. Este tipo de errores pueden causar fenémenos oscilatorios

de gran amplitud.

e FErrores por redondeo: Una de las maneras mas comunes de solucionar el fenémeno
de desborde es truncar el resultado aritmético al numero de bits disponible en
el DSP. Bajo ciertas condiciones, que suelen darse en la practica, los errores
de redondeo pueden causar que el sistema discreto oscile. Estos fenémenos son

conocidos como ciclos limites o de banda muerta.
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Y(z)=
X(z) X(2)H,(2) X(2)H,(2)H,(2)
——  H/(z) H,(z2)
H(2) X(2)H,(2)
Y(2)=
X(z) H\(2)+ H,(2)]X(2)

B

H,(z)

X(2)H,(2)

Figura 8.5: Conexién de sistemas discretos de menor orden. Sistemas discretos en cascada

(a); Sistemas discretos en paralelo (b).

Sistemas discretos ITR con estructuras en cascada y paralelo

Existen estructuras alternativas a las presentadas previamente que permiten mi-
nimizar los problemas de estabilidad y distorsiéon de la respuesta en frecuencia. Estos
esquemas se basan en utilizar conexiones cascada y paralelo de sistemas de menor orden
como los que se muestran en la Fig. 8.5.

Es tarea usual para la implementacién de los sistemas IIR utilizar secciones de
segundo orden en cascada. Esto se muestra en la Fig. 8.6 en donde el sistema original de
orden 6 con estructura en la Forma Directa II es implementado como tres secciones de
segundo orden cada una en la Forma Directa II para minimizar el nimero de retardos.
Cada uno de estos sistemas de menor orden son mas sencillos de disenar, son menos
susceptibles a los errores de cuantizacién de los coeficientes y a problemas de estabilidad
ademas permiten un escalamiento por etapas de las ganancias lo que permite adecuar

los rangos dindamicos de las variables intermedias para evitar problemas de desborde.
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