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Resumen

La amplificacion de senales encuentra diversas aplicaciones en dispositivos de au-
dio, video, instrumentacion, entre otras. Existen distintos parametros que cuantifican el
desempeno de un amplificador, aunque la eficiencia en la conversiéon de potencia es muy
importante tanto en dispositivos portatiles como en aplicaciones de alta potencia. Los
amplificadores conmutados (clase D) tienen una eficiencia maxima teorica del 100 % y es
principalmente por esto que encuentran cada vez més aplicaciones.

Para poder utilizar etapas conmutadas es necesario modular las senales antes del pro-
ceso de amplificacion propiamente dicho. El esquema de modulacién define no sélo la
calidad de la senal resultante, sino también parametros ligados a la etapa de potencia
como por ejemplo la velocidad de conmutacion y la complejidad del circuito demodula-
dor. La modulacién por ancho de pulsos es de facil implementacion y la més usada en los
ultimos anos, sin embargo no es posible obtener senales libres de distorsiéon en una banda
especifica. Ademas la implementacion digital introduce importantes productos de distor-
sion en la banda de interés lo que complica considerablemente el esquema de modulacion
original para obtener resultados razonables.

Una alternativa a la modulaciéon por ancho de pulsos es la denominada modulacion
click. Este esquema permite obtener senales binarias, aptas para manejar etapas con-
mutadas, con alta pureza espectral y libres de distorsion. Sin embargo esta técnica fue
desarrollada enteramente para seniales de tiempo continuo y tiene problemas dificiles de
resolver en su version de tiempo discreto que, sumados a su alta complejidad, han pos-
tergado su uso comercial.

Esta Tesis se centra en el desarrollo de un modulador enteramente discreto. La arqui-
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tectura aqui presentada permite obtener senales binarias con banda base separada y libres
de distorsion partiendo de seniales muestreadas. Aunque la técnica se basa principalmente
en el esquema del modulador click de tiempo continuo, se introducen numerosos cambios
y mejoras que permiten el desarrollo de una estructura de célculo integramente digital,
haciendo que la modulacion de senales en tiempo discreto y sin distorsion se convierta en

un objetivo alcanzable.
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Abstract

Signal amplification has a wide variety of applications ranging from audio, video and
even instrumentation devices. Many parameters are used to define the performance of an
amplifier, although one of the most important is the efficiency in the energy conversion
process for both mobile and high-power devices. Switching amplifiers (class-D) are perfect
for this task because of their high efficiency, 100 % theoretically, and that is the main
reason that have increased their widespread use over the last years.

The signal has to be modulated to drive a switching-mode amplification stage. The
modulation process not only dictates the achievable quality of the modulated signal, it also
sets some parameters of the power stage such as the switching rate and the complexity
of the demodulation circuit. Pulse width modulation is one of the most widely used
modulation techniques because it is very simple to implement, however it is impossible
to completely avoid distortion problems on a given frequency band. Moreover, its digital
counterpart suffers from intermodulation products in the baseband that are difficult to
remove unless additional processing capabilities are added.

Click modulation is an interesting alternative to pulse width modulation. Using this
method it is possible to generate binary signals without any distortion components on
a user-defined frequency band. Despite its obvious advantage, click modulation was
designed to work with continuous-time signals. Its discrete-time version suffers from
aliasing and distortion if it is not properly implemented which, added to the fact that
it is a complex and computationally-intensive algorithm, has postponed its widespread
used over other modulation techniques.

This Thesis focuses on the development of an entirely digital click modulator. The
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proposed architecture allows obtaining binary signals with separated baseband and free
of distortion, using discrete-time signals and transforms. Although it is based in the
continuous-time click modulator, many changes and improvements are added and as a
result an entirely digital modulator is presented which makes discrete-time, distortion-free

signal modulation an achievable objective.
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Capitulo 1

Introducciéon

Los amplificadores son utilizados en muchas aplicaciones. No s6lo en dispositivos de
audio, television, etc., sino también en instrumental de medicién y caracterizacion de dis-
positivos. A veces es comun hablar de amplificadores de audio en electréonica de consumo
solamente, pero en la mayoria de las aplicaciones es necesario amplificar o adecuar una
senal proveniente de un sensor o transductor para poder utilizarla.

Existen diferentes tipos de amplificadores segiin sea el funcionamiento de los compo-
nentes activos. Los amplificadores lineales se dividen normalmente en Clase A, Clase B o
Clase AB. Este tipo de dispositivos suele ser de facil implementacion y control, aunque la
eficiencia que se obtiene es baja, alcanzando un méximo teérico cercano al 80 % [1]. Los
amplificadores conmutados, en cambio, permiten obtener alta eficiencia aunque la imple-
mentacion es mas compleja ya que es necesario modular la senal a ser amplificada |2, 3].

La etapa de modulacién permite convertir la senial de entrada (analdgica o digital)
en un tren de pulsos binario o de dos niveles. La eleccion del modulador resulta de vital
importancia ya que define muchos de los pardmetros y caracteristicas del sistema de

amplificacion. Las caracteristicas deseadas para un modulador son:
» Posibilidad de ser implementado de forma digital.
= Baja velocidad de conmutacion de la senal binaria.

» Implementacion simple del circuito de demodulacion.
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= Banda base separada para evitar distorsion de la senal amplificada.

El primer punto resulta de importancia ya que permite utilizar dispositivos de almacena-
miento digital de la informacién como fuente de senal, sin la necesidad de reconvertirla al
dominio analégico o de tiempo continuo (TC). El segundo punto se debe principalmente
a que la eficiencia de los amplificadores conmutados depende en gran medida de la ve-
locidad a la que la senal binaria cambia de estado, y es por eso que si la frecuencia de
conmutacion es minimizada es de esperar que la eficiencia del sistema sea mayor. El de-
modulador, por su parte, permite recuperar la senal luego de ser amplificada y trabaja en
alta potencia. Es deseable que sea pequeno, facil de implementar y ademas que permita
recuperar la senal sin distorsion en una banda de frecuencias de interés. En este caso el
amplificador conmutado se comporta como un amplificador con una transferencia lineal.

La Modulaciéon por Ancho de Pulsos (MAP) ha sido una de las técnicas mas utilizadas
en el control de convertidores conmutados en los tltimos anos principalmente debido a
la baja complejidad de implementacion del modulador analogico. Su implementaciéon de
TC se suele denominar MAP natural o MAPN. El principio de funcionamiento consiste
en la comparacion de la senal a ser amplificada (moduladora) con otra senal tipo diente
de sierra o triangular (portadora). La eleccion de la portadora sumada a la estrategia de
control de las llaves del amplificador conmutado permite disminuir el contenido armoénico
de la senal binaria resultante [4]. La version de tiempo discreto (TD) del modulador MAP
se obtiene muestreando las senales involucradas en intervalos regulares de tiempo y es
por ese motivo que se suele denominar MAP uniforme o MAPU. El inconveniente con
la MAPU es la aparicion de componentes de distorsion en banda base [5], imposibles de
remover utilizando filtros lineales. Estos problemas han sido el objeto de estudio de los
moduladores digitales basados en la MAP en los tltimos afios [6-22|. Técnicas de interpo-
lacion y moldeo del ruido [14,17] y soluciones practicas para el problema de la resolucion
finita del ancho de pulso [9, 15,16, 18, 19] han sido exploradas. En [6] la senal binaria
es filtrada para controlar el nivel armoénico y en [7,8] es aplicada una técnica de filtrado
dindmico (variante en el tiempo) previo a la interpolacion. En [10], las no linealidades son

compensadas con una red neuronal entrenada utilizando el modelo del modulador digital
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y [13] presenta un método recursivo para calcular la MAPN a partir de la salida generada
por la MAPU. Un enfoque completamente diferente es presentado en [23-27], en donde la
senal sinusoidal es generada utilizando una representaciéon mediante una cadena de bits
y logica digital. Esquemas alternativos de modulacion han sido explorados en [28-30].
Otros autores se centran en la minimizaciéon de las pérdidas por conmutacion [31,32] y
compensacion del tiempo muerto [33]. En [11,12] se utiliza la salida binaria del amplifi-
cador conmutado y se realimenta para linealizar el sistema completo. En todos los casos
es posible disminuir las no linealidades del sistema y bajar la distorsiéon, aunque resulta
imposible obtener senales binarias sin distorsion en una banda de frecuencias especificada.

La modulacion sigma-delta utilizada en conversores AD y DA también ha sido aplica-
da para el control de amplificadores conmutados [34-51]. En [34] se muestran los primeros
resultados de simulacion de un esquema de control de amplificadores conmutados basado
en la modulacion sigma-delta, utilizando un factor de sobre muestreo de 16 y tercer or-
den para el moldeo del ruido. En [35-37| se presenta una técnica que permite agrupar los
pulsos a la salida del modulador sigma-delta de 1 bit para disminuir la velocidad de con-
mutacion, aunque se mantiene en un valor alto oscilando entre 700 kHz y 2 MHz. En [39]
se presenta un amplificador Clase D con entrada digital y frecuencia de conmutacion de
aproximadamente 2,5 MHz y [40] introduce un método de disefio que permite elegir el
factor de sobre muestreo y el orden utilizando para el moldeo del ruido del modulador
sigma-delta en funcion de la calidad deseada para la senal a la salida del amplificador.
Los problemas de linealidad de las etapas conmutadas son estudiados en [43-45|, donde
se utilizan frecuencias de conmutaciéon de alrededor de 1 MHz cercanas a los valores de
funcionamiento de los moduladores sigma-delta. En [50] se varia la frecuencia de con-
mutacion para mitigar los problemas de interferencia electromagnética utilizando una
version modificada de un modulador sigma-delta y en [51]| se integra un amplificador
estéreo Clase D que utiliza dos moduladores sigma-delta de tiempo continuo. Para dis-
minuir los problemas de distorsion se utilizan ademés técnicas de realimentacion desde la
salida de la etapa de potencia (antes del filtro). En todos los casos en los que se utiliza un

modulador del tipo sigma-delta, la frecuencia de conmutacion es alta variando entre 500
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kHz y alcanzando valores de hasta 2,5 MHz. Estas velocidades de conmutacion impactan
negativamente en la eficiencia de la etapa conmutada.

La modulacion click [52] es una alternativa interesante a los esquemas convencionales
desarrollada por Logan en los laboratorios Bell en la década del 80. Es una modulacion
de fase que permite codificar la informaciéon de la senial moduladora en los instantes de
conmutaciéon de una senal binaria. La propuesta original de Logan esté apuntada al pro-
cesamiento de senales de TC, y permite generar una senal con la informacién de banda
base separada de los armoénicos de alta frecuencia por una banda de guarda elegida por el
disenador. De esta manera se cumple con una de las premisas planteadas antes: la infor-
macioén puede ser recuperada sin distorsion con un demodulador simple, en este caso, un
filtro pasabajos (FPB). La banda de guarda permite acomodar la frecuencia de la porta-
dora de manera que la frecuencia de conmutacion resultante es mucho menor que para un
sistema basado en MAP de similares caracteristicas espectrales, de manera que la eficien-
cia de la etapa conmutada es aumentada considerablemente. El mayor inconveniente de
la modulacion click es su complejidad que dificulta la implementacion en hardware [53],
o aun su version fuera de linea [54] utilizando software de codificacion corriendo en una
PC.

Las primeras implementaciones de TD basadas en las ideas del modulador click pro-
puesto por Logan fueron presentadas en [53,55-60]. El sistema utiliza tres DSPs con
aritmética de punto fijo en 24 bits desarrollando una potencia de calculo total de 233
MMACs por segundo, un filtro interpolador de orden 8 integrado y dos FPGAs para el
formador de pulsos de 10 bits de resolucién, atin asi resultando en una versiéon de ancho
de banda reducido. En [59] se desarrolla la version para la banda de audio completa, utili-
zando cinco DSPs en lugar de tres y aumentando la frecuencia de reloj de los FPGAs. Por
otra parte en [61] se utiliza un conversor AD para muestrear las sefiales y alimentar un
DSP que implementa el modulador en tiempo real. De manera similar a [59] el formador
de pulsos es implementado en un FPGA. Una version fuera de linea del modulador click
de TD fue presentada por los autores de esta Tesis en [54], que es particularmente ttil

en aplicaciones de audio portétil o generacion de senales. La idea se basa en calcular los
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instantes de conmutaciéon de la senal binaria utilizando un software de codificaciéon que
corre en una PC e implementa el modulador de TD [62]. La senal binaria es reconstruida
a partir de estos tiempos de conmutacion utilizando un médulo MAP de alta resolucion
y demodulada con un FPB.

Todas las implementaciones propuestas en la literatura [53-61| derivan el modulador
digital utilizando el esquema exacto propuesto en [52], reemplazando cada una de las ope-
raciones de procesamiento en TC por su equivalente de TD. Aunque algunos bloques pue-
den ser convertidos sin mayores inconvenientes, el componente clave del modulador click
denominado Modulador Exponencial Analitico (MEA) no posee un equivalente exacto en
TD debido a problemas de aliasing frecuencial. Aunque es posible plantear una version
aproximada del modulador click utilizando técnicas de interpolacién, no se puede obtener
el equivalente exacto al esquema de Logan para TC.

El objetivo de esta tesis es desarrollar un algoritmo de modulaciéon que funcione a
partir de senales muestreadas y posea las mismas caracteristicas que el modulador click
de TC. Aunque el enfoque esta basado en el esquema propuesto por Logan en [52], el
desarrollo presentado hace énfasis en implementaciones de TD. Para esto se presentan
los problemas que aparecen en la conversion a TD de las operaciones que conforman
el modulador click de TC, asi como también las soluciones propuestas. Se plantea el
marco teérico que permite representar el modulador digital utilizando las herramientas
habituales de procesamiento digital de senales. Las caracteristicas del sistema propuesto

son:

La senal de entrada es una secuencia de muestras o senal de TD.

La informacioén es mantenida en TD, sin la necesidad de reconvertir la informacion

a TC o utilizar aproximaciones.

La informacién frecuencial de la senal original se mantiene separada de los armoénicos
propios de la modulacién. La banda de guarda puede ser elegida para cumplir con

los requerimientos de la aplicacion particular.

= Baja velocidad de conmutacion comparada con esquemas MAP.
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= Implementacion de hardware muy sencilla utilizando la version fuera de linea.
= Demodulaciéon con FPB o funcionamiento sin filtro en algunas aplicaciones.

» Posibilidad de utilizar algoritmos de FFT directa e inversa para los calculos, per-

mitiendo la reduccion de costo computacional.

El esquema de la Tesis es el siguiente. En el Capitulo 2 se presenta el esquema de mo-
dulaciéon click para senales de TC. Se muestran los bloques constitutivos y se detalla el
funcionamiento de cada uno de ellos en el dominio tiempo y frecuencia. Se comenta la
estrecha relacién que existe entre la modulacién click y la MAP, demostrando que esta
ultima es un caso particular de la modulacién click que surge de aplicar simplificaciones.
Ademés se analiza la relacion entre la amplitud de la senal moduladora y la profundi-
dad de modulaciéon resultante, un aspecto no desarrollado hasta aqui en la literatura.
El Capitulo 3 presenta los principales resultados y aportes de la investigacion. En él
se detalla el funcionamiento del MEA, de donde se ven los problemas que surgen en la
implementacion discreta. Se desarrolla el método denominado MEAF (MEA vy filtrado
simultaneo), que permite representar el modulador click de TC de manera ligeramente
diferente al esquema original de una forma equivalente, pero eliminando los problemas
de tener que representar senales de infinito contenido espectral. El anélisis, desarrollado
tanto para senales de TC como para senales de TD, dio como resultado una publicaciéon
en revista [63]. En el Capitulo 4 se presenta el modulador de TD completo utilizando el
MEAF-TD del Capitulo 3 y complementando con los bloques faltantes. Para finalizar se
realizan simulaciones y mediciones experimentales en el Capitulo 5, utilizando la imple-
mentacion fuera de linea del modulador digital propuesto y un amplificador conmutado
tipo puente. Se caracteriza el sistema completo con mediciones de distorsién armonica
e intermodulacion. Ademas se estudia el problema de la cuantizacién de los anchos de
pulso, y se proponen e implementan los métodos de moldeo del ruido y dithering para

mejorar este aspecto.
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Modulador click continuo

2.1. Introduccion

Existen diferentes métodos que pueden ser utilizados para generar senales binarias
capaces de manejar etapas de amplificacion clase D, siendo la MAP el esquema més
utilizado en los ultimos anos. La principal ventaja de esta forma de modulacion radica
en la implementaciéon, que consta en la comparacion entre la senal moduladora y una
portadora del tipo triangular o diente de sierra [4]. Con el advenimiento de los dispositivos
portatiles y los medios de almacenamiento digital de la informacion, es deseable contar
con un algoritmo de modulaciéon que permita operar directamente en TD, sin la necesidad
de reconvertir las senales a TC. Como se mencion6 en el Capitulo 1 la version de TD del
modulador MAP resulta en la aparicion de multiples productos de intermodulacion en
la banda base dificiles de remover. Esto se debe a que la MAP es un esquema disenado
para operar correctamente en TC, siendo sus versiones de TD meras aproximaciones que
intentan reproducir el comportamiento ideal.

La modulacion click [52] es una alternativa interesante frente a la MAP. Sus principa-
les caracteristicas son: baja velocidad de conmutacién y banda base libre de distorsion.
Aunque el modulador click parece superior al modulador MAP, este también es un es-
quema que fue desarrollado para procesar senales de TC. La implementacion de TD del

modulador click resulta normalmente en aproximaciones y problemas de aliasing, dificiles
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o imposibles de resolver. Estos inconvenientes han relegado el uso del modulador click,
haciendo que se prefieran otros métodos.

El objetivo de este capitulo es explicar el funcionamiento del modulador click de TC.
Se analizan cuidadosamente todas las operaciones, identificando los bloques méas proble-
maticos y preparando el camino para la implementacion discreta. Ademés, se estudia la
estrecha relacion entre la modulacion click y la MAP. Se demuestra que la modulacion
MAP convencional es una simplificacion del modulador click que resulta en un reducido
costo de implementacion, sacrificando la caracteristica de banda base libre de distorsion.
Por ultimo se analizan los limites de amplitud que deben imponerse a la senal moduladora

para evitar la sobre modulacion.

2.2. Senales binarias con banda base separada

La generacion de senales utilizando modulacion click estéd basada en los desarrollos de
Bedrosian [64] y Logan [65], que estan contenidos en una teoria méas general de codificacion
de seniales del tipo pasabanda mediante los cruces por cero de funciones auxiliares [66].

En [64] se muestran los aspectos generales de la teoria de modulacion y se introduce el
concepto de modulacion analitica, que se refiere a la utilizacion de senales cuyo contenido
espectral queda contenido en el eje positivo de frecuencias. Estas senales analiticas toman
valores en el campo complejo, y poseen todas las propiedades de las funciones analiticas
estudiadas en la teoria de funciones de variable compleja [67]. Los fundamentos bésicos
para desarrollar la modulacion click fueron dados por Logan en [52,68-70].

En la Fig. 2.1 se muestra el diagrama en bloques del modulador click de TC. Es un
esquema complicado y de dificil implementacion analogica si se lo contrasta con la MAP.
Los elementos que dificultan la implementacion son: la generacion de la senal analitica
con el filtro ha(t), el MEA y la deteccion de los cruces por cero. Sin embargo, algunas
ventajas que seran presentadas a lo largo de este capitulo la convierten en una alternativa
interesante frente a la MAP. La verdadera potencialidad de la modulacién click aparece

cuando se implementa de manera discreta, como se vera en los capitulos siguientes. A
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x(t) ha(® za(t) MEA z(t)

zf(t)

:,: —— sen(27 fpt)

Figura 2.1: Diagrama en bloques del modulador click de TC.

X(f)4
A .
> (a)
—fu —fr L fa f
X(H)4
— - fL fH 7(b)
H *JLA
Xa(f)4
2A(--
Ir fu ?(C)

Figura 2.2: Relacion entre los espectros X (f), X(f) v Xa(f).

continuacion se explora el mecanismo de la modulacion click describiendo la operacion de
cada uno de los bloques de la Fig. 2.1. Para un analisis més detallado es recomendable
consultar [52].

La senal moduladora z(t) es acotada y sus componentes frecuenciales estan contenidas
en el rango [—fu, —fr] v [fr, fu], donde 0 < f, < fyg < oo. El espectro X(f) de la sefial
x(t) se muestra en la Fig. 2.2 (a) . Esta senal se filtra con un transformador de Hilbert

con respuesta en frecuencia dada por:

+j, sif <0,
Hu(f) =140, sif=0, (2.1)
—7, si f>0,
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y respuesta impulsiva

hi(t) = —, t#0. (2.2)

De esta manera, la transformada de Hilbert z(¢) de la senal x(t) esta dada por la convo-
lucion
z(t) = x(t) * hy(t), (2.3)

o en el dominio frecuencia por el producto

A~

X(f) = X(N)Hu(f)- (2.4)

Los espectros X(f) v X(f) se muestran en las figuras 2.2 (a) y (b), respectivamente.
Combinando la sefial de entrada z(t) y su transformada de Hilbert #(t) se obtiene la

senal analitica:

xa(t) = x(t) + j2(t). (2.5)

El espectro X4(f) de la senial analitica z(t) es distinto de cero solo para los valores
positivos de frecuencia como puede observarse en la Fig. 2.2 (c¢). La senal analitica puede
ser generada con un unico filtro que remueve las componentes de frecuencia negativa. A
este filtro se lo denominaré h(t) y su representacion frecuencial puede encontrarse si se

escribe el espectro de la senal analitica como:

Xa(f) = X(f)+iX(f)
= X(f) + jHu(f)X(f)
= L+ jHu ()] X(f)

= Ha(f)X(f).

(2.6)

10
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'L fH f
Figura 2.3: Espectro de la senal a la salida del MEA z(¢).

El espectro H(f) del filtro analitico esta dado por

0, sif <0,

Ha(f) =141, sif=0, (2.7)
2, sif>0.
\

La segunda etapa se denomina modulacién exponencial analitica y corresponde al

bloque MEA de la Fig. 2.1, con su salida dada por
2(t) = e ITal), (2.8)

La informacion de la sefial de entrada esta contenida en la fase de z(t). Esto se puede

verificar si se escribe z(t) = A(t)e?*® | donde la fase ¢(t) estd dada por:

() = arg {e 7740}
— arg {IE0H0)

— arg {ef0—20))

(2.9)

= —z(t).

Como x4(t) es analitica, el espectro de z(¢) tiene componentes solamente en el eje positivo
de frecuencias, pero su ancho de banda es ilimitado como sugiere la Fig. 2.3 . El hecho de
que z(t) se extienda infinitamente sobre el eje positivo de frecuencias resulta problemético
al implementar la version discreta del modulador click. El principal aporte de esta Tesis
radica en solucionar este problema. Como se vera en el capitulo siguiente, aunque la senial

z(t) no puede ser representada en TD, atin es posible encontrar una implementacion del

11
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/HU(f)

Vv

fr fn fu fr v
Figura 2.4: Espectro de la senal filtrada z(t).
modulador click de TD sin utilizar aproximaciones y evitando los problemas de aliasing.
El siguiente bloque en la cadena de modulacion es el FPB con respuesta en frecuencia

dada por

Hy(f) = st (2.10)

0, si [f|> fv,

y respuesta impulsiva hy(t), donde 0 < f; < fy < fu < fy. La banda de guarda
queda definida entre fy v fu y sirve para proteger la informacion contenida en la senal
de entrada durante el proceso de modulaciéon y asegurar que no existan componentes
de distorsion en el rango de frecuencias [0, fy] [52]. Aqui es importante mencionar que el
filtro Hy (f) es pasabajos, a diferencia del filtro pasabanda utilizado en el trabajo original
de Logan sobre modulacion click. Aunque en [52| la senal moduladora es pasabanda, este
no es un requerimiento necesario para que el modulador click funcione correctamente.

La sefial filtrada z;(t) esta dada por la convoluciéon entre z(t) y el filtro hy () :

o0

zp(t) = / 2(7) - hy(t — 7) dr, (2.11)
y su espectro tiene la forma cualitativa que se muestra en la Fig. 2.4, junto con la respuesta
en frecuencia del FPB. Los espectros de las senales z(t) y z¢(t) coinciden en el intervalo
de frecuencias [—oo, fu].
Ahora se define la senal u(t) como:
u(t) = 2(t) + ePTCI()

(2.12)
= ei2ript [zf(t)e_j%fpt + z;‘c(t)ejQ”fPt] ,

12
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AU(f) _ distorsion
i 3 hfa do T fe 2 7Y
AU(f) /€j27r(2fp)tzj; (t)
fL fe fu fp fv 2fp f()
o) jem(2fp)t ()
el =T\ EIP )t % (¢t
’_/I/\ \ : ’\[
f1 f:H f:U f:P fv 2fp ?(C)

Figura 2.5: Obtencion de u(t) : (a) fp muy pequena, (b) limite inferior para fp y (c) fp
mayor que el minimo.

donde 2}(t) es el complejo conjugado de z¢(t) y fp la frecuencia de la portadora dada
por:

p(t) = sen (27w fpt) . (2.13)

Por las propiedades de la transformada de Fourier, el espectro de la sefial 2%(t) es nulo
fuera del rango [— fv, 0] ya que es la version espejada del espectro de z¢(t). Por lo tanto

el espectro de

BJZW(QfP)tZ;; (t)

es distinto de cero para f € [2fp — fv,2fp]. Para que los espectros de las senales z(t) y
u(t) coincidan en [—oo, fy] es importante evitar el solapamiento al realizar la operacion
de corrimiento en frecuencia. En la Fig. 2.5 se muestran los tres casos posibles. En el caso
(a) la frecuencia de la portadora es demasiado pequena. Para esta situacion los espectros
de z(t) y u(t) seran coincidentes solo en el intervalo [—o00,2fp — fi/]. La senal a la salida
del modulador click contendra componentes de distorsion a partir de 2fp — fy, violando
la propiedad de banda base separada. Para el caso de la Fig. 2.5 (b) la portadora toma el
minimo valor posible que asegura que no aparezcan componentes de distorsion en la banda
de guarda. El valor de fp se puede despejar facilmente observando que se debe cumplir

2fp — fv = fu, de donde se obtiene fp = (fu + fv) /2. El dltimo caso representado en

13
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la Fig. 2.5 (c¢) corresponde a fp mayor al minimo necesario. Claramente no apareceran
componentes de distorsion en la senal modulada. La frecuencia de conmutacion de la
senal binaria resultante sera mayor que en el caso anterior, aunque la banda libre de
distorsion seréd la misma. En definitiva, conviene utilizar siempre fp = (fu + fv) /2 y de
ser necesario aumentar la frecuencia de corte del filtro hy(t). Suponiendo entonces que
se cumple 2fp — fy > fy, resulta que los espectros de las senales z(t), z;(t) y u(t) son
idénticos en el intervalo [—oo, fy].

Para continuar es conveniente escribir (2.12) como la version desplazada en frecuencia

de una senal real. Trabajando con la ecuaciéon se obtiene:

u(t) = eI frt [zf(t)e_ﬂ’rfpt + Z;‘c(t)ej%fpt}

= I [y (0TI 4 (p(t)e )|
(2.14)
= el ipt [2Re {zf(t)e_jQ’TfPtH

= 26j27rfpts(t),
donde la senal real s(t) esta dada por:

s(t) = Re {z(t)e 7?7t}

]' —927 * 127
— 5 [ f(t)e Jj2mfpt +zf(t)eJ2 fpt] )

(2.15)

La sefial s(t) esta limitada en banda entre [—fp, fp] y sus cruces por cero codifican la
informacion de la sefial de entrada x(t). El hecho de que s(t) codifique la informacion
correspondiente a la sefial moduladora x(¢) en sus cruces por cero no resulta trivial.
Se volveréd sobre este aspecto cuando se obtenga la representaciéon mediante una onda
cuadrada. En la Fig. 2.1 se ven las operaciones necesarias para obtener s(t) y en la
Fig. 2.6 se muestra su espectro .

El paso siguiente es comparar los espectros de las senales obtenidas al aplicar la
operacion inversa a la exponenciacion, es decir, el logaritmo natural. La senal u(t) es
analitica ya que su contenido frecuencial negativo es nulo. Por lo tanto su continuacion

analitica u(w), con w = t + jo, esta libre de singularidades en el semiplano complejo

14
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~fp ' 0 ' fp
Figura 2.6: Espectro de la senal real s(t).

e

positivo o > 0. Entonces In [u(w)] es analitica en el semiplano complejo positivo. Se quiere
comparar esta funcion con In [z(w)] = —jza(w), que también esta libre de singularidades
en el semiplano complejo positivo. Como los espectros de u(t) y z(t) coinciden en el rango
de frecuencias [—oo, fy] y las funciones In [z(w)] y In [u(w)] no contienen singularidades en
el semiplano complejo positivo, resulta que las transformadas de Fourier de estas funciones

también coinciden en el intervalo [—oo, fi7], esto es, los espectros de las funciones

za(t) = jIn[z(t)]

g u(t)]

coinciden para f € [—oo, fy]. Como se demuestra en [52] es condicion necesaria que los
ceros de s(w), la continuacion analitica de s(t), sean reales y simples. Esta condicion se
verifica siempre que z(w) esté libre de ceros en el semiplano complejo positivo cerrado
o >0][71].

Por lo tanto si zy(w), la continuaciéon analitica de z¢(t) obtenida limitando en banda
z(t), no tiene ceros en el semiplano complejo positivo o > 0, entonces la funcion In [z (w)]

es analitica en el semiplano complejo positivo y la transformada de Fourier de las funciones

za(t) = jIn[z(1)],

g u(t)]

Jn [z (2)]

15
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AF{iIn[z(8)]}

| : : > (a)
fL fo fu fp fv f
AF {jn[u(®)]}
: : ; > (b)
Ir fo fu fp fv f

AF G In [z (8)]}

fr fn fo fr fv ?<C)
Figura 2.7: Comparaciéon de los espectros: (a) fa(t) = jln[z(t)], (
jInfz; (1))

b) jInfu(®)] y (c)

coinciden en la banda de frecuencias [—oo, fyy] como se muestra en la Fig. 2.7. Esto
significa que, por las propiedades de las senales analiticas, los espectros de la parte real
(o imaginaria) de estas funciones seran idénticos en la banda de frecuencias [— fy7, fu]. La
parte real del logaritmo natural de z(¢) resulta de particular interés ya que es la senal de

entrada:

Re {jIn[z(t)]} = z(¢). (2.16)

La parte real de jln[u(t)] se define como una nueva funcion h(t) que sera utilizada
posteriormente para obtener la representacion de la modulacion click mediante una onda

cuadrada. Por lo dicho:

Re {j1n [u(t)]} = h(t). (2.17)

Lo mismo puede hacerse con la sefial filtrada z;(t) = A(t)e’?s®. Al aplicar el logaritmo

16
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y extraer la parte real del resultado se obtiene:

Re {jIn [z (1)]} = Re {jiln [A4;(t)"* ]}
— Re {j (In[Af(8)] + jor ()}
= Re {—ps(t) + 7 In[As(1)]}

= —¢y(1).

(2.18)

En conclusion, los espectros de las sefiales reales z(t), h(t) y —¢(t) coinciden en la banda
de frecuencias [— fy, fu] . La representacion frecuencial de estas seniales se obtiene a partir
de las versiones analiticas de la Fig. 2.7, tomando el complejo conjugado y espejando

alrededor de 0.

2.2.1. Representacion mediante una onda cuadrada

Para derivar la senal binaria cuyo espectro en banda base coincide con el de la senal
moduladora z(t), se comienza analizando la forma de la senal real h(t) introducida en la
seccion anterior (el espectro de la senal de entrada x(t) y el espectro de h(t) coinciden en

la banda de frecuencias [— fy, fu]). Reemplazando wu(t) en (2.17) y operando se obtiene:

h(t) = Re {jIn [2¢*"/"'s(1)] }
=Re {jln [e/*7'] + jIn[2s(t)]}
= Re {j (In|e’>™"| + jarg {/>"'}) + j (In|2s(t)| + jarg {2s(t)})}  (2.19)
= Re{—2mfpt —arg {2s(t)} + jIn|2s(¢)|}

= ‘](t) - 27TfPt7

donde J(t) = —arg{2s(t)} es una funcion que da saltos de valor w cada vez que la senal
real s(t) cruza por cero. Se puede definir sin pérdida de generalidad que tanto J(t) como
h(t) valen cero en el instante inicial, es decir, J(0) = h(0) = 0. Cuando ¢ crece, h(t) se
hace negativa ya que se trata de una recta de pendiente —27 fp. En el instante en el que
s(t) cruza por cero, la funcion J(t) da un salto de m haciendo que h(t) también de un

salto de w. Los instantes de tiempo en los que J(t) da los saltos dependen de s(t) y por

17
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Ay(t) = —2m fpt
1/2fp 2/2fp 3/2fp (a)
? ? ? t
—xt
_27T__Ceros de p(t)
—3rt
A i i
37rf- () Ceros de (1), -
2t
7'(---
i I TR R
A h(t)‘
> ()

Figura 2.8: Ceros de la senal h(t) a partir de la portadora y s(t).

consiguiente de la moduladora x(t), y es por esto que se dice que s(t) codifica en sus
cruces por cero la informacion correspondiente a la senal de entrada. Los otros cruces
por cero de h(t) (parte recta descendiendo) son fijos y dependen solamente del valor de
fp, bajo determinadas condiciones de amplitud de x(t). Para encontrar la condicién que
deben cumplir los ceros de s(t), es de interés analizar los instantes de tiempo en los que
la recta —2m fpt cruza las lineas km, Vk € Z. Esta situacion se muestra en la Fig. 2.8 (a)
para los valores k = —1,—2 y —3. Los instantes de tiempo en los que la recta cruza las
lineas km son t = —k/(2fp). Por otra parte en la Fig. 2.8 (b) se muestra la funcion J(t)
y el resultado de la suma para obtener h(t), representada en la Fig. 2.8 (c). Al realizar
la suma para obtener h(t), se puede ver que ahora los cruces por las lineas k7 son todos
convertidos en cruces por cero en los instantes t = —k/(2fp), siempre que J(t) tenga un
solo salto en el intervalo:

B (k+1) k

<t < ——.
2fp 2fp

(2.20)

Esta condicion asegura que el modulador funciona correctamente y que el espectro de la

18
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senal resultante no contiene componentes de distorsion en el rango [— fu, fu]-
La restriccion anterior sobre los ceros de s(t) asegura que |h(t)| < m, que se puede
verificar facilmente de la figura tomando los valores extremos para los cruces por cero.
Aprovechando el hecho de que h (k/(2fp)) = 0y que |h(t)| < 7, la onda cuadrada buscada
q(t) se puede obtener restando de h(t) la senal diente de sierra dada por
O'(t):z—Qﬂ'fpt, O<t<L
2 2fp

auy:a(t+£§) (2.21)

a(0) = 0.

Esta senial no tiene componentes frecuenciales entre [—2 fp, 2 fp] como se puede demostrar
facilmente mediante la expansion en series de Fourier. Si se resta o(t) de h(t) se obtiene

una senal cuadrada

a(t) = Ssen {h(6)}
= h(t) — o(t) (2.22)

= —gsgn {s(t)}sgn {p(t)}.

Finalmente, como la sefial o(t) no contiene componentes frecuenciales entre [—2fp, 2fp],
los espectros de las senales h(t) y ¢(t) coinciden entre [— fy, fu] . Las obtencion de ¢(t) a
partir de h(t) y o(t) se muestra en las figuras 2.9 (a)—(c).

La tercera expresion en (2.22) sugiere una forma elegante de como construir ¢(t) a
partir de s(¢). Para derivar ¢(t) se necesitan calcular los cruces por cero de la senal real
s(t) y la portadora. En realidad, esta ultima no necesita calcularse pues se trata de una
senal senoidal y de frecuencia conocida. Como se ve en la Fig. 2.9 (c), ¢(¢) es una onda
cuadrada y se construye colocando los flancos de subida en los ceros de s(t) y los flancos
de bajada en los ceros de la portadora. La frecuencia de conmutacion es 2fp ya que
al colocar un flanco en los ceros de la portadora, el periodo de la onda cuadrada ¢(t)
se corresponde con medio periodo de la portadora. La obtenciéon de ¢(t) a partir de los

signos de s(t) y de p(t) se representa en las figuras 2.9 (d)—(f).
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4 n(t) $sen{s(t)}

Yo(t) } —sen{p(t)}

|
]
7
]
7
]
7
]
7
47
]

Ya(t) = h(t) — o(t) Ya(t) = —Fsen{s()} sgn{p()}

100000 . 0nann. .
OOoorTT OO

Figura 2.9: Senales que intervienen en el proceso de modulacién click.

B

3

|
B

El espectro Q(f) de la senal cuadrada ¢(t) se puede ver en la Fig. 2.10, donde se
muestra también la respuesta en frecuencia Hg(f) del FPB reconstructor con respuesta

impulsiva hg(t) que permite recuperar la senal de entrada:

e}

z(t) = / q(7) - hg(t —7)dr. (2.23)

—00

distorsion de

Hg(f)

+ 4 2 >
f.f fH fova f . d—/fp f
" ancho de banda 0 banda recuencia de

de la senal de guarda conmutacion

Figura 2.10: Espectro de la senal ¢(t).
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2.3. Relaciéon entre la modulacién click y la MAP

Existe una relacion estrecha entre la modulacion click y la MAP. El objetivo de esta
seccion es analizar este vinculo, destacando las similitudes y diferencias. Al final de la
seccion se demostrara que la MAP es una version simplificada de la modulacion click que
permite una implementacion sencilla, a expensas de la aparicion de armonicos espurios

en banda base.

2.3.1. Derivacion de la MAP a partir de la modulacién click

Es posible escribir la sefial s(¢) como una modulacion simultanea de amplitud y fase
a partir de (2.15):

s(t) = As(t)cos (2m fpt — ¢f(t)), (2.24)

es decir, Af(t) es la parte de modulacién de amplitud y —¢(t) la modulacién de angulo
de la portadora cos (27 fpt) . Para la modulacion click interesan los cruces por cero de

s(t), que concuerdan con los ceros de la senal modulada en fase dada por:

(I)f@) = COS (27Tfpt — (Zﬁf(t)) s (225)

de donde se puede decir que sgn {s(t)} = sgn {®(¢)} . Usando esta nueva funcion la sefial

cuadrada ¢(t) se puede escribir como:

alt) = —sen {cos (20 fpt — 65(t))}sen {p(1)} (2.26)

Los ceros de la sefial modulada en fase ocurren cuando 27 fpt — ¢f(t) = (2k + 1) /2. Es
decir que es equivalente calcular los ceros de la sefial modulada en fase ®(t) o encontrar

el instante ¢ en el que se cumple:
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44 0
650 j> e R j> THEE
(3 (v)

Figura 2.11: Generacion de ¢(t) utilizando un modulador MAP convencional.

—6s(t) = (2k+1) g — o fpt
—¢s(t) = o(t) (2.27)

¢5(t) +o(t) =0,

para k/(2fp) <t < (k+1)/(2fp). La tltima linea de la ecuaciéon anterior explicita los
instantes de tiempo en los que ¢(t) + o(t) cruza por cero, que coinciden con los de

sgn{¢s(t) + o(t)} . Utilizando esta nueva notacion se puede escribir ¢(t) como:

a(t) = ~Fsn {o5(1) +o(1)}

(2.28)
- gsgn {=0s(t) —0o(t)},

que es la manera convencional de generar una senal modulada por ancho de pulsos.
Las dos formas alternativas de la ecuaciéon anterior se muestran esquematicamente en la
Fig. 2.11. En la Fig. 2.11 (a) esta implementada la primera linea de (2.28). En este caso
q(t) se genera comparando la sefial moduladora ¢¢(¢) con la portadora —o(t). En esta
version la senal diente de sierra tiene pendiente positiva. En la Fig. 2.11 (b) se muestra
la implementacion alternativa utilizando la segunda linea de (2.28). Aqui se utiliza como
moduladora la sefial —¢(t) y como portadora o(t), que es una sefial diente de sierra de
pendiente negativa. Es importante respetar el orden de las entradas en los comparadores
para que las dos formas sean equivalentes y resulten en la misma sefial binaria ¢(t).

El proceso de modulacion click puede ser visto entonces como una parte de modu-
lacion, para generar la senal ¢((t), y una parte de deteccion de cruces por cero, que se

resuelve con un modulador MAP convencional. La sutil diferencia entre la MAP y la
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modulacion click es el FPB Ay (t) que limita en banda la salida del MEA. Si el filtro hy (t)
es eliminado del esquema de la Fig. 2.1, las sefiales z(t) y z¢(t) seran exactamente iguales
debido a la ausencia del filtro. En este caso, la parte que corresponde a la modulacién
de fase de la senal s(t) se obtiene directamente a partir de la fase de z(t) dada por (2.9),
que no es mas que la senial de entrada (multiplicada por —1). Utilizando esta igualdad se

puede escribir la senal cuadrada como:

quap(t) = —gsgn {cos 2mfpt + x(t))} sgn{p(t)}, (2.29)

que se puede escribir también de la forma convencional:

—Ssen{—x(t) + o(t)}
(2.30)

- gsgn {(x(t) — o ()} .

quap(t) =

El esquema para generar la senal binaria en este caso es el mismo que en la Fig. 2.11,

reemplazando ¢f(t) por —z(t).

2.3.2. Espectro de la M AP a partir del espectro de la modulacién

click

El ultimo aspecto que hay que analizar para finalizar el anélisis de similitudes y
diferencias entre la MAP y la modulacion click es el espectro. El espectro de la senal
binaria resultante utilizando modulacion click ya se mostré en la secciéon anterior y es
el de la Fig. 2.10. La principal caracteristica es que las componentes de la senal quedan
separadas de los armoénicos de alta frecuencia. Como se coment6 al principio de esta
seccion, esta caracteristica es imposible de obtener para la MAP. Para comprender este
hecho hay que observar cuidadosamente los espectros de las senales z(t) y z¢(t), ya que
como se probo antes la diferencia entre la MAP y la modulaciéon click radica en el FBP
de respuesta impulsiva hy(t).

Cuando se derivo la senal u(t) dada por (2.12) se encontr6 el minimo valor que debe

tomar la portadora fp para evitar el solapamiento entre los espectros de las senales
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2(t) y ej%(zfp)tz;(t). Este analisis es valido siempre que la sefal z¢(t) sea limitada en
banda. Cuando el FPB hy (t) se elimina de la cadena de modulacion u(t) se puede escribir
simplemente en funcion de z(¢), la salida del MEA sin filtrar. Para evitar confusion se

notara u(t) a esta nueva senal:
U(t) = 2(t) 4+ 22" (1), (2.31)

El problema es ahora elegir el valor de fp para que los espectros de z(t) y @(t) sean iguales
en [—oo, fy]. Como z(t) se extiende infinitamente sobre el eje positivo de frecuencias, no
existe un valor de fp que evite el solapamiento. El efecto del solapamiento hace que
la senal binaria resultante del proceso de modulacién tenga componentes de distorsion
en toda la banda base. Se puede disminuir el efecto si se aumenta considerablemente la
frecuencia de la portadora fp. De todas formas, siempre aparecerdn armoénicos en banda

base (aunque estén muy atenuados).

2.4. Profundidad de modulacion

Para que el proceso de modulacion click funcione correctamente es necesario que los
ceros de la senal s(t) y la portadora p(t) estén intercalados. En el articulo de Logan sobre
modulacion click se menciona que la sefial ¢(t) debe ser menor (en moédulo) a 7/2 para
que se cumpla esta propiedad. Sin embargo, no resulta trivial encontrar limites para el
méaximo valor de amplitud que puede tomar la senal de entrada x(t). El objetivo de esta
seccion es encontrar el limite maximo teérico de amplitud para una senal de entrada
compuesta por un unico tono, de frecuencia variable en toda la banda base, respetando

la propiedad de intercalado de los ceros para la modulacién click.

2.4.1. Intercalado de los ceros y desvio de fase

Para armar la senal binaria ¢(t) se intercalan los ceros de la sefial modulada en fase
¢, dada por (2.25) (que coinciden con los ceros de s(t)) y la portadora p(t) dada por

(2.13). Cuando la senal ¢f(t) es muy pequena resulta que ®(t) ~ cos (27 fpt). En este
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caso, los ceros de ®f(t) y p(t) estan intercalados por tratarse de dos sefiales senoidales
de la misma frecuencia desfasadas /2. Se define el desvio de fase en funcion del tiempo
como la diferencia instantanea entre el angulo de la senal modulada en fase ®(t) y el

angulo de la senial cos (27 fpt) :

A¢(t) = 2m fpt — dy(t) — 27 fpt

(2.32)
= —¢5(t).
De la ecuacién anterior se puede definir el desvio de fase méaximo:
A¢y = méx {[¢r(1)]} - (2.33)

Es facil ver que si Agy < /2, los ceros de @f(t) y p(t) estan intercalados.

2.4.2. Desvio de fase en funcion de la frecuencia

La obtencion de la sefial ¢¢(t) que permite calcular el desvio de fase es complicada,
ya que es el resultado de aplicar toda la cadena de modulaciéon click a la senal de en-
trada (salvo los cruces por cero). Sin embargo, se puede hacer un andlisis simplificado
y encontrar los valores limites que puede tomar la senal z(t) sin violar la propiedad de
intercalado de los ceros. Para esto, se supone que la senal de entrada esta compuesta por
un unico tono de frecuencia fy y amplitud de pico ag, esto es x(t) = agcos (27 fot) . En
este caso la transformada de Hilbert resulta trivial y esta dada por &(t) = agsen (27 fot) .
La sefial analitica es x4(t) = age??™/0t. La amplitud ag que puede tomar z(¢) sin violar la
propiedad de intercalado de ceros para la modulacion click es una funcion de la frecuencia,

ap = ap(f). Para comprender este hecho es ttil expresar la operacion de exponenciacion
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AZ[@)/— aged2rfot AZ(f) aged2mfot I %agej%(?fo)t
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Jo cokfo- fuo fpo fv f fo fu fp fv2fo f
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| [ ] ] Hy(f) w0 ()
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Jo okfo- fuo fpo fv f fo fu fp fv /
(a) (b)

Figura 2.12: Relacion entre los espectros de las sefiales z(t) y zf(t) para (a) fo < fpy
(b) fo= fp.

ejecutada por el MEA como una serie de potencias:

L

(—jza)'  (—jza®)®  (—jzat))? 9.34
=1 j2,! R .
= 1~ jralt) — 5720 + La(0) +

Reemplazando 4(t) = age?®™! en la ecuaciéon anterior:

eIl — 1 — jaget?fot %G(Z)eﬂ”(zﬁ’)t + %ageﬂﬂ(gﬁ))t T (2.35)

Los términos de mayor orden agregan armoénicos (multiplos) de la frecuencia fundamental
fo. Al aplicar el filtro hy(t) para derivar z¢(t), las componentes que estan por encima de
fu son atenuadas, y las que estan a partir de fy se eliminan por completo. Para simplificar
el analisis se supone que la frecuencia de la portadora es fp = (fy + fi) /2. Haciendo
esta suposicion, se analizan a continuacion los dos casos extremos para la frecuencia de
la moduladora: fy pequena comparada con la frecuencia de la portadora y fy cercana a

la frecuencia de la portadora.

Analisis para f, < fp

Una gran cantidad de componentes armoénicos de fy caen en banda base. La senal
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filtrada z;(t) resulta casi igual a z(t), como se puede apreciar en la Fig. 2.12 (a). Haciendo
la aproximacion z¢(t) ~ z(t), resulta que ¢(t) = —z(t). De esta forma la sefial ® () se

puede aproximar como una modulacion de fase convencional:

Qf(t) =~ cos (2mfpt + x(t)) . (2.36)

Este hecho no es sorprendente, ya que al ser la frecuencia de la portadora fp mucho
mayor que la frecuencia de la moduladora f; el modulador click se comporta como un
modulador MAP convencional con portadora diente de sierra. El desvio de fase méaximo

estda dado por (2.33):

A¢pr = max |ageos (27 fot )| (237)

= Qag.

Para respetar la propiedad de intercalado de los ceros este desvio de fase debe ser menor
que 7/2, es decir, cuando la senal de entrada z(t) estd compuesta por un tono tunico
de frecuencia mucho menor que la portadora, la amplitud maxima admisible para el

modulador click es ag = 7/2.

Analisis para f; ~ fp

En este caso el anéalisis no es tan directo como antes. Al ser la frecuencia de la modu-
ladora cercana a la frecuencia que delimita la banda de guarda fy, el filtro Ay (t) elimina
muchos componentes de z(t) en la obtencion de z;(t). El caso extremo se representa en
la Fig. 2.12 (b). En esta situacion el armonico localizado en 2fy > fi es eliminado por el
filtro. La sefial z;(t) posee un tnico impulso en fy que equivale a retener sélo el termino

lineal:

=1 —j(x(t) + j&(t)) (2.38)
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fkqsf(t) apg = 1 7TA gf)f(t)

T/2 T i T/ T
/ & | o0 %

(a) (b)

Figura 2.13: (a) Senal ¢(t) para distintos valores de ao. (b) Valor limite de amplitud
para la sefial de entrada z(t) y su transformada de Hilbert z(t).
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La sefial ¢¢(t) es la fase de z;(t) y puede calcularse como:

64 (t) = arctan ( (1) )

1+ a(t)

—agcos (27 fot)
= arctan .
1 + agsen (27 fot)

(2.39)

En la Fig. 2.13 (a) se muestra el grafico de ¢;(t) para distintos valores de ay. Cuando la
amplitud ag aumenta el desvio de fase méaximo dado por (2.33) aumenta de manera acorde.
El caso extremo se da cuando ag = 1, que resulta en A¢y, = 7/2. En la Fig. 2.13 (b) se
muestra la senal de entrada x(¢) junto con su transformada de Hilbert z(¢) y la funcion

¢¢(t) resultante para ag = 1.

2.4.3. Variacioén de los anchos de pulso

Del anélisis anterior se puede decir que si la senal moduladora z(t) estd compuesta
por un Unico tono, la maxima amplitud admisible que respeta la propiedad de intercalado

de los ceros en el modulador click es funciéon de la frecuencia y esta dada por:

5, st fo < fp,
ao(fo) = (2.40)

17 si fo ~ fP.

Se puede asegurar que si la amplitud de la senial se limita a 1, el modulador click funcionaréa
correctamente en toda la banda de frecuencias de interés. Con esta restriccién no se violara

la propiedad de intercalado de los ceros, sin importar la relacion entre fy v fp. Los tonos
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de alta frecuencia daran un desvio de fase de 7/2 o lo que es equivalente, anchos de pulso
para la senal binaria variando entre 0 y 100 %. Sin embargo, los tonos de baja frecuencia
quedaran submodulados, o lo que es lo mismo anchos de pulso que no utilizaran todo el
rango dindmico entre 0 y 100 %. Esto se debe a que, cuando fy < fp la maxima amplitud
admisible es 7/2 ~ 1,57 > 1. Como se determiné antes, el desvio maximo de fase en esta

situacion es A¢y; = ag. Entonces la profundidad de modulacion resulta:

AqﬁM[%]:;xlOOxl o

= 63,66 %.

Para la modulacion click, una entrada nula corresponde a anchos de pulso constantes
iguales al 50 %. Los anchos de pulso para senales distintas de cero varian desde el centro

hacia los costados. Para el caso analizado el minimo ancho de pulso esta dado por:

D[] = 50— 5 Adus [

(2.42)
= 18,17 %.
De manera similar, el méaximo ancho de pulso es:
1
D [7] = 50 + 5 A¢n %]
2 (2.43)

= 81,83%.

El anélisis anterior demuestra que si se elije una respuesta en amplitud plana para el mo-
dulador click y se limita la amplitud de la senal moduladora a 1, las senales de frecuencias
bajas comparadas con la portadora tendran una profundidad de modulaciéon maxima del
63,66 % y una consecuente disminucion de la relacion senal a ruido (S/R). Definiendo la

relacion S/ R en decibelios (dB) como

S/R [dB] = 20 log ("—) : (2.44)

T
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donde 02 es la varianza de la senial y 02 es la varianza del ruido, se puede calcular (en dB)
la disminucion de la relacion S/R. Utilizando una reduccion del 63,66 % de la desviacion

estandar o, la relacion S/R es:

S/R [dB] = 20 log (%>

O

— 201log (ﬁ) +201log (0,6366) (2.45)

T

— 20 1og (ﬁ) ~ 3,922,

T

es decir una reduccion de aproximadamente 3,9 dB.

2.5. Conclusiones

En este capitulo se introdujo la modulacién click como alternativa para generar senales
binarias con banda base separada. Se mostro el esquema de modulaciéon de TC propuesto
por Logan y se analizaron cada uno de sus bloques componentes. Como punto destacable
se menciond que el espectro de la senal a la salida del MEA es de extensiéon infinita,
un punto clave para la implementacion discreta y que va a ser el tema principal del
siguiente capitulo. También se explico con detalle la representacion de la senal modulada
como una onda cuadrada, lo que hace posible la utilizaciéon de etapas conmutadas para
la amplificacion.

Como agregado, se mostrdé que existe una estrecha vinculacién entre la modulacion
click y la MAP. En definitiva la MAP es una simplificaciéon del esquema de modulacion
click que siempre contiene distorsion en banda base, aunque sea muy pequena. Por dltimo,
se hizo un anélisis de la maxima amplitud que puede tomar la senal de entrada evitando
sobre modulacién, asi como también la disminucion de la relacion S/ R como resultado de
la disminucién de la amplitud para el caso particular de senales senoidales. Este analisis

no se encuentra en la literatura actualmente.
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Capitulo 3

Modulacién exponencial analitica y

filtrado simultaneos

3.1. Introducciéon

En el Capitulo 2 se introdujo la modulaciéon click como una interesante alternativa
frente a la MAP. Las ventajas son notorias pero no es sencillo explotar las caracteristicas
del modulador click debido a los problemas que surgen en la implementacién de TD. Aun-
que el esquema de modulacion click es intrincado, se destacan tres operaciones principales
que deben ser resultas para hacer posible la implementacion discreta: generacion de la
senal analitica, modulacién exponencial y deteccion de cruces por cero. Existen solucio-
nes que permiten implementaciones digitales para el transformador de Hilbert y para la
deteccion de los cruces por cero. Sin embargo, no existe hasta el momento un método
que permita implementar de manera ideal la modulacion exponencial a partir de senales
muestreadas. Esto se debe principalmente a que, como se anticip6 en la Seccion 2.2, el
espectro de la senal a la salida del MEA se extiende infinitamente sobre el eje positivo de
frecuencias.

El objetivo de este capitulo es desarrollar un método analitico que permita luego la
implementaciéon de un modulador click de TD que goce de las caracteristicas del mo-

dulador de TC propuesto por Logan, sin utilizar interpolaciéon de la senal de entrada
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ni aproximaciones en los célculos intermedios. Para lograr este cometido se analiza cui-
dadosamente la operacion que ejecuta el MEA en el dominio frecuencia. Se demostrara
que no es necesario computar la senal a la salida del MEA sino que se puede obtener
directamente su version limitada en banda si se introducen algunos cambios al esquema

de modulacién.

3.2. Analisis para senales de TC

El hecho de que el soporte del espectro de la senal a la salida del MEA sea infinito
dificulta la implementacion en TD. Para poder desarrollar un método que permita evitar
el aliasing en la implementacion discreta, es importante comprender detalladamente el
funcionamiento de este bloque. Expresando la funciéon exponencial como una expansion

en series de potencias

xé

14

QH
I
Hagt

(3.1)
l‘2 {L‘3 l‘4
1—|—SL’+§+§+I+"'

se observa que la operacion de exponenciacién puede pensarse como la suma infinita de
potencias de orden creciente sobre la variable x. Cuando se reemplaza la variable real
x por la sefial —jx4(t) de la modulacion click, la operacion del MEA se puede escribir

comao:

= Zo(t) + Zl(t) —+ %Zz(t) —+ 523@) + -

con z(t) = (—jza(t))’, vy 20(t) = 1. Para analizar el contenido espectral de la operacion

e~7%al) es necesario analizar el espectro de los términos de la forma (—jz(t))", con
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¢ € N. El término cuadratico z»(t) se puede escribir como el producto:
Zg(t) =21 (t) X 21 (t), (33)

con su transformada de Fourier Z,(f) dada por la convolucion:

Zo(f) = Z1(f) = Z:(f) (3.4)
- / Z\(v)Zi(f — v)dv. |

—00

La integral de convolucién es analizada para los siguientes casos, dependiendo del valor

de la frecuencia de corrimiento f :

f < 2fL : en este rango de frecuencias no hay solapamiento entre Z;(v) y Z;(f —v).

El resultado de la integracion (3.4) es cero.

2fr < f < fo+ fu : el solapamiento es parcial por la izquierda. La integracion

(3.4) queda definida en el rango de frecuencias [fr, f — f1].

f = fr + fg : solapamiento completo entre los espectros. El resultado de la con-

volucién toma su méximo valor, con el rango de integraciéon definido entre f; y

fu.

fr + fo < f < 2fg : nuevamente se tiene solapamiento parcial, pero esta vez

sobre la derecha del espectro Z;(v). La integral (3.4) queda definida en el rango
[f = fu, fn].

f > 2fy : no hay solapamiento entre los espectros. Z»(f) es cero para este caso.

La integral en (3.4) para la obtencion de Zs(f) se puede escribir de manera més compacta
teniendo en cuenta todos los casos planteados. De esta manera, Z5(f) se puede expresar

COIMo:

leyZl —v)dv, si2f, < f<2fy,
Za(f) = Jo Z1(V)Z0(f —v) si2fy < f<2fu (55)

0, caso contrario,
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donde 0 = max{fr,f — fu} vy ¥ = min{fy, f — fr}. La ecuacion confirma que el es-
pectro Zo(f) de la senal cuadratica z,(t) es distinto de cero en el rango de frecuencias
[2fL,2fg] . El anélisis anterior se puede continuar para los términos de orden mayor. El

término ciibico puede escribirse como:

23(t) = z1(t) X 21(t) x z1(¢)
(3.6)

= 2o(t) x z(1),

con su transformada de Fourier dada por

Z3(f) = Z1(f) * Z1(f) * Z1(f)
= Zao(f) * Z1(f) (3.7)
= /OO Zo(v)Zy(f — v)dv.

—00

Analizando los casos como para Zs(f), se puede escribir la ecuacion anterior de la si-

guientes manera:

y Zo(W) Zo(f — v)dv, si3fy < f < 3fu,
Zs(f) = J (3.8)

0, caso contrario,

donde 6 = méx{2fr, f — fu} v ¥ = min{2fy, f — fr} . Generalizando para un término
de orden ¢ :

2e(t) = 21(t) X z1(t) X -+ x 21(2) (3.9)

= zp1(t) x z.(t),

cuya transformada de Fourier viene dada por:

Zi(f) = Zi(f) % -+ * Z1(f)
= Zp1(f) * Z1(f) (3.10)
:/_ Zi (0 Z1(f — v)dv,

[e.9]
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AZ(f)]
fr fu ?

A Zy(f)|
Q}L 2IfH ?

A Zs(f)]
3}'L 3}H ?

Figura 3.1: Espectro de las senales 2 (t), zo(t) y 23(t).

que es la convolucion frecuencial entre Z1(f) v Z,_1(f) y puede escribirse de forma general

wZ_ll/Zl —v)dv, silfp, < f</Ilfy,
sy = A3 BB =) f<f<if .

0, caso contrario.

El intervalo de integracion es [6,1)], siendo estas variables § = méx{(¢ — 1) fr, f — fu}
y ¥ =min{(¢{ — 1) fg, f — fr} . La expresion anterior revela que si el espectro Z;(f) de
la senal z1(t) = —jza(t) esta definido en la banda de frecuencias [fr, fu], el espectro
Zy(f) de z(t) = (—jza(t))" queda definido en [£fr, (fy]. En otras palabras, el espectro
de los términos de orden creciente z(t) se extiende sobre rangos de frecuencia mayores.
A modo de ejemplo, en la Fig. 3.1 se muestra el moédulo de los tres primeros términos
Zy(f), Zo(f) vy Zs(f), que son los espectros de z(t) = —jaa(t), z(t) = (—jza(t))’
y z3(t) = (—jza(t))®, respectivamente, asumiendo que z () es una sefial analitica, de
banda limitada con su espectro definido como Z;(f) =u (f — fr) —u (f — fu) .

De acuerdo con (3.2), el célculo de z(t) requiere la suma de infinitos términos z(t),
de ancho de banda creciente en funcion de ¢, lo que resulta en Z(f) definido sobre todo

el eje de frecuencias positivas con una extension infinita.
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3.3. MEA vy filtrado simultaneos

En la seccion anterior se demostrd que la senal z(t) a la salida del MEA se extiende
infinitamente sobre el eje positivo de frecuencias, lo que imposibilita su representacion en
un sistema de tiempo discreto. Sin embargo, el filtro hy () con respuesta en frecuencia
Hy(f) dada por (2.10) limita en banda la salida del MEA, por lo que las operaciones
siguientes aplicadas para derivar s(t) que involucran inversion espectral y corrimiento
en frecuencia no agregan componentes de distorsion en la banda base. Este proceso de
filtrado es la clave y la tnica diferencia entre la modulacion click y la MAP.

El espectro Z;(f) de la senal filtrada z;(t) se puede escribir como

=S L apmen (312

= Zo(PH() + Zi () H(F) + 52 F) Hul) + -

= 201+ () + oy 2al) 4+

En el dominio tiempo, la senal filtrada z¢(t) esta dada por:

=S a0 < hot (313)

l22(15) x hy(t) + - -

o(t) % hu(t) + 21(t) * hu () +

I
N

= 20() + A0+ 32 (0) +-

Aunque el espectro Zy(f) del término (-ésimo z(t) se extiende sobre el intervalo de
frecuencias [(f,¢fy], el término filtrado correspondiente Z,(t) = z(t) * hy(t) con su

espectro dado por Z(f) = Zi(f)Hy(f) en (3.12) solo ocupa la banda [(fs, fy]. Sin
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embargo, los requerimientos de ancho de banda del sistema son atn altos, ya que los
espectros filtrados se obtienen a partir de las versiones sin filtrar Z,(f) de ancho de
banda creciente en funcion de ¢. Es en este punto donde surge la siguiente pregunta: ;es
posible utilizar la senial filtrada Z,_1(¢) de ancho de banda reducido a [(¢ — 1) f1, fv] para
calcular el término siguiente Z,(¢)? La respuesta a esta pregunta es la clave del método
propuesto en esta Tesis, y permite computar z;(t) sin la necesidad de representar las
senales de ancho de banda creciente z(t).

Para comenzar, hay que observar que el término correspondiente a ¢ = 0 es zy(t) =
(—jz(t))? = 1, con su espectro dado por Zy(f) = (f). La sefial filtrada es Z(t) =
20(t) % hy(t) = 1 en este caso, por lo que Zo(f) = 0(f). Para el analisis siguiente se supone
que existe una banda de guarda distinta de cero en el modulador, es decir, fg < fy < fv.
Bajo esta hipotesis, resulta que las senales zy(t) y Z1(t) = 21(f) * hy(t) son iguales ya
que el filtro hy(t) no elimina ninguna componente frecuencial de 2 (¢) en la obtencion de
%1 (t). De esta manera 2,(t) = z(t) y Z1(f) = Z1(f). El término cuadratico se obtiene de

manera analoga a la seccion anterior, aunque ahora se agrega el filtro hy () :
Zo(t) = [Z1(t) x Z1(t)] * hy(¢). (3.14)

Su transformada de Fourier esta dada por la convolucion:

Z:(F) = |4 * Z2( )] Ho(F)
- | [ 202 - v 1)

[e.e]

(3.15)

En este caso y debido a que Zi(f) = Z,(f), el resultado de la convoluciéon que esté entre
los corchetes en la ecuacion anterior concuerda con Zo(f) en (3.4) y se extiende sobre
el rango de frecuencias [2f7,2fy]. Sin embargo, esto no sucede (en general) para los
términos de orden superior.

La accion del filtro es atenuar las componentes frecuenciales a partir de fi; y removerlas
completamente a partir de fy,. De esta manera, el soporte del espectro Zg( f) de la senal

%(t) es [2f1, fv]. Ademas los espectros Zy(f) v Za(f) son iguales en el intervalo de
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frecuencias de interés [—oo, fy], ya que se derivan a partir de senales analiticas y el filtro
Hy(f) no modifica las componentes frecuenciales por debajo de fi .
El término correspondiente a ¢ = 3 se obtiene de manera similar, usando las senales

Z1(t) y Z(t) calculadas previamente:
55(1) = [52(t) X 5(1)] % B (). (3.16)

Es importante notar la diferencia con el célculo de la secciéon anterior, ya que se ha
utilizado Zy(t) (version filtrada) en lugar de la version sin filtrar 25(¢). La transformada

de Fourier de Z3(t) esta dada por:

Zy(f) = | Z2(5) * Z2(P)| Hu(F)
_ [/_OO A y)du] Hu(f).

oo

(3.17)

La senal Z;(t) tiene su espectro definido entre f, y fg. Por otra parte, Z(t) tiene com-
ponentes frecuenciales en [2f1, fy]. La convolucion Z,(f) * Z1(f) se extiende entre 3f, y
fu + fv. Luego, la version filtrada Zg(f) esta definida para f € [3fL, fv] . Razonando de

manera similar se puede generalizar el calculo para la obtencién del término ¢-ésimo:
Zo(t) = [Zo—1(t) x Z1(t)] * hy (2), (3.18)

con su espectro dado por:

Zi(f) = |Zes(£) % Z2($)] Hol)
-\ zawnts - viar] ).

o

(3.19)

El soporte del espectro Z,(f) esta limitado a la banda de frecuencias positivas [(f1, fy] .
Nuevamente hay que destacar que los espectros Zy(f) v Z¢(f) son idénticos en el rango
de frecuencias [—oo, fyy] . Mas atn, los espectros de las senales z,(t) % hy(t) v Zo(t) son
idénticos en todo el rango de frecuencias. Esta propiedad permite utilizar las versiones

filtradas y de ancho de banda reducido Z,(t) para el célculo de z¢(t) en vez de requerir
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Figura 3.2: Diagrama en bloques para el calculo de las senales Z,(¢) : (a) dominio tiempo;
(b) dominio frecuencia.

las senales z,(t) de ancho de banda creciente en funcion de /.

En la Fig. 3.2 (a) se muestra el diagrama en bloques para calcular las sefiales Z,(¢). En
la Fig. 3.2 (b) se ve un diagrama alternativo que permite realizar el calculo en el dominio
frecuencia. Aunque ambos esquemas son equivalentes, se puede optar por la utilizacion de
uno u otro dependiendo de los requerimientos en la implementacion. Usando las senales

filtradas Z,(t) es posible escribir z¢(t) :

2 (t) = €770 5 hyy(t)

(3.20)

I
[
|~
Nl
—~
~
~—

con su espectro dado por (3.12). A este conjunto de operaciones se lo denominara de ahora
en mas Modulacion Exponencial Analitica y Filtrado de Tiempo Continuo o MEAF-TC.
Esta ecuacion es muy similar a (3.2) y de hecho se derivo desde alli, pero existe una
diferencia importante entre el esquema original de Logan en [52] y la forma de calculo
propuesta. La clave es la distribucion del FPB hy(t) en las senales internas al MEA| lo
que hace posible reemplazar el conjunto MEA y FPB por el bloque MEAF-TC como se
observa en la Fig. 3.3. La sefial resultante z;(¢) es la misma en ambos casos, pero en
la implementacion propuesta utilizando el MEAF-TC dado por (3.20) no es necesario
representar la senal z(t), de infinito contenido espectral. Este aspecto no representa un

cambio significativo en el esquema de procesamiento para el caso de senales de TC, aunque
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Figura 3.3: Reemplazo de las operaciones en cascada MEA vy filtrado por el bloque MEAF-
TC.

es de vital importancia ya que permitira luego derivar un modulador de TD que posea
todas las ventajas del modulador click de TC sin la necesidad de utilizar aproximaciones

o simplificaciones y eliminando los problemas de aliasing.

3.3.1. Representacion ideal con un niimero finito de términos

El soporte del espectro de la senal Z,(t) es [(fL, fv], siendo f1 la componente de mas
baja frecuencia presente en la senal de entrada x(t). Es decir, si la senal de entrada es
del tipo pasabanda, el espectro Zy(f) de la sefial (t) se corre hacia las altas frecuencias
a medida que se incrementa ¢. Por este motivo existen un nimero finito de términos que
contribuyen al resultado zf(t) en (3.20). Los términos para los que se cumple £f;, > fy
pueden ser excluidos de la sumatoria sin agregar componentes de distorsion en la banda
de guarda. Teniendo en cuenta este aspecto se puede reescribir el MEAF-TC como una
suma finita:

Z(1), (3.21)

donde Ly = | fy/fr]'. Esta eleccion de Ly asegura que la sefial que resulta del proceso de
modulacién no contiene componentes de distorsion hasta el valor fy. El término corres-
pondiente a Ly 4+ 1 puede tener componentes frecuenciales en el rango [fy, fv], pero caen
fuera de la banda de frecuencias de interés. La ecuacién anterior es un caso particular
que se aplica solo a senales pasabanda. Si la senial de entrada es del tipo pasabajos, el
soporte del espectro Zg( f)es |0, fv], ¥l € N| teniendo que utilizar un nimero infinito de

términos para la representacion ideal como lo sugiere (3.20).

L|z| es la funcién piso, es decir, el mayor entero que no es mas grande que .
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3.4. Analisis para senales de TD

En la seccién anterior se desarroll6 un método que permite distribuir el FPB hy (t)
del modulador click en las senales internas al MEA y reemplazar las operaciones MEA
y filtrado con un tnico bloque de calculo denominado MEAF-TC, evitando la necesidad
de representar senales de ancho de banda creciente. Las ventajas de este método no
son evidenciadas si se procesan senales de TC, sin embargo su utilizacion resulta de vital
importancia para la implementacion del modulador click de TD. En esta seccion se deriva
el Modulador Exponencial Analitico y Filtrado simultaneo de Tiempo Discreto o MEAF-
TD, que resulta en el equivalente exacto del MEAF-TC para senales muestreadas. Este
bloque sera utilizado mas adelante para implementar un modulador click de TD que goce
de las ventajas del esquema propuesto por Logan [52].

La entrada es la senal real z[n], cuya transformada de Fourier de tiempo discreto
(TFTD) X (e’*) es distinta de cero en el intervalo [wr,wy] U [2m — wg, 27 — wy], con
0 < wr < wg < m. Para calcular la senal analitica es necesaria la transformada de
Hilbert Z[n] de la sefial x[n|. La TFTD Hpy (¢’*) del filtro de Hilbert hg[n| se define

Ccomao: )

—7, si0<w<m,
Hy (ejw) =450, siw=0,m,2m, (3.22)

+j sim<w<2m.

\

Si se compara el transformador de Hilbert discreto Hy (€/“) con su contraparte de tiempo
continuo se puede ver que hay una sutil diferencia. En el caso continuo, la respuesta en
frecuencia Hy(f) se anula para f = 0. Para el caso discreto, Hp (¢?“) se anula para w = 0
pero también para los valores de frecuencia w = 7y w = 27 debido a que el espectro es

periodico, de periodo 27. La transformada de Hilbert de x[n] es
z[n] = x[n] x hy[n], (3.23)

con su TFTD dada por:
X (&%) = X (%) Hy (). (3.24)
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La senal analitica se obtiene combinando la senal original x[n] y su transformada de
Hilbert Z[n] :

xaln] = zn| + jz[n]. (3.25)

El espectro X 4 (/%) de la senial analitica z4[n| es distinto de cero s6lo para las frecuencias
positivas, en este caso para w € |wr,wg] .

De manera similar al caso continuo, la senal z4[n| se puede generar a partir del
filtro analitico con respuesta impulsiva ha[n] y respuesta en frecuencia H, (¢/*) = 1 +
JHm (/) :

2, si0<w<m,

Ha(e™) =41, siw=0,r,2n, (3.26)

0, sim<w<2m.

El siguiente bloque en la cadena de modulaciéon es el MEA, que ejecuta la operacion
z[n] = e77#al"l. Sin embargo, el comportamiento frecuencial del MEA es diferente a su
contraparte de TC. Para derivar el espectro de z[n] es util nuevamente escribir la funcion

exponencial como una expansion en series de potencias:

z[n] = e~Ialll

= > (~ealnl)
=0 " (3.27)
— Lt (=gzaln]) + 5 (~Jzalol)? + 5 (~jzalol)’ + -
1 1

= zo[n] + z1[n] + 522[”] + 523[”] +e

donde z[n] = (—jza[n])". Como en el caso de TC, para analizar el espectro Z (¢/%) de
z[n] es necesario conocer el espectro de los términos de la forma (—jz4[n])", con £ € N.

El término cuadratico z3[n| se puede escribir como el producto
z3[n] = z1[n] X z1[n]. (3.28)
El espectro Z, (¢7*) de z3[n| se puede hallar utilizando el teorema de modulacion o ven-

42



CAPITULO 3. MEA Y FILTRADO SIMULTANEO

taneo de la TFTD [72]:

72 (6%) = 71 (%) © 21 ()
1 2 (3.29)

=5 | 2 (@) 2 (@) av

El simbolo ® denota convolucion periddica de los espectros. Esta operacion es ligeramente
diferente a su contraparte de tiempo continuo debido a la naturaleza periddica del espectro
de las senales muestreadas. La integral se puede analizar separando los diferentes casos

en funcién de la frecuencia w :

s w < 2wy, : en este rango de frecuencias no existe solapamiento entre los espectros y

la integracion (3.29) es nula.

v 2wy, < w < wr+wy : solapamiento parcial por la izquierda. La integral (3.29) queda

definida en el intervalo [wr,w — wg].

= w = wy, + wg : solapamiento total. El resultado de la convolucién periddica toma

su maximo valor, con el rango de integracion definido en |wr,, wpy] .

n Wy +wy < w < 2wy : para este caso el solapamiento es parcial pero por la derecha.

Los limites de la integral (3.29) son w — wpy vy wp.

» w > 2wy : la convolucion se anula a partir de este valor de w por no existir ningin

solapamiento entre los espectros.

Del analisis anterior se puede decir que si z1[n] tiene su espectro Z; (e/*) definido para
w € |wp,wy| con 0 < wp < wy < 7, el espectro del producto z[n] = z1[n] X z1[n] es
distinto de cero para w € [2wy,2wy]|. Como z1[n] es la version analitica de una senal
real muestreada, el soporte de su espectro estara siempre contenido en el rango [0, 7].
Esto ultimo asegura que en este caso, el término cuadratico nunca sufra de problemas de

aliasing.
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El término cubico se obtiene como

z3[n] = z1[n] X z1[n] X z1[n]

(3.30)
= z3[n| X z[n],
con su TFTD dada por
Zg (€jw) = Zl (ej“’) ® Zl (ejw) ® Zl (ej“’)
=75 (/) ® Zy (e*) (3.31)

1 2w

=9 ), 2 (@) dv

Analizando las regiones de la convolucién como en el caso anterior se puede ver que el
espectro Z3 (¢7*) es distinto de cero en el rango [3wy, 3wy| . Generalizando para el término

de orden ¢ :

ze[n] = z1[n] X z1[n] x -+ X z1[n]

(3.32)
= zp_1[n] x z1[n].
El espectro se puede calcular como:
Z0(e7) = 2 () © 22 () @ - @ 74 ()
= Zp1 () ® Zy (e7) (3.33)

1 21

— % ; Zﬁ—l (Gjy) Zl (ej(w_”)) dl/.

El soporte del espectro Z; (e/*) es [fwr, fwy], pero debido a la naturaleza periddica del
espectro de las senales discretas, esto es cierto solo en el caso en que el espectro Z,_1 (¢/%)
sea nulo en el rango de frecuencias [0, (¢ — 1) wy| U [(¢ — 1) wy, 27], con ({ — 1)wy < 7.
Esta restriccion equivale a pedir que las senales z,_1[n] y z1[n] sean analiticas, es decir, que
la parte negativa de los espectros Z,_; (¢’“) y Z; (¢/*) sea nula. Si alguna de las senales
intervinientes no cumple con esta restriccion, el soporte del espectro Z; (¢?“) ya no sera

[lwy, lwy], ocupando toda la banda de frecuencias en el caso mas general, y ademas
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Figura 3.4: Espectro de las senales z1[n], z2[n] y 23[n].

apareceran componentes de aliasing en z[n| imposibles de remover. Esta situacion esta
ilustrada en la Fig. 3.4 que muestra el modulo de Z; (¢7%) , Z, (¢7*) y Z3 (¢’*) , que son los
espectros de z[n] = —jzaln], z[n] = (—jzaln])® y z[n] = (—jzaln])?, respectivamente.
Aunque el espectro Z; (¢/*) esta contenido en el rango de frecuencias [0, 7], algunas
componentes del espectro Zy (/%) se extienden més alla de 7 resultando en una senal que
no es analitica. Al calcular Z3 (¢/*) utilizando (3.31) resulta que 3wy > 27, y por lo tanto
la parte del espectro contenida en el intervalo [27, 3wy] se replica cada 27. En particular,
aparecen componentes de aliasing en el intervalo [0, &y], donde wy = 3wy — 27. Ademas,
debido a la expansion del espectro las réplicas se solapan como se muestra en la figura.
Estas componentes de aliasing generan distorsion en la senal modulada, y deben ser
eliminadas si se desea un modulador sin distorsion. El caso de los términos de mayor orden
Zy (’*) dados por (3.33) es atin peor, ya que pueden resultar en multiples solapamientos,
inversion espectral, etc.

Para evitar este problema, algunos trabajos previos [53,54,57-61| utilizan una version
interpolada x;4[n] de la senal analitica z4[n] antes de aplicar (3.27). La operacion de
interpolacion permite reducir el ancho de banda de la senal al intervalo [wy /M, wy/M],
siendo M el orden del interpolador [72], y por lo tanto la cantidad de términos que pueden

ser sumados en (3.27) sin solapamiento de los espectros es mayor. En otras palabras, la
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funciéon exponencial es aproximada con un nimero finito de términos:

z[n], (3.34)

donde L; se elige para tener Lywy/M < 27, es decir, L; = |[2nM/wy| . Existe una
relacion de compromiso entre el orden de la interpolacion M y el error de aproximacion;
si el orden M del interpolador es mayor, se incrementa el nimero de términos L; que
pueden ser utilizados en (3.34) para aproximar (3.27) sin aliasing, que resulta en un
error de aproximacion més pequeno. De todas maneras, es imposible utilizar un ntimero
arbitrariamente grande de términos ya que siempre apareceran los problemas de aliasing,

y s6lo se logra una aproximaciéon al modulador ideal.

3.4.1. MEAF-TD

En la seccién anterior se demostrd que si se aplica la funcion de exponenciacion a una
senal discreta (analitica) el resultado es corrompido por los efectos del aliasing. Estos
efectos pueden ser minimizados utilizando interpolacion de la senal, aunque es imposible
reproducir el comportamiento exacto del MEA de TC para senales de TD. La operacion
conjunta realizada por el MEAF si puede ser aplicada en un sistema de TD, ya que las
senales intervinientes son de banda limitada y pueden ser representadas sin problemas de
aliasing. Sin embargo, hay que destacar una importante diferencia entre la versiéon de TC
mostrada en la Fig. 2.1 y la implementacion discreta del modulador.

En la Fig. 2.1 el filtro de respuesta impulsiva hy (t) es un filtro del tipo pasabajos cuya
respuesta en frecuencia Hy/(f) estd dada por (2.10). Este filtro es simétrico alrededor del
valor f = 0, aunque como la senal analitica z(t) no contiene componentes frecuenciales
para f < 0, el filtro no remueve componentes frecuenciales en esta parte del espectro.
En el caso de senales muestreadas, las frecuencias negativas corresponden a la parte del
espectro contenida en los intervalos de frecuencias [, 27|, [37, 47|, etc. Para comprender
la eleccion del filtro adecuado en la implementacion de tiempo discreto del modulador

click, el punto de partida es escribir el espectro Z; (e’*) de la sefial filtrada z[n] =
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— i lZg (e/) Hy () (3.35)

. . . ) 1 ) .
= ZO (€Jw) HU (€Jw) -+ Zl (ejw) HU (e]“’) + EZQ (e]“’) HU (e]“’) + -

. - . 1 - .
= 24y (e]w) + Z1 (e]w) + §Z2 (e]w) + - y
donde la respuesta en frecuencia del FPB analitico hy[n] esta dada por:

, I, s10<w<wy,
Hy (%) = (3.36)

0, siwy <w <2,

con 0 < wy < wy < m. El término f-é¢simo Z; (e’*) ocupa la banda de frecuencias
[lwp, Lwy] . El término filtrado correspondiente Z; (e7) esta limitado a la banda [¢wy, wy]
por la accion del filtro, siempre que fwy > wy. Si se utilizara el equivalente exacto del

esquema de la Fig. 2.1, se deberfa utilizar un FPB con respuesta en frecuencia

1, s10<w<wy,
H (ejw) =130, siwy <w <21 —wy, (3.37)

1, si27 —wy <w < 27.

Sin embargo, esto resultaria en senales con componentes distintas de cero en el rango de
frecuencias negativas. En la Fig. 3.5 se ve la diferencia de utilizar H (¢/*) y Hy (e/¥).
Utilizando un FPB convencional las componentes frecuenciales en el rango [2m — wy, 27]
no se anulan completamente. Este hecho resulta problematico si se quiere utilizar el
término filtrado Z,_; (/) para obtener Z; (¢/*) ya que, como se dijo antes, es fundamental
que las senales Z1[n] y Z,_1[n] no tengan componentes frecuenciales para la parte negativa

del espectro. Aclarado este detalle, se supone para el anélisis siguiente que el filtro que
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Figura 3.5: Diferencia entre Hy (¢/*) y H (/).

limita en banda la salida del MEA esta dado por (3.36).

Operando de manera similar al caso de TC, se comienza con el espectro Z; (e7@) =
Zy (e7%) Hy (¢7°) ya que Zy (¢/*) = §(w). Se supone que la banda de guarda es distinta de
cero, es decir, wy < wy < wy < 7. Resulta que z1[n] = Z1[n] ya que el filtro no remueve

componentes de la senal de entrada. Se calcula el término cuadratico como:

5[] = [Z1[n] x 2 [n]] * honl, (3.38)

cuyo espectro estd dado por

22() = [ () © 2 ()] o ()
1oL ‘ (3.39)
L7 2 () 2 (o) du] Hy ().
2 Jo
En este caso dado que Z (e/%) = Z; (/) el término entre corchetes en la ecuacion

anterior es idéntico a Z; (¢/*) y esté limitado en la banda de frecuencias [2wr, 2wy|. En
general si la sefial z[n| resulta de muestrear x(t) cerca de su limite de Nyquist, resulta que
wg ~ 7y por lo tanto 2wy > 7. Es aqui donde la accion del filtro Hy (e7*) es importante
ya que limita en banda el espectro Z, (e7*) al intervalo [2wy,wy]. El resultado de este
proceso de filtrado es una senal analitica Z3[n] que puede ser utilizada en el calculo del
término cubico:

Z3[n] = [Z2[n] x Z1[n]] * hy(n), (3.40)
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con su TFTD dada por:

Zg (ejw) = [Zz (ij) ® 7, (ejw)} Hy (ejw)

= {% /027r Zy () 2, (¢/40)) dy} Hy (). (3.41)

La senial Zi[n] estda limitada en la banda |wr,wp] v el soporte del espectro de Zy[n]
es [2wp,wy], siendo ambos valores wy y wy menores que 7. La convolucion periddica
Zy (e7) ® Zy (e7%) esta definida entre 3wy y wy + wy, con wy + wy < 27. La dltima
desigualdad confirma que no hay solapamiento entre las réplicas por estar el resultado
de la convolucion periddica contenido en el intervalo [0, 2] . Luego el filtro Hy; (/%) deja
nuevamente a la sefial Z3[n| limitada en la banda de frecuencias [3wr,wy| . Generalizando

para el término /-ésimo resulta
Ze[n] = [Ze-1[n] X Z1[n]] * hyn), (3.42)

con su espectro dado por:

Zg (ejw) = [2571 (ejw) ® Zl (ejw)] Hy (ejw)
1

_ {ﬁ /0 T e () 24 (1) du] H ().

(3.43)

El soporte del espectro Z; (¢7) es [fwy,, wy] . Ademas, los espectros Z; (/) y Z; (¢/*) son
coincidentes en el rango de frecuencias [0,wy]. Esta ultima igualdad es la que permite
utilizar las seniales filtradas Zy[n] para obtener z¢[n] evitando los problemas de aliasing sin
la necesidad de interpolar las senales intervinientes, atin cuando la entrada sea muestreada

cerca del limite de Nyquist. La senal a la salida del MEA filtrada puede escribirse como:

=> %)[n} (3.44)
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cuyo espectro estd dado por (3.35). Dada su analogia con (3.20), a este conjunto de
operaciones se lo denominarda MEAF-TD. Es importante destacar que aunque no existe
la contraparte de tiempo discreto para la senal a la salida del MEA z(t), el MEAF-TD
es el equivalente exacto del MEAF-TC ya que no fueron utilizadas aproximaciones ni
operaciones de interpolacion sobre las senales. En resumen, a partir de la senal analitica
xa[n] se calcula directamente zf[n| sin la necesidad de generar la sefial intermedia z[n]
que posee problemas de aliasing. Utilizando el MEAF-TD es posible realizar la version
de TD del modulador click y obtener senales binarias libres de distorsiéon en una banda

de frecuencias especifica.

3.4.2. Representacion ideal con un niimero finito de términos

Como sucedia para senales de TC, si la senal de entrada x[n] es del tipo pasabanda el
soporte del espectro de la senal Z,[n] es [fwy,, wy] . Por lo tanto, los valores de ¢ para los que
se cumple dwy > wy pueden ser excluidos ya que no agregan informacion suplementaria
en la banda de frecuencias de interés. Teniendo en cuenta este aspecto se puede reescribir

el MEAF-TD como una suma finita:

Ly 4
2iln] = ) i&dnl, (3.45)
=0 "
donde Ly = |wy/wr]. Sin embargo, si la senal de entrada es del tipo pasabajos, el

soporte del espectro Z; (/) es [0,wy], ¥ € N, teniendo que utilizar un nimero infinito

de términos para la representacion ideal.

3.5. Conclusiones

En este capitulo se hizo un analisis detallado del MEA, principal bloque que compone
el modulador click. Del analisis se pudo ver que la extension espectral a la salida de
este bloque es infinita, lo que impide su implementacion directa en sistemas muestreados
debido a problemas de aliasing.

Como principal aporte de la Tesis se desarrollo el MEAF-TC, que permite obtener la

20



CAPITULO 3. MEA Y FILTRADO SIMULTANEO

senal a la salida del conjunto MEA-filtro. La ventaja del método es que evita la necesidad
de representar senales de ancho de banda creciente, sin hacer aproximaciones ni simplifi-
caciones. Como resultado adicional se comenté que para el caso de senales pasabanda, el
numero de términos para representar de manera ideal MEA y filtrado es finito.

Para abrir el camino hacia la implementaciéon de TD, se analizaron las operaciones
realizadas por el modulador click en el caso de senales muestreadas. Se demostr6 que es
imposible aplicar la operacion de exponenciacion sobre senales de TD. Para extender las
ideas incorporadas en el capitulo se derivd el MEAF-TD, que reproduce el comportamien-
to del MEAF-TC para senales muestreadas. Se destaco la importancia de reemplazar el
FPB del esquema original con un nuevo filtro denominado analitico, que permite evitar
los problemas de aliasing.

Las ideas presentadas en este capitulo son el principal aporte de este Tesis, especial-
mente el método denominado MEAF, ya que permite aplicar el esquema de modulacion

click sobre senales muestreadas.
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Capitulo 4

Modulador click discreto

4.1. Introducciéon

En el capitulo anterior se analiz6 de manera detallada el comportamiento del MEA,
que es el bloque mas importante del modulador click. Se demostr6 que el esquema original
planteado por Logan no puede ser implementado en TD debido a problemas de aliasing.
Se propuso un método de exponenciacion y filtrado simultdneos, que permite evitar estos
problemas atun cuando las senales se muestrean cerca del limite de Nyquist.

En este capitulo se describe la implementacion de TD del modulador click. Se utiliza-
ran los resultados del capitulo anterior para el MEAF-TD adaptado a senales de longitud
finita y se complementara con los bloques restantes. El resultado sera un modulador ente-
ramente discreto que funcione a partir de senales muestreadas y permita obtener senales

binarias con su banda base libre de distorsion y velocidades de conmutacion bajas.

4.2. Bloques constitutivos del modulador digital

En la Fig. 4.1 se muestra el diagrama en bloques del modulador click de tiempo
discreto, de donde se destacan tres bloques principales: generacion de la senal analitica
mediante el transformador de Hilbert (TH), modulacién exponencial analitica y filtrado
simultaneo (MEAF-TD), y deteccion de cruces por cero (DCC). Los datos de entrada del

modulador son la senal x[n], el indice que especifica el fin de la banda de guarda ky y el
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z[n] zaln] zfln] Aln]
—> TH >MEAF-TD > DCC —>

T

ku kp

Figura 4.1: Modulador de tiempo discreto.

indice asociado a la frecuencia de la portadora kp. La salida Aln] del modulador discreto
representa los anchos de pulso de la senal binaria resultante. A continuacion se describen
cada uno de los bloques poniendo énfasis en el caso de senales de longitud finita, ya que

se deben tener en cuenta algunos detalles ligados a la implementacion.

4.2.1. Generacion de la senal analitica

La secuencia de entrada z[n] es de longitud finita N y frecuencia de muestreo f,. Su
espectro X [k| se obtiene a través de la TDF, que equivale a tomar muestras equiespaciadas
del espectro X (e7%) :

X[k = X (¢/)] (4.1)

27
w=5rk

De esta manera, el espectro X[k] de z[n] es distinto de cero en el intervalo [kp,ky| U
[N — kg, N — k], donde w;, = %’rkL y wyg = %rk‘H La respuesta en frecuencia Hy[k]
del filtro de Hilbert necesario para calcular la transformada de Hilbert de x[n| se obtiene
muestreando (3.22). La senal Z[n] esta dada por la convolucion lineal (3.23). El espectro
X[k] se obtiene muestreando X (¢/*) en (3.24). Aqui es importante hacer un punto y
remarcar algunas diferencias importantes que se dan cuando las secuencias son de longitud
finita.

Si la senal de entrada z[n] es de longitud N, es de esperar que su transformada de
Hilbert Z[n] también sea de longitud N ya que ambas deben ser combinadas para calcular
la senal analitica x4[n]. Sin embargo, si se utiliza esta longitud para muestrear X (e7¥)
en la obtencion de X [k], se obtiene aliasing temporal en la operacion de filtrado. Para

visualizar este efecto, es ttil escribir el espectro de la transformada de Hilbert #[n] en
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A [HalE]] A [HalE]]
Hy (e2¥ Ha (eI%
N /’ A( )’ ol /} A( )}
1¢ I 19
kw Y N-1 K e No1 %

(a) (b)
Figura 4.2: Obtencion de H4lk] a partir de H4 (/%) : (a) N par y (b) N impar.

esta situacion:

(4.2)

Por las propiedades de la TDF', esta operaciéon corresponde a la convoluciéon circular en

el dominio tiempo:

zn| = z[n]@hg[n]. (4.3)
Con estas seniales se calcula la serial analitica como:

za[n] = x[n] + jz[n]
(4.4)
= z[n]®haln]
con su TDF dada por:

Xalk] = X[k HalK]. (4.5)

La respuesta en frecuencia H4[k| del filtro analitico de respuesta impulsiva h[n| se ob-
tiene muestreando (3.26) en w = 2W’Tk: Se pueden dar dos casos segun el valor de N sea
par o impar, como se muestra en la Fig. 4.2. Para el caso en el que N es par, el valor

correspondiente a N/2 se mapea en w = 7 y por lo tanto este valor es muestreado. La

o4



CAPITULO 4. MODULADOR CLICK DISCRETO

respuesta en frecuencia del filtro es:

2, sil<k <k,

Halkl = q1, sik=0kn+1, (4.6)

0, sikp+1<hk<N-1,

donde k,, es el indice asociado con la frecuencia de Nyquist de la senal de entrada:

N/2 -1, si Nes par,
kng = (4.7)

(N —1)/2, si Nes impar.

Si N es impar la respuesta en frecuencia del filtro H 4[k] es muy similar, la tnica diferencia
es que el valor correspondiente a w = 7w no se muestrea como pude apreciarse en la
Fig 4.2 (b). De las ecuaciones (4.3) y (4.4) se ve claramente que las sefiales resultantes
Z[n] y xa[n] contienen aliasing en el dominio tiempo, ya que provienen de la convolucion
circular de dos secuencias del mismo largo. De hecho las primeras N —1 muestras del total
de N son corrompidas por los efectos del aliasing. Sin embargo, el filtro H4[k| remueve
las componentes de frecuencia negativa de la senal z[n], y pareciera que el resultado de
este proceso de filtrado debe ser correcto. Este hecho es mencionado en [73] que trata
sobre la generacion de senales analiticas usando la TDF. En rigor, una senal analitica es
una funcién compleja de variable continua cuya transformada de Fourier es nula para las
frecuencias negativas. Una secuencia compleja, como la senial discreta x4[n], no puede ser
considerada analitica desde un punto de vista formal, ya que es funcién de una variable
entera y ademas su espectro es periddico, lo que hace imposible que se anule para todo
el eje negativo de frecuencias. De todas maneras, el término “senal analitica” es utilizado
para senales de tiempo discreto haciendo esta importante distincion. Por lo dicho y para
clarificar la accion del filtro h4[n], para que la sefial de tiempo discreto x4[n] sea analitica

se deben cumplir con dos requerimientos basicos. Primero, la parte real debe coincidir
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exactamente con la senal real original, esto es:
Re{za[n]} = z[n]. (4.8)

Segundo, las partes real e imaginaria deben ser ortogonales en el intervalo de duracion

finita [0, N — 1] :

z_: Re{za[n]} Im{zaln]} =0

z[n|z[n] = 0.

El filtro con respuesta en frecuencia H 4[k| aplicado al espectro X [k| de la senal de entrada

x[n] permite generar una senal analitica x4[n| que cumple con las relaciones anteriores.

4.2.2. MEAF-TD

El MEAF-TD dado por (3.44) y (3.35) representa el caso mas general para senales
de TD, ya que la variable que representa la frecuencia w es real y puede tomar cualquier
valor. En la practica, la herramienta de calculo del espectro es generalmente la TDF,
que sblo permite representar un nimero finito de valores frecuenciales de la secuencia de
entrada. Es necesario desarrollar el método MEAF-TD para su utilizacién con secuencias
de longitud finita y darle entonces un sentido practico.

El MEAF-TD para secuencias de longitud finita se calcula a partir de Z;[n| dado por
(3.42). El espectro Z[k] se obtiene de (3.43), reemplazando la operacion de convolucion
periddica ® por la convolucion circular de tamano adecuado. Las secuencias Zy[n] seran,
en general, de distinta duraciéon que la secuencia de entrada z[n|. La relacion entre el
largo de la secuencia de entrada N y el largo M de las secuencias Z,[n] depende de la
definiciéon de la banda de guarda. Para comprender este hecho es importante analizar el
proceso de filtrado aplicado sobre la senal analitica para la obtencion del primer término
del MEAF-TD.

El primer término en la expansion del MEA es la senal z1[n] = —jz4[n]. Esta senal
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es filtrada con el FPB analitico para obtener % [n]. En el dominio frecuencia Z[k] =

Z1|k)Hy k], donde la respuesta en frecuencia del filtro esta dada por:

1, si0< k < /{ZU,
Hylk] = (4.10)

0, caso contrario,
donde ki = [N fy/ fs] es el indice que indica el fin de la banda de guarda. Las componen-
tes frecuenciales de la senial z[n| en el intervalo [0, ky] estaran libres de distorsion luego
del proceso de modulacion. En la obtencion de Z;[k] a partir de Z;[k] pueden darse los

siguientes casos segin la eleccion de la frecuencia de finalizacion de la banda de guarda:

» ky < kg : en este caso la eleccion de ky resulta en que algunas componentes
frecuenciales de la senal de entrada (entre ky y kp) seran distorsionadas por el

modulador.

» kg < ky < kyq : las componentes de banda base de la senal de entrada estarén libres
de distorsion. Sin embargo este caso representa el limite operativo si las senales son
muestreadas cercanas a su frecuencia de Nyquist porque se requerird de un filtro

reconstructor abrupto para demodular las senales.

» ky > kpg : la banda de guarda finaliza méas alla del limite de Nyquist de la senal
de entrada. Este caso representa la operacion deseada del modulador, ya que no
s6lo conserva las componentes frecuenciales de la senal libres de distorsion sino que
permite la utilizacién de un filtro reconstructor de bajo orden para demodular las

senales.

El dltimo caso es analogo a mover el punto de Nyquist desde k,, a ky. Es por esto que,
en general, la longitud de las secuencias Z[n| serd M # N. El valor de M se elige para
evitar aliasing frecuencial en la operaciéon de multiplicaciéon. En este caso, como el punto
de Nyquist de la senal filtrada es ky y se trata de senales analiticas, se puede elegir

M =2(ky+1)—1.
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La secuencia ¢-ésima es
Z[n] = (Ze-1[n)Z1[n]) @Dhv([n]. (4.11)

Su espectro Zy[k] se obtiene a partir de:

2k = ;2 W@ ) il (112)

donde el factor 1/M proviene de las propiedades del producto de secuencias de longitud
finita, y es analogo al factor 1/27 en (3.43). Antes de continuar hay que mencionar un
detalle importante. Al calcular el espectro X|[k| de la senal de entrada x[n| utilizando
la TDF de N puntos, se obtiene un espectro con un factor de escala N si se utiliza la

definicién usual de la TDF, es decir,

N-1
- 27
X[k] = z[n]e I N, (4.13)
n=0
Los espectros X alk] y Z1]k] de las senales analiticas za[n] y z1[n] = —jxa[n] poseen el

mismo factor de escala N, ya que se derivan directamente a partir de X [k]. Dependiendo
del valor de ky seleccionado, se realiza un agregado de ceros en el espectro Zi[k| para
hacer el calculo del primer término del MEAF-TD mediante Z[k] = Z,[k]Hy[k]. Al
aplicar la TDF inversa de M puntos para obtener Z;[n], esta sefial queda con un factor

de escala N/M :

1 M

M

—_

7 [k]e? 5, (4.14)
k=0

21 [TL] =

Si se utiliza esta secuencia para las sucesivas convoluciones, todos los resultados deberan
ser escalados correctamente para corregir el error. En la Tabla 4.1 se muestran los valores
de escala correspondientes a las senales intervinientes. La normalizacion es sencilla si se

escribe la ecuacion para Z,[n] como:

%n] = {zg_l[n] (21 [n]%)} @holn). (4.15)
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Senal | Escala

SERE

Cuadro 4.1: Valores de escala de las senales intervinientes en el MEAF-TD.

En esta ecuacion la secuencia es normalizada multiplicando por M /N para que el resul-

tado tenga la amplitud correcta. La TDF de M puntos de esta senal esta dada por:

Zih = | 37 20 (200 ) | Holh

- |2 (205 )| ol (1.16)

De esta manera y para evitar confusion, se introduce la secuencia z.[n| con su TDF de
M puntos dada por Z.[k] = Zi[k]/N, que sera utilizada en el célculo de los espectros
Zy[k] corregidos al valor de escala apropiado y teniendo en cuenta el cambio de longitud
por la seleccion de ky. La obtencion del espectro Z.[k] de la senal z.[n] es muy sencilla
ya que solo se manipulan los indices frecuenciales. En la Fig. 4.3 se muestra la relacion
entre los espectros X k], Xalk|, Z1[k] y Z.[k]. El espectro X[k| se obtiene aplicando una
TDF de N puntos a la senal de entrada z[n|. La TDF X 4[k| de la senal analitica x4[n] se
deriva utilizando el espectro X[k], multiplicando las amplitudes por 2 salvo para k = 0
(y k = kyn, si N es par) y haciendo cero la parte negativa del espectro X[k]. El filtro
Hy k] en realidad no es necesario, ya que retiene las muestras de Z;[k| para k € [0, ky|
y remueve las componentes por encima de ky. Finalmente, Z.[k] se obtiene aplicando
el factor de normalizacion 1/N. Para el algoritmo de célculo se utilizan las muestras no
nulas de los espectros, de manera que las secuencias intervinientes Z[k] son de longitud
kuy + 1.

Como ultimo detalle hay que observar que, como las secuencias Z[n| se obtienen de
manera recursiva utilizando el resultado anterior, se puede distribuir el término 1/¢! en

los sucecivos calculos. De esta manera, la ecuacion que permite calcular la secuencia Zy[n)|
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A | XTE]]
Frecuencias positivas Frecuencias negativas
Candlodl L e
Xalk)
Noa, I k
L] { i .
| Zu[k)
Ll
% 11001 { N
: k
2K
x 777777777 ky — kynq ceros
e plLiill] ;
kr, ki ky k
Figura 4.3: Relacion entre X [k], Xalk]|, Z1[k] y Z.[k].
aln] = 5 Goalnl X 2l @ho o], (4.17)
o en el dominio frecuencia:
2K = 3 [ZeaW@2I0) Holh) (4.18)

El algoritmo de célculo se inicializa con ¢ = 1 y el término correspondiente a £ = 0 dado
por:

. 1, sik=0,

Zolk] = (4.19)

0, sil<k<ky,
que representa un impulso frecuencial en k& = 0. Aunque la implementacion de (4.18)
parece complicada, el calculo es sencillo si se observan cuidadosamente las operaciones
intervinientes. La convolucion circular es implementada utilizando la FFT, permitiendo

la reduccion de costo computacional. La longitud M es seleccionada para evitar aliasing
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frecuencial en el célculo. El filtro Hy[k] extrae los valores entre 0 y ky del resultado, y

hace cero el resto. Los pasos para obtener las secuencias son los siguientes:

Agregar ky ceros a los espectros Zo[k] y Zo_1[k].

Calcular la convolucion circular de largo M = 2(ky + 1) — 1.

Descartar las ultimas ky muestras del resultado para que Zg[k:] tenga nuevamente

una longitud de ky + 1 puntos.

Dividir el resultado por /.

Las secuencias Z;[k] se suman para obtener Z;[k] :

Zglk) = Zik]. (4.20)

Esta ecuacion es la implementacion del MEAF-TD para secuencias de longitud finita, y
representa el equivalente exacto del MEAF-TC para senales muestreadas ya que no se
han utilizado aproximaciones ni simplificaciones en el proceso de calculo.

En algunas aplicaciones es deseable utilizar un nimero limitado de términos para
aproximar z¢[n|. Esto es posible debido a que la contribucién de los términos de mayor
orden decrece con 1/¢!. La TDF de la senal aproximada se obtiene directamente limitando

la cantidad de términos a L en (4.20):

Z k] = zL:Zg[k;]. (4.21)

Se ha podido verificar experimentalmente que la relacion entre el nimero de términos L
utilizados para aproximar zs[n] y la méxima relacion S/R en la banda de interés esta

dada por:
S/R |dB] ~ 201og (L!), (4.22)

donde S/R es la relacion senal a ruido definida de manera convencional |74, 75].
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4.2.3. Deteccién de cruces por cero

Para completar el proceso de modulacion click hay que intercalar los cruces por cero
de la portadora p(t) dada por (2.13) y la senal real s(¢) que se obtiene con (2.15) a partir

de z¢(t). En el caso del modulador discreto la senal real s[n| se obtiene a partir de z¢[n] :
s[n] = Re {z[n]e™/*r"} . (4.23)

El instante exacto en el que la senal s[n] cruza por cero no esté bien definido, salvo que
una de las muestras sea exactamente igual a cero. En realidad, lo iinico que se puede decir
con certeza es que entre dos muestras consecutivas el signo de la senal cambia. Para el
caso de la modulacion click, es de vital importancia encontrar el momento exacto en el que
la senal continua s(t) cruza el eje. Es necesario estudiar cuidadosamente la informacion
que brinda la secuencia s[n| para minimizar los errores y mantener baja la distorsion del
modulador. En trabajos previos, los cruces por cero se encontraban usando un polinomio
interpolador de tercer orden construido utilizando cuatro muestras alrededor de cada uno
de los cambios de signo de la senal discreta [54]. Claramente, la deteccion es mejor cuando
se incrementa la frecuencia de muestreo. Sin embargo, la ventaja principal del modulador
click discreto propuesto es que no es necesario incrementar la frecuencia de muestreo de
la entrada. Un método alternativo para calcular los cruces por cero es presentado aqui.
Se supone que la secuencia s[n| es de longitud N y resulta de muestrar la senal real
s(t) :
sfn] = s(8)l_yr, (4.24)

con Ty = 1/ fs el periodo de muestreo y n = 0,1,..., N — 1. La senal s(t) es de periodo T’
y su espectro tiene la forma que se muestra en la Fig. 2.6, con fp = kp/T la frecuencia
de la portadora. Como s(t) es una senal periddica, se puede escribir utilizando la serie de

Fourier:

kp
s(t)y =Y Crel 7H, (4.25)

k=—kp

con C}, sus coeficientes de Fourier. Los instantes en los que s(t) cruza por cero pueden
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encontrarse buscando las raices del polinomio:

kp
> ot =0, (4.26)

k=—kp

- 27 . . . . .
con o = ¢/ T' una variable que toma valores complejos. Para evitar las potencias negativas
se multiplica la ecuaciéon anterior por o7, que no cambia la ubicacién de los ceros. De

esta manera pueden buscarse las raices del polinomio P(o) dado por:

P(o) = 0" s(0)

kp
= g g Cho®

kp’“:‘kp (4.27)
_ Z Cko_k-f—kP
k=—kp

=C_gp + C(—kp—i—l)g + - F CkPOQkP.

En el dominio tiempo la senal P(t) = €’ 2T”‘“”t:s(t) es una senal compleja y sin contenido

frecuencial negativo. El polinomio P(o) posee 2kp ceros y todos ellos estan ubicados en
el circulo unitario en la variable o. Al aplicar la transformacién inversa sobre o, resulta
que los ceros que estan ubicados en el circulo unitario se mapean en el eje real y por lo
tanto son los cruces por cero buscados de la senal. El hecho de que los ceros estén sobre
el circulo unitario se debe a que la senal s(t) es de maxima fase |76, 77].

Ahora el interés es obtener estos cruces por cero a partir de las muestras s[n]. Si el
periodo de muestreo T, es apropiado para evitar los problemas de aliasing, los coeficientes
C pueden obtenerse a partir de la informacion de la TDF S[k| de la senal discreta s[n].
En la Fig. 4.4 se muestra la relaciéon entre los espectros S(f) y S (e?*). La TDF S[k]
de s[n] corresponde a tomar muestras del espectro S (e/“) en los valores 2wk/N. Los
coeficientes de Fourier correspondientes a la parte positiva del espectro de la senal s(t)

se mapean directamente con los valores S[k] :

Cy = S|kl conk=1,2 ... kp. (4.28)
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Figura 4.4: Relacion entre los espectros S(f) y S (e?) .

Los coeficientes correspondientes a la porcion negativa del espectro de s(t) estan mapeados

en la segunda mitad de S[k], y deben ser espejados para escribir s(¢) en funcion de S[k] :
C_p=S[N -k, con k=1,2,... kp. (4.29)

Usando estas igualdades la senial s(t) puede escribirse como:

s(t) = S[0]+ Y (SIN — Kle 7%+ S[k)e F*)

k=1
- (4.30)

= S0]+ > (5* [k]e 75k 4 S[k;]eﬂ‘%"kt) .

k=1

La ultima linea se obtiene de utilizar la propiedad de conjugado simétrico Cj, = C*, por
tratarse de una senal real.

Lo que resta por hacer es utilizar el espectro de la senal a la salida del MEAF-TD
Z|k] para escribir S[k] y por lo tanto s(¢). En la Fig. 4.5 se muestra la obtencion del
espectro de la sehal s(t) a partir de z;(t) para el caso planteado, es decir, las sefiales
son periddicas de periodo T. Al efectuar el corrimiento los valores ubicados en kp/T
quedan solapados y dan lugar al valor de continua S(0) = Z; (kp/T) + Z} (kp/T) . La
parte positiva del espectro de la sefial real s(t) se obtiene utilizando la version espejada,
conjugada y corrida del espectro Zy (f), es decir, Z7 (f — kp/T). La parte negativa del

espectro se obtiene de manera similar, pero sin aplicar el conjugado, y esta dada por
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MZp (f + kp/T)|

/T f
t\2; (r = ke/m)|
e
kp/T f
S AlS(f)| .
kp/T f
! bl
—kp/T kp/T f

Figura 4.5: Obtencion de S(f) a partir de Z;(f).

Zi (f +kp/T). En términos de la TDF Z[k] de la senal analitica zf[n], como la senal
no contiene componentes frecuenciales en la parte negativa del espectro, la obtencion de

los coeficientes C}, es trivial:

Cv = Zjlkp— k], conk=1,2,... kp. (4.31)

Cx = Zslkp—kl, conk=1,2 ... kp. (4.32)

La componente de continua es simplemente S(0) = Zj [kp] + Z} [kp]. La sefial s(t) se

puede escribir utilizando estas igualdades:

kp

s(t) = Zy [kp] + Z}k [kp] + Z Zy [kp — k] oI5kt I Z}k ep — k) IE R
k=1
kp
= ZZf [k‘p — k;] e_j%ﬂkt + Z; [k:P . k‘] ej%kt'
k=0

Para obtener el polinomio P(o) resta reemplazar o = €’ Tt y multiplicar por o*?para
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evitar las potencias negativas de la variable o :
P(0) = o*75(0)

kp
= gkr kz_o Zylkp —klo™" + Z; [kp — k] o* (4.33)

kp
= Zslkp — k] 4+ Z3 [kp — k] oFTEP.
k=0

La ecuacion anterior se puede reescribir evitando que aparezca el indice negativo con un

sencillo cambio de variables:
P(o) =Y Z;[k|o* + Z} [kp — k] o* . (4.34)

Como se dijo antes los ceros de P(o) son complejos y estan todos ubicados en el
circulo unitario. Para mapear esos ceros al eje real, es necesario aplicar la transformacion
inversa sobre la variable 0. Hay que notar que la fase de o, es 27t,, /T, donde t,, es uno
de los cruces por cero y T el periodo de la senal s(t). En términos de N y Ty, T'= NT;

y el valor de t,, esta dado por

1
t, = 5 T8 (0n) NTs. (4.35)

Los ceros calculados usando el polinomio P (o) son exactos y no se cometen errores como
en el caso de la utilizacion de la interpolacion de las muestras alrededor de los cambios
de signo. La frecuencia de la portadora kp esta ubicada en el limite superior del espectro,
resultando en la utilizacion de la minima frecuencia admisible para representar las senales
en TD. Si se utilizara esta frecuencia de muestreo con el método de interpolaciéon de las
muestras se obtendria un error muy grande ya que en promedio s6lo se cuenta con una
muestra entre cambios de signo consecutivos. Ademas la utilizacién del polinomio P(o)
permite utilizar la informacion frecuencial Z¢[k] resultante del MEAF-TD, que a su vez
realiza todo el calculo en el mismo dominio. Por lo tanto, una vez que se aplica la TDF

para obtener el espectro X[k] de la senal de entrada, todos los céalculos sucesivos se
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mantienen en el dominio de la frecuencia, atn el célculo de los cruces por cero.
La senal binaria ¢(t) es obtenida utilizando los cruces por cero de s(t) y los de la
portadora. Como la portadora es una senal senoidal de frecuencia conocida, sus cruces

por cero no necesitan ser calculados ya que ocurren en los instantes de tiempo dados por

n

—, conn=20,1,... 4.36
27 (4.36)

tp =

Los anchos de pulso Aln| estan dados por la diferencia t,, — tp :

El método de calculo de los cruces por cero es ttil en la version fuera de linea del modu-
lador click discreto. El principal problema es que el orden del polinomio P(c) (dado por
2kp) tiende a ser grande. Esto se debe a que la frecuencia de la portadora, que especifica
el orden del polinomio, depende de la banda de guarda seleccionada. Si se incrementa
la banda de guarda, la frecuencia de la portadora debe ser aumentada resultando en un
orden mayor para el polinomio P(o) utilizado para calcular los cruces por cero. Se esta
estudiando actualmente un método mas eficiente para calcular los cruces por cero que

permita disminuir la complejidad del modulador.

4.3. Conclusiones

En este capitulo se present6 el esquema del modulador de TD propuesto. El proceso
se basa principalmente en el MEAF-TD desarrollado en el capitulo anterior. Para simpli-
ficar la aplicacion del método se describié como un algoritmo, enumerando claramente la
secuencia de operaciones que deben ser realizadas para obtener la senal modulada.

Para poder elegir de manera adecuada el nimero de términos utilizados para la ex-
pansion del MEAF-TD, se introdujo una férmula empirica que permite relacionar este
niumero con la maxima relacion S/ R esperable a la salida del modulador.

Para complementar el proceso de modulacion, se presenté un novedoso método de
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calculo de cruces por cero en el domnio de la frecuencia. Este método permite explotar
el hecho de que el MEAF-TD utiliza la sefial muestreada cerca de su limite de Nyquist,
evitando operaciones de interpolaciéon a la vez que eliminando el aliasing. Ademas, la
salida del MEAF-TD es utilizada directamente para el célculo de los ceros el el dominio
de la frecuencia aplicando simples operaciones de corrimiento (manipulacion de indices)

y conjugacion (cambio de signo de la parte imaginaria).
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Capitulo 5

Resultados experimentales

5.1. Introduccion

A lo largo del desarrollo de la Tesis se presenté la modulaciéon click como una al-
ternativa a la MAP para generar senales binarias libres de distorsiéon en una banda de
frecuencias especifica, ttiles para ser utilizadas en etapas de amplificacion conmutadas.
Se estudiaron los problemas inherentes a la implementacion digital del modulador siendo
el MEA el bloque mas problematico pero a la vez el corazéon del modulador click.

El el Capitulo 3 se introdujo el MEAF-TC, que agrupa el MEA y el FPB posterior en
un unico bloque de célculo y evita la necesidad de representar senales de ancho de banda
creciente. Se present6 también el MEAF-TD que es el equivalente exacto del MEAF-TC
para senales de TD. Esta técnica evita los problemas de aliasing del modulador click de
TD y permite plantear un modulador digital sin la necesidad de utilizar aproximaciones
ni simplificaciones.

En el Capitulo 4 se desarrollé6 un modulador de TD utilizando el MEAF-TD y com-
plementando con los bloques faltantes. La senal analitica se deriva utilizando informacion
frecuencial, dominio en el cual es posible también implementar el MEAF-TD. Para apro-
vechar estas ventajas, se desarrolld un método de calculo de cruces por cero que trabaja
con la informacién que provee la TDF. De esta manera la informacién es mantenida en

el dominio de la frecuencia durante todo el proceso de modulacion.
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Figura 5.1: Diagrama en bloques del sistema completo.

En este capitulo se presentan los resultados obtenidos a partir de simulaciones y
mediciones experimentales de un amplificador conmutado basado en la implementacion
fuera de linea del modulador de TD propuesto en el Capitulo 4. El concepto de modulacion
fuera de linea fue introducido en [62] y describe al proceso de modulacion de manera
similar a la codificacion de senales, por ejemplo MP3. Utilizando esta idea, la informacion
de la senal moduladora se convierte a un formato especial que contiene los instantes de
conmutaciéon de la senal binaria, que luego es reconstruida para ser utilizada de manera
directa por una etapa conmutada. Este sistema de codificacion/reproducciéon permite
simplificar en gran medida el hardware requerido sin sacrificar la calidad de la senal

resultante.

5.2. Hardware utilizado

El diagrama en bloques del sistema completo se muestra en la Fig. 5.1. Los valores
de ancho de pulso A[n| se cargan en la memoria del DSP, que actiia como un formador
de pulsos y reconstruye la senal binaria ¢(t) obtenida como resultado del proceso de
modulaciéon. E1 DSP es un TMS320F28335 de Texas Instruments que estd montado en un
kit de desarrollo TMS320F28335 eZdsp de Spectrum Digital. Este dispositivo es de punto
flotante y posee varios periféricos especialmente disenados para trabajar con sistemas
conmutados. En particular cuenta con bloques que implementan diferentes variantes de
la modulacion MAP segin la configuracion utilizada. Ademés tiene la posibilidad de
ajustar los tiempos muertos para el encendido de las llaves, pudiéndose configurar segiin
los dispositivos utilizados o los requerimientos de la aplicacion. Tanto el driver como los

transistores del puente son componentes comunes y no poseen caracteristicas especiales,
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Figura 5.2: Circuito esquematico del amplificador tipo puente.

lo que hace que el hardware sea de bajo costo y facil de reemplazar para ajustarlo segin la
aplicacion requerida. En la Fig. 5.2 se ve en detalle el circuito esquematico del amplificador
tipo puente. Los transistores 77 y 15 pertenecen a una pierna y son controlados por el
driver MCP14700 a partir de las senales ()1 y (02 provenientes del DSP. La segunda pierna
esta compuesta por los transistores T3 y Ty, comandados por las senales Q3 y ()4 que pasan
a través de otro driver igual. La senal amplificada es demodulada por un FPB tipo LC.
En algunas aplicaciones, como por ejemplo amplificacion de senales de audio, este filtro
se puede eliminar de manera que la etapa conmutada se conecte directamente a la carga.
En este caso el parlante filtra las componentes de alta frecuencia simplificando atin mas
la implementacion. De todas maneras para mantener alta pureza espectral, puede ser
necesario elevar la frecuencia de la banda de guarda y por consiguiente la velocidad de
conmutacion si se desea eliminar la etapa de filtrado. A continuacion se describen las
etapas con més detalle, especialmente la reconstruccion de la senal binaria a partir de los

valores A[n] que resultan del modulador de TD.

5.2.1. Generacion de la senal binaria

Los anchos de pulso A[n] son generados en Matlab utilizando la implementacion fuera

de linea del modulador de la Fig. 4.1. El limite superior de la banda de guarda fy y
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la frecuencia de la portadora fp se eligen para evitar la aparicion de componentes de
distorsion en la banda de audio desde 20 Hz hasta 20 kHz. E1 MEAF-TD dado por (4.21)
es aproximado con un nimero suficiente de términos para asegurar que el piso de ruido
esta dado por la resolucion del formador de pulsos y no por el algoritmo de modulacion.

Los valores Aln| se cargan en la memoria del DSP y se recorren de manera ciclica.
Por cada periodo de modulacién se lee un valor de la tabla, se acondiciona y se agregan
los tiempos muertos necesarios. El médulo MAP del DSP es el encargado de realizar esta
tarea. Este modulo es del tipo contador, es decir, con cada pulso de reloj un contador
interno se incrementa y su valor es comparado constantemente con un registro que al-
macena el ancho de pulso deseado. Cuando el contador alcanza el valor almacenado en
el registro, la salida cambia de estado. El contador sigue evolucionando hasta alcanzar el
valor de periodo programado. El periodo esta dado por el tiempo entre cruces por cero
consecutivos de la portadora p(t). De esta manera la frecuencia de conmutacion fo es el
doble de la frecuencia de la portadora fp, y el periodo que debe ser programado en el

modulo MAP esta dado por:
1 1

Tc = o = T (5.1)
De esta manera e independientemente del valor almacenado en el registro de comparacion,
la sefial binaria cambia de estado (en este caso de “0” a “1”) cada T¢ segundos. Esto
equivale a calcular los cruces por cero de la portadora de frecuencia fp y es por esto que
en el Capitulo 4 se menciond que no es necesario hacer el calculo de forma explicita como
ocurre con la senal s(t). El principio de funcionamiento del formador de pulsos obliga
a aplicar un proceso de cuantizacion sobre los anchos de pulso A[n] que resultan del

modulador discreto. El nimero de valores que pueden ser representados esta dado por la

relacion entre la frecuencia de reloj fur v la frecuencia de conmutacion:

fclk
fe

Np = Lk, (5.2)

El DSP utilizado trabaja con una frecuencia de reloj ajustable mediante registros de

configuracion, siendo el maximo f.,; = 150 MHz. En las medidas que se presentan a
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continuacion la seleccion de los pardmetros fy y fp resulta en fo = 40375 Hz lo que
da como resultado Na = 3715. Se puede expresar Na en ntmero efectivo de bits en la

cuantizacion de los anchos de pulso mediante la relacion:

b = log, (J;flk) : (5.3)
c

que resulta en b = 11,9 bits con los valores utilizados. Los efectos de cuantizar los anchos
de pulso en la modulacion click fueron presentados en [54]. La relacion entre el nimero

de bits b y la maxima relacion S/R en la banda de frecuencias de interés esta dada por:

S/R dB =~ 6,02 - b+ p, (5.4)

donde —4,2 < p < 19 dB depende de la amplitud de la senal de entrada. El maximo tedrico
alcanzable en este caso es 67,39 < S/R < 90,39 dB, siendo la variacion dependiente de
la profundidad de modulacién. La ventaja del modulador de TD basado en modulacién
click es que el proceso de cuantizacion se manifiesta como un incremento del piso de ruido
de la senal a la salida del modulador, pero no se agregan picos de distorsiéon como sucede
con esquemas basados en MAP.

El limite expresado en (5.4) se corresponde con el modelo de ruido aditivo para el
error de cuantizaciéon representado en la Fig. 5.3, en el que la senal cuantizada A[n] es

modelada como la adicion del valor original A[n] y un proceso aleatorio ¢[n]. Para que

este modelo sea vélido se suponen algunas caracteristicas de la secuencia de error e[n] :
» El error g[n] estéa distribuido de manera uniforme.

» El error [n] es un proceso de ruido blanco estacionario, es decir, £[j] y £[k] no estéan

correlacionados para j # k.
» La secuencia de error €[n] y la senal a cuantizar A[n| no estan correlacionados.

Bajo las suposiciones anteriores la densidad espectral de potencia (DEP) ®.. (¢/*) del
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Figura 5.3: Modelo de ruido aditivo para el proceso de cuantizacion: (a) sistema real y
(b) modelo matemaético equivalente.

proceso €[n] es plana en toda la banda de frecuencias [72]:

0<w< 2, (5.5)

£

D.. () = o

siendo 02 = E{e*[n]} la varianza del proceso!. Estas suposiciones no se cumplen en

15
general. Sin embargo son ciertas cuando el paso de cuantizacién ¢ es pequeno y la senal
A[n] atraviesa varios niveles de cuantizacion entre dos muestras consecutivas. Cuando
el proceso de cuantizaciéon no es adecuado, el espectro de la senal contendré picos por
encima del limite dado por (5.4) armoénicamente relacionados con el tono de entrada. En

este caso es necesario aplicar alguna técnica para reemplazar la cuantizacion directa y

evitar la alta correlacion entre e[n] y Aln].

5.2.1.1. Dithering

Una de las técnicas mas utilizadas para disminuir o eliminar la correlacién entre la
senal y el error de cuantizacion se denomina dithering [75], que consiste en agregar un
valor aleatorio r[n| a la senal antes del proceso de cuantizacion de manera que esta nueva
senal y el error de cuantizaciéon resulten no correlacionados. El inconveniente de este
proceso es que el piso de ruido es incrementado en funciéon de la varianza del proceso r[n].
Existe una relacion de compromiso entre el efecto de blanqueo del error y el aumento del
piso de ruido. Una regla practica que se aplica en muchos casos es elegir el valor de pico

a pico V,, del proceso r[n| igual al paso de cuantizacion V., = ¢ [75], con el valor de ¢

'La relacion 02 = E {€?[n]} es cierta por ser un proceso de media nula E {e[n]} = 0.
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dado por:

=y (5.6)

donde V,,, es el rango o valor de pico a pico del valor a cuantizar Aln| y b el namero de
bits dado por (5.3). En este caso se utiliza un proceso r[n] con distribuciéon uniforme y
de media cero, es decir r[n] ~ U (—q/2,q/2) .

En el DSP la implementacion es muy sencilla por tratarse de un dispositivo de punto
flotante. Para cada nuevo valor Aln| se debe generar un ntimero aleatorio r[n] y sumarlo
a A[n] previo a la cuantizacion. En la préactica el algoritmo de generacion de los valores
r[n] no da como resultado un proceso genuinamente aleatorio, de manera que existe un
periodo a partir del cual la secuencia de nimeros se repite. La clave para que el proceso de
blanqueo sea adecuado es que el periodo del generador de niimeros aleatorios sea grande
comparado con el periodo de la senal modulada, y es precisamente por esto que los valores
deben ser generados en tiempo real en el DSP y no pueden ser agregados en el proceso
de modulacion fuera de linea. Si se agregara un valor aleatorio en la modulacion fuera de
linea, el periodo del proceso seudo aleatorio serfa directamente la longitud de la tabla de
anchos de pulso, que a su vez esta directamente relacionada con el periodo de la senal
moduladora. Claramente esta técnica resultaria en una alta correlaciéon entre la senal y
el error de cuantizacion.

Para realizar la suma de forma adecuada es importante verificar el rango y los valores
de escala de los datos. Los anchos de pulso A[n] a la salida del modulador estdn norma-
lizados entre 0 y 1, es decir, 0 representa el minimo ancho de pulso y 1 significa que el
ancho de pulso es igual a T, el periodo de la senal binaria. El proceso de cuantizacion

se realiza en tres partes.

= Primero el ancho es expresado como nimero de cuentas del médulo MAP:

An[n] = NaAln). (5.7)

El rango de An[n] es Na, es decir que el valor de pico a pico V,, = Na. Por otra
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parte la cantidad de valores representables con b bits es 2° = Na, que resulta en el

paso de cuantizacion ¢ = 1 utilizando (5.6).

» El valor aleatorio r[n] ~ U (—1/2,1/2) es sumado a Ay[n] para decorrelacionar el

error de cuantizacion con la sefial a cuantizar An] :

Agln] = Ay[n] + r[n]. (5.8)

Este valor es un niimero de punto flotante y no puede ser asignado al formador de

pulsos tipo contador.

» La cuantizacidon que permite obtener el valor buscado A[n] se realiza simplemente
haciendo la conversion del valor de punto flotante Ay[n] al formato del registro
de comparacion del DSP, que en este caso es un entero no signado de 16 bits.
Matematicamente esto equivale a conservar la parte entera de Ay[n| y descartar
la parte decimal. Es decir que luego de agregar el ruido r[n| a Ay[n] se realiza la

cuantizacién de manera convencional.

5.2.1.2. Moldeo de ruido

Otra de las técnicas que permite mejorar la cuantizacion es el moldeo del ruido, que es
muy utilizada en un tipo de conversores denominados Sigma-Delta [72]. Como se mencion6
previamente, bajo las condiciones adecuadas, el error de cuantizaciéon es un proceso de
ruido blanco y su DEP resulta ser plana en toda la banda de frecuencias. La técnica de
moldeo de ruido le da forma a la DEP del error de cuantizaciéon de manera que la mayor
cantidad de energia quede ubicada en las altas frecuencias, fuera del rango de interés.
Esta técnica se utiliza generalmente en conversores AD acompanada de un proceso de
decimacion posterior, o en conversores DA agregando una interpolacion previa 72, 75].
En este caso se va a utilizar la técnica de moldeo de ruido para aplicar un proceso de
recuantizacion sobre los anchos de pulso A[n| y representarlos utilizando el nimero b de
bits requeridos por el médulo MAP del DSP.

En la Fig. 5.4 se muestra el diagrama en bloques general de la técnica de moldeo de
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Figura 5.4: Diagrama en bloques utilizado en la técnica de moldeo de ruido: (a) sistema
real y (b) sistema lineal reemplazando la cuantizacion con el modelo de ruido aditivo.

ruido utilizada como proceso de recuantizacion. La senal de entrada A[n] esté represen-
tada con un determinado ntimero de bits, en este caso este ntimero es muy grande ya
que el modulador fuera de linea es implementado en Matlab utilizando niimeros en punto
flotante y calculos de doble precision. El cuantizador @ (-) representa la senal utilizando
2% valores distintos. El error de cuantizacion €[n] es realimentado utilizando el filtro G(z),
en lugar de ser descartado como en el caso de la cuantizacion directa. Para analizar el
comportamiento de este esquema es 1til una vez méas utilizar el modelo de ruido aditivo
de la Fig. 5.3 para el proceso de cuantizacion y transformar el diagrama de la Fig. 5.4 (a)

en el de la Fig. 5.4 (b). La salida A[n] se puede escribir utilizando dos componentes:

Aln] = Aaln] + A.ln). (5.9)

La sefial Ax[n] es debida a la entrada A[n]. La funcion transferencia Ha(z) en este caso

se obtiene anulando la fuente de error e[n] :

Ha(z) = 1. (5.10)

De manera anéloga, si se anula la entrada A[n] se puede calcular la funcion transferencia
H.(z) debida al error:
H.(2) =1—-G(2). (5.11)

Es decir que al escribir la salida A[n] como la suma de dos componentes, la entrada
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A[n] aparece sin modificarse en la salida, mientras que el error de cuantizacion e[n| es
modificado mediante el filtro H.(z). Por lo general esta funcion transferencia se elige de

la forma:

H.(2)=(1-2"", (5.12)

siendo p el orden del moldeo de ruido. Para comprender el efecto del filtro H.(z) sobre el
proceso de error en la salida, se puede calcular la DEP del proceso filtrado £[n], suponiendo

que €[n] es un proceso de ruido blanco y su DEP esta dada por (5.5):

Ber () = o2 H. ()]

, (5.13)

con H, (/%) = H.(z)| Utilizando el filtro H.(z) dado por (5.12) se obtiene la forma

z=elw *

general de la DEP en funcién del orden p :
Pzz (') = 02 [2sen (w/2)]" . (5.14)

Para la implementacion se utiliza el esquema de la Fig. 5.4 (a). El filtro G(z) = 1 — H.(2)
se obtiene seleccionando el orden p del filtro H.(z) dado por (5.12). A modo de ejemplo,

si se utiliza p = 4 se obtiene:

Ho(z)=(1-2"1"

(5.15)
=1—4z7 46272 -4z 4274
En este caso la funcion transferencia G(z) esta dada por:
G(z) =1— H.(2)
(5.16)

=427 — 6272 44273 — 274

De esta manera G(z) queda caracterizado mediante una linea de retardos y puede ser
implementado con un filtro tipo FIR sencillo. En el DSP se puede seleccionar el orden p

variando desde 1 hasta 8.
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5.2.2. Adicién de tiempos muertos

Para que la senal binaria a la salida del amplificador conmutado tipo puente sea exac-
tamente igual a la senal de control, se deberia contar con llaves ideales que permitan el
encendido y apagado en tiempo cero. En la préctica, el tiempo en el que los transisto-
res se encienden (apagan) es mayor que cero y generalmente se especifica en la hoja de
datos. El inconveniente se presenta si se utiliza como senal de control para las llaves el
valor ideal obtenido en el proceso de modulaciéon. Sucede que en el mismo instante de
tiempo se comienza a apagar una de las llaves mientras se enciende la otra, causando un
cortocircuito en la fuente de alimentacién con la corriente limitada solamente por las re-
sistencias de encendido de las llaves. Para evitar este problema se suele agregar un retardo
de encendido de las llaves denominado tiempo muerto. El principio de funcionamiento es
muy sencillo: aplicar un retardo a las senales de control ideales de manera que el transis-
tor superior (inferior) se apague completamente antes de encender el transistor inferior
(superior). La adicion de los tiempos muertos evita el problema de conducciéon cruzada,
aunque distorsiona la senal a la salida del puente ya que se modifican los instantes de
conmutacion. Por esto en la implementaciéon practica es necesario contar con un circuito
que permita el ajuste fino y preciso del tiempo muerto en aplicaciones en las que se busca
tener alta calidad y baja distorsion para las senales amplificadas. En muchos casos el
tiempo muerto es agregado por el driver de las llaves utilizando un sistema de sensado
y asegurando que los dispositivos pertenecientes a una misma pierna no se encuentren
encendidos simultaneamente. En este caso el driver utilizado (MCP14700) no cuenta con
el circuito de proteccion por tiempos muertos, y estos deben ser controlados externamente
por el DSP.

El modulo de generacion de tiempos muertos del DSP utilizado es muy versatil y
permite varias configuraciones, incluyendo la seleccion de las senales de salida comple-
mentaria para el funcionamiento tipo puente. En la Fig. 5.5 se muestra la forma de
generar las seniales de control de las llaves utilizando la configuraciéon complementaria y
activo en alto. Activo en alto significa que cuando la senal de control tiene nivel l6gico

“1” el transistor correspondiente esta encendido, y con nivel logico “0” el transistor estéa
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Figura 5.5: Adicion del tiempo muerto: (a) moédulo del DSP y (b) sefiales temporales
resultantes.

apagado. Por otra parte la configuraciéon complementaria asegura que las llaves nunca
se encuentran activas simultaneamente debido al tiempo muerto. El bloque de la
Fig. 5.5 (a) aplica un retardo de 7 segundos al flanco de subida de la senal binaria q(t)
proveniente del médulo MAP del DSP, resultando en la senal ¢4(¢). De la misma manera,
la senal g,(t) a la salida del bloque resulta de retrasar en una cantidad 7 el flanco
de bajada de ¢(t). La senal de control ¢i4(t) para los transistores T} y T} se obtiene di-
rectamente a partir de ¢(¢). En el caso de los transistores Ty y T3, la sefial de control
q23(t) es la version negada de ¢,(t). En la Fig. 5.5 (b) se representan las formas de onda
resultantes de las senales que intervienen en el proceso de adicion de tiempos muertos.
De la figura se puede apreciar que las senales q14(t) y ¢o3(f) nunca se encuentran en nivel
alto de forma simulténea.

El ajuste del tiempo muerto 7 es discreto. El minimo es cero y el paso de aumento es el
periodo T del reloj del DSP. En este caso f., = 150 MHz, por lo que resulta 7¢;, = 6,66

ns. La hoja de datos de las llaves IRF8313PbF especifica el tiempo de encendido t. = 8,3
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Figura 5.6: Conexionado para las mediciones.

ns y el tiempo de apagado t, = 8,5 ns, es decir que el tiempo muerto minimo que asegura

que las llaves no conducirdn de manera simultdnea esta dado por:
T =t +t, = 16,8 ns. (5.17)

Si se utiliza 7 = 2T, = 13,32 ns no se cumple con el tiempo minimo especificado por
el fabricante de las llaves debiéndose seleccionar 7 > 37T, = 19,98 ns. Para tener un
pequeno margen de seguridad se eligi6 como valor minimo 7,,, = 47, ~ 26 ns. Este valor
esté configurado en el DSP y cada vez que el usuario cambia el tiempo muerto se efectua

una verificacion de seguridad que impide la conduccion simultédnea de las llaves.

5.3. Medidas experimentales

En la Fig. 5.6 se muestra una fotografia del esquema de conexionado. Para realizar las
mediciones del espectro de la senal binaria a la salida del puente se utiliz6 un analizador
espectral Stanford Research SR785, que se puede apreciar a la izquierda de la foto. Este

equipo cuenta con un FPB anti aliasing a la entrada, permitiendo la medicién del espectro
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Figura 5.7: Interface con mentes para seleccionar los modos de funcionamiento.

de la senal binaria de forma directa. El DSP esta conectado debajo de la placa del
amplificador conmutado. Para facilitar la interaccion y tener versatilidad en el uso del
sistema se cuenta con una interface serie entre el DSP y la PC, que permite seleccionar
las distintas opciones de funcionamiento mediante la utilizacion de mentes simples. En
la Fig. 5.7 se muestra una captura de pantalla de esta interface. Las opciones disponibles

son:
» Aumentar el tiempo muerto: aumento fino (a) y aumento grueso (A).
» Disminuir el tiempo muerto: disminucion fina (d) y gruesa (D).

» Forzar el minimo tiempo muerto de seguridad (1) dado por 7, = 4T, y el maximo

(L), configurable por software.

» Habilitar (N) o deshabilitar (n) el moldeo del ruido en la cuantizacion de los anchos
de pulso. El orden se puede variar desde p = 1 hasta p = 8 con las teclas numéricas

correspondientes.
» Habilitar (R) o deshabilitar (r) la adicion de ruido dithering en la cuantizacion.

» Reproducir la tabla siguiente (T) o la tabla anterior (t).
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La ultima opcién resulta 1til en las mediciones, ya que se ahorra mucho tiempo al evitar
recargar la memoria del DSP constantemente. Las opciones dithering y moldeo de rui-
do se pueden utilizar de forma simultdnea, de a una a la vez o se pueden deshabilitar
complentamente. En el caso en que se encuentren deshabilitadas ambas opciones la cuan-
tizacion es directa. Ademas se cuenta con informacion suplementaria respecto a la senal

y al modulador, en la parte baja de la pantalla en la Fig. 5.7.

5.3.1. Medida de intermodulaciéon

La forma maés utilizada para medidas de distorsion por intermodulacion (IM) utiliza
dos senales senoidales sumadas como estimulo del amplificador. Con dos senales senoidales
de frecuencia f; y fs, el comportamiento no lineal del amplificador se manifiesta mediante
la aparicion de infinitos componentes de IM en el espectro de salida dados por m x
fi £ n x fy, con m y n nimeros enteros. El orden de un producto de IM particular
se designa mediante la suma m + n. Los dos estandares mas utilizados son el CCIF
(tonos gemelos) y el SMPTE/DIN [74]. El estandar CCIF especifica dos tonos de alta
frecuencia e igual amplitud (13/14 kHz o 19/20 kHz). Utilizando esta senal es usual medir
la componente que aparece en fo — fi. Los otros productos de mas alto orden caen fuera
de la banda de frecuencias de audio. El estandar SMPTE/DIN especifica un tono de alta
amplitud y baja frecuencia combinado con otro tono de frecuencia mas alta y relacion de
amplitud de 1/4 con respecto al tono de baja frecuencia (—12,04 dB). La ventaja en la
utilizacion de este método es que mas productos de IM caen en la banda de frecuencias
de interés. La especificacion DIN permite varias selecciones para las frecuencias de los
tonos involucrados, siendo 250 Hz y 8 kHz una eleccion comun.

En la Fig. 5.8 se muestra el espectro de la senal de prueba a la salida del modulador
de tiempo discreto sin cuantizar (azul) y su version cuantizada (rojo) que resulta de
una simulaciéon computacional. Esta imagen revela que el proceso de cuantizacion de
los anchos de pulso es el que domina la relacion S/R resultante para el modulador. De
todas maneras, no existen componentes armonicas por encima del piso de ruido y la

senal se mantiene libre de componentes de distorsion hasta la finalizacion de la banda
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Figura 5.8: Espectro de la senal para la prueba de IM sin cuantizar (azul) y cuantizada
(rojo).

de guarda. Para la obtencion de los espectros hay que decir que, al tratarse de senales
binarias con infinito contenido espectral, el calculo del espectro mediante la TDF resulta
en una importante cantidad de aliasing. Para evitar este problema se utiliza una técnica
denominada Fourier por saltos [78,79], que permite obtener los coeficientes de Fourier
de senales definidas por tramos. La senal debe ser periddica para que el método arroje
resultados correctos.

El espectro de la senal medida a la salida del amplificador conmutado se puede ver
en la Fig. 5.9 (a). Aqui no se encuentra habilitada ninguna de las opciones que permiten
blanquear el error de cuantizacion. El resultado es la aparicion de pequenos picos armoni-
camente relacionados con los tonos presentes en la senal moduladora y sus combinaciones,
revelando el efecto de deterioro que tiene la cuantizacion directa de los anchos de pulso.
De todas maneras no se ven componentes de distorsiéon apreciables respecto a la medida
de IM.

Las ventajas de la utilizacion de la técnica de dithering se visualizan en la Fig. 5.9 (b)
que muestra el espectro de la misma senal (la misma tabla de valores A[n]) pero utilizando

dithering en la cuantizaciéon para la obtencion de A[n] El piso de ruido ahora es plano y
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Figura 5.9: Espectro de la senal del test IM a la salida del amplificador: (a) cuantizacion
directa y (b) dithering habilitado.

no hay picos como en el caso anterior, con un limite méaximo teérico de 90,39 dB cuando
la senal estd a escala completa (los valores de A[n] varian en todo el rango entre 0 y
1). En este caso y para evitar la sobre modulacién como se mencioné en la Seccion 2.4,
la amplitud de la senal es escalada resultando en los valores de A[n] variando entre 2,2
y 97,8 % o lo que es lo mismo una profundidad de modulacion del 95,6 %. Con esta
profundidad de modulacién la maxima relacion S/R se reduce en 0,39 dB. Ademés el
piso de ruido teérico es aumentado debido a la utilizaciéon de la técnica de dithering como
se mencion6 antes. El valor leido en el instrumento es 88,66 dB, lo que da una diferencia
de 1,73 dB entre el valor teérico dado por (5.4) y la medicion.

Es interesante también explorar las ventajas de utilizar moldeo de ruido en la etapa
de cuantizacion de los anchos de pulso. Para que la comparacion sea valida, se utiliza una
vez mas la misma tabla de valores Aln| para la medida de IM anterior. En la Fig. 5.10 se
muestra el espectro resultante de la senal binaria a la salida del amplificador conmutado
utilizando diferentes ordenes p para el moldeo del ruido . Si se compara el espectro de la
Fig. 5.9 (a) y el de la Fig. 5.10 (a), se ve que el piso de ruido disminuye notablemente
para las frecuencias bajas y tiende a subir levemente a medida que la frecuencia aumenta.
Este comportamiento es esperable por el analisis que se hizo sobre la forma resultante
del ruido al aplicar esta técnica. Cuando el orden es p = 2 el espectro resultante es el

de la Fig. 5.10 (b). Nuevamente el piso de ruido disminuye considerablemente en las
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Figura 5.10: Espectro de la senal para la medida de IM usando moldeo del ruido: (a)
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frecuencias bajas y practicamente no se alcanza a apreciar en el rango de 100 dB de la
figura. Sin embargo el ruido resultante es més alto que en el caso para p = 1, aunque
se mantiene siempre por debajo de 85 dB. Los casos parap =3, p =6, p=Ty p =28
se muestran en las figuras 5.10 (c¢)—(f), respectivamente. El anélisis es muy similar y se
ve que a medida que se aumenta el orden p el piso de ruido en las bajas frecuencias
disminuye, aunque no demasiado con respecto al valor p = 2. Por contrapartida, el ruido
aumenta considerablemente en la parte alta del espectro llegando a 50 dB por debajo de
la amplitud del tono de referencia para el caso p = 8. Hay otro aspecto que merece ser
mencionado. A medida que el orden p aumenta, el espectro luce méas suave y no aparecen
tantos picos como en el caso de la Fig. 5.10 (a). Este hecho no es sorprendente, y esta
relacionado justamente con el efecto de blanqueo que resulta del proceso de moldeo de
ruido. Ademas de darle la forma caracteristica al ruido como se aprecia en las figuras, se
puede decir que el error de cuantizacién se aproxima cada vez mas al modelo de ruido
blanco aditivo al aumentar el orden p.

Como conclusion se puede decir que la técnica de moldeo de ruido es particularmente
util si el limite de la banda de guarda es corrido hacia las altas frecuencias. Esto equivale a
aplicar un factor de sobre muestreo importante en la senal de entrada, que no es necesario
si se utiliza el modulador discreto presentado en esta Tesis. Por lo dicho existe una relacion
de compromiso entre la frecuencia de conmutacion deseada (banda de guarda) y el orden
méaximo del moldeo de ruido que puede ser utilizado sin deteriorar considerablemente el

espectro de la senal en banda base.

5.3.2. Medida de distorsién armonica

Otra técnica muy utilizada para analizar y caracterizar las no linealidades del ampli-
ficador es la Distorsion Armonica Total (DAT) [74]. La senal de estimulo estd compuesta
por un tono tnico, de alta pureza espectral. El comportamiento no lineal del dispositivo es
revelado por la aparicion de componentes armonicos en el espectro de salida. La DAT se
define como el cociente entre la potencia total de las componentes armonicas y la potencia

del tono de referencia. Esta medida es particularmente complicada, ya que es necesario
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Figura 5.11: Espectro de uno de los tonos utilizados para la medida de DAT+R.

contar con un equipo que tenga la capacidad de separar las componentes utilizando filtros
muy angostos, v de medir la potencia de cada componente por separado. Una medida
mas sencilla utilizada en la practica es la DAT 4 R, en el que se mide también la energia
que aporta el ruido en la banda de analisis. Para efectuar la medicion se define una banda
angosta B alrededor del tono de prueba. Una segunda banda denominada Bs se define
de manera que incluya todo el ancho de banda del amplificador, con la excepcion del
rango de frecuencias abarcado por B;. La DAT + R es directamente el cociente entre la
potencia en By y la potencia en Bj. El equipo utilizado para la mediciéon espectral cuenta
con la posibilidad de realizar esta medicion.

Para especificar la DAT + R en toda la banda de frecuencias de funcionamiento del
amplificador, se utiliza como senal moduladora un tono puro de frecuencia variable. Una
tabla de anchos de pulso A[n] es generada para cada una de las frecuencias en las que
se desea realizar la medicion. La distorsion se mide definiendo las bandas By, y By en
el analizador espectral como se explico antes. En la Fig. 5.11 se muestra el espectro
obtenido para una senal sinusoidal de 1792 Hz, sintetizada a partir de una de las tablas
de valores A[n|. La banda mas pequena B; se puede ver en linea solida alrededor de

los limites del tono de prueba (esta banda se denomina Lower y con el nimero 1 en
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el analizador). La banda mas grande B, se muestra en lineas punteadas. Se extiende
desde un valor cercano a 0 hasta 20 kHz, excluyendo la porciéon correspondiente a B,
(esta banda se denomina Upper y con el nimero 2). El valor resultante de DAT + R
se observa en la parte inferior derecha de la figura, siendo 0,0365 % (—68,8 dB) en este
caso. Aunque pareceria util utilizar dithering para obtener un piso de ruido plano en la
medicion, resulta que la medida DAT 4R empeora si se utiliza esta opciéon. La explicacion
de este comportamiento es sencilla. Aunque el espectro de la Fig. 5.11 contiene los picos
caracteristicos que indican correlacion entre la senal a cuantizar y el error de cuantizacion,
estos picos son muy angostos y no aportan mucha energia en la mediciéon de DAT + R.
Sin embargo si se utiliza dithering se obtiene un piso de ruido plano en toda la banda Bs
que aumenta la energia debida al ruido en la medicién. Es decir, aunque no se agregan
componentes armonicos se aumenta la energia del ruido con un consiguiente aumento de
la medicion DAT + R. Es por esto que no se utilizo la opciéon de blanqueo del ruido para
las mediciones de DAT + R.

El procedimiento de medicion se repitié utilizando senales sinusoidales de diferentes
frecuencias, cada una correspondiente a una tabla de valores A[n]. Para esta medicion
resulto 1atil la opcion agregada en el programa del DSP que permite reproducir diferentes
tablas, sin la necesidad de reescribir la memoria del dispositivo. Como es habitual se
presentan los resultados en un grafico que muestra la DAT +R en funcién de la frecuencia
del tono, expresando los valores de DAT + R en porcentaje. En la Fig. 5.12 se condensan
los resultados de las mediciones realizadas en la banda de audio. El valor de DAT + R se

mantiene cercano al 0,04 % para todo el rango de frecuencias.

5.3.3. Comparaciéon entre MAP y click

Para mostrar la potencialidad del modulador de TD propuesto se realizdé una compa-
racion con la modulacion MAP de TC, habitualmente denominada natural (MAPN). Es
importante destacar que la version de tiempo continuo de la MAP no tiene los errores
que provienen del efecto de muestreo uniforme. En realidad se deberia utilizar la version

muestreada denominada MAP uniforme (MAPU), pero se eligio la version MAPN justa-
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Figura 5.12: DAT + R en funcion de la frecuencia del tono de la sefial moduladora.

mente para hacer énfasis en las ventajas del modulador propuesto que trabaja a partir
de senales muestreadas.

La moduladora es la senal multitono definida como:

x(t) = 0,7cos (2r1000¢) + 0,3cos (273000t) + 0,5cos (276000t ) . (5.18)

La senal de TD utilizada para el modulador digital se obtiene muestreando x () en los
instantes de tiempo ¢t = nT}. Para evitar problemas de ventaneo en la implementacion y
representar un numero entero de periodos de la sefial moduladora se eligi6 f; = 60 kHz.
De esta manera x[n] = x(t)|,_,. , con 0 <n < N —1. La longitud N = 60000/1000 = 60
muestras permite representar un tnico periodo de la senal z(t).

Con respecto al modulador click se utilizo la frecuencia de finalizaciéon de la banda
de guarda igual a la frecuencia de la portadora, siendo fy = fp = 30 kHz. Esto significa
que la senal binaria ¢(t) tendra una frecuencia de conmutacion fo = 60 kHz. El namero
de términos utilizados para implementar el MEAF-TD en (4.21) es L = 12, que resulta

en una relacion S/R maxima de aproximadamente 180 dB a partir de (4.22). Como se
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Figura 5.13: Comparacion entre los espectros para la modulacién click de tiempo discreto
(a) y la modulacion MAP de tiempo continuo (b).

hizo antes el espectro de la senal binaria se computa utilizando la técnica de Fourier por
saltos.

En el caso de la MAPN se obtuvieron los anchos de pulso comparando x(t) con una
portadora tipo diente de sierra. Para que la comparacion sea adecuada la frecuencia de la
diente de sierra se eligi6 igual a 60 kHz, es decir, las seniales binarias que resultan de los
procesos de modulacion click de TD y MAPN tienen la misma frecuencia de conmutacion
fc = 60 kHz. La senal binaria ¢y ap(t) se obtuvo mediante manipulaciéon matematica
simbolica y no contiene errores numéricos.

En la Fig. 5.13 (a) se muestra el modulo del espectro Q(f) de la senal ¢(t) obte-
nida mediante la modulacion click de TD y en la Fig. 5.13 (b) el mddulo del espectro
Qurap(f) de la senal gprap(t) obtenida utilizando la MAPN. De la figura se destaca que
la modulacion MAPN no agrega considerable contenido armoénico por encima de 100 dB
en la banda definida entre 0 y 30 kHz. Sin embargo es imposible obtener un espectro
completamente libre de distorsion, atn utilizando la implementacion ideal de TC. Por
otra parte el espectro de la senal ¢(¢) que resulta de aplicar el modulador click de TD
mantiene la senal libre de distorsion en la banda de guarda especificada. En realidad los
armoénicos que aparecen a 180 dB cercanos a los 20 kHz se deben a que se utilizaron
L = 12 términos para implementar el MEAF-TD y concuerdan con el maximo tedrico

dado por (4.22). En la practica este nimero L puede ser disminuido ain mas, ya que
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como se explor6 antes el proceso de cuantizacion de los anchos de pulso ubicara el piso

de ruido de la senal binaria bastante por encima de este valor.

5.3.4. Numero de términos para el MEAF-TD

Como se mencion6 en la Seccion 4.2.2 el niimero L de términos utilizados para im-
plementar el MEAF-TD en (4.21) puede ser limitado en la préactica. Utilizando el limite
tedrico dado por (4.22) es posible elegir el nimero L en funcién de los requerimientos de
la aplicacion.

Para comprobar la utilidad de esta ecuaciéon en la practica, se utilizdé una senal com-
puesta por dos tonos de igual amplitud y frecuencia 250 y 1500 Hz, respectivamente. La
eleccion de esta senal permite que aparezcan productos de intermodulacion y enfatizar
el efecto del aumento del valor L en el espectro de la senal modulada. Con respecto a
la implementacion del modulador, se eligieron los valores de fy v fp de manera tal que
no aparezcan componentes armonicas en la banda de frecuencias entre 0 y 20 kHz. El
niumero de términos para implementar el MEAF-TD en (4.21) se varia desde L = 2 hasta
L =9y en cada caso se genera una tabla de valores A[n] utilizados luego para sintetizar
la senal. Aqui se desea estudiar el efecto de L aislado y es por esto que no se utilizan las
técnicas de dithering o moldeo del ruido, es decir que la cuantizaciéon de los anchos de
pulso A[n] para obtener A[n] es directa. El espectro se mide a la salida del amplificador
conmutado como antes.

En las figuras 5.14 (a)—(h) se muestran los resultados de las mediciones, con el nimero
de términos variando desde L = 2 hasta L = 9, respectivamente. Aunque el MEAF-TD
es no lineal, es facil explicar el impacto que tiene el aumento de L en el espectro de la
senal binaria con la ayuda de las mediciones practicas realizadas.

El espectro de la Fig. 5.14 (a) corresponde a L = 2. En este caso es imposible afirmar
qué componentes del espectro corresponden a la senal moduladora y cuéles son productos
de intermodulaciéon. Aqui no se cumple con la principal caracteristica del modulador
click que es mantener la informaciéon de banda base libre de distorsion. El nimero L

es demasiado bajo y debe ser aumentado. El caso para L = 3 que se muestra en la
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Figura 5.14: Variacion de el nimero de términos para el MEAF-TD desde L =2 a L = 9.
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Fig. 5.14 (b) es bastante similar y la mejora no es significativa. Cuando el nimero de
términos se aumenta a L = 4 como se muestran en la Fig. 5.14 (c) la distorsién comienza
a bajar y se hace cada vez maés fécil identificar los tonos correspondientes a la senal
moduladora. Con L = 5 se observa que no existen componentes de distorsiéon hasta el
punto 2500 Hz, correspondientes al primer cuadro de la grilla en la Fig. 5.14 (d). Este
es justamente el efecto del valor de L en la senal modulada. Si la componente de més
baja frecuencia de la senal moduladora es f; y se utilizan L términos, el espectro de
la senal binaria estara libre de distorsion hasta f;L. Después de este punto apareceran
componentes armoénicos por debajo del limite definido por (4.22). Siguiendo con el analisis
al aumentar a L. = 6 se ve que las componentes armoénicas cercanas a 2500 Hz que existian
para L = 5 desaparecen del espectro de la Fig. 5.14 (e). Sin embargo aparecen algunas
componentes importantes a partir de 4500 Hz. Este comportamiento es esperable ya que
la banda libre de distorsion en este caso solo esta asegurada hasta 6 x 500 = 3000 Hz. Con
L =7 (Fig. 5.14 (f)) practicamente no se distingue ningiun producto de intermodulacion
y el espectro esta limpio hasta la finalizacion de la banda de guarda. Los casos para L = 8
en la de la Fig. 5.14 (g) y L = 9 en la de la Fig. 5.14 (h) también cumplen con la premisa
de banda base libre de distorsion, sin embargo los espectros lucen muy similares y no se
distingue una mejora apreciable respecto a la eleccion L = 7. Utilizando (4.22) para L = 7
se obtiene 74 dB de relacion S/ R maxima teorica. Para los casos L = 8 y L = 9 se obtiene
92,11 y 111,19 dB, respectivamente. En este caso y debido a los limites que impone la
cuantizacion de los anchos de pulso, se puede decir que L = 7 es una opcién razonable.
Inclusive se puede elegir L = 8 para tomar un pequeno margen de seguridad. De todas
maneras esta eleccion asegura que la senal binaria no contendra ninguna componente de
distorsion hasta L x fr, siendo f; la componente de mas baja frecuencia presente en la
senal. El piso de 92,11 dB es para las componentes que caen mas alld de ese punto en

frecuencia.
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5.4. Conclusiones

En este capitulo se ensayd el modulador de TD propuesto, el que se implement6é como
una version fuera de linea. Se presenté un prototipo de hardware basado en un DSP
que permite reproducir las senales moduladas, manteniendo bajos los requerimientos de
complejidad de implementacion.

Se analizaron los efectos de cuantizacion en la ubicacion de los flancos de la senal
cuadrada resultante, y se implementaron dos métodos que permiten mejorar este aspecto
en la practica: dithering y moldeo del ruido. Como hecho destacable hay que mencionar
que la cuantizacién se manifiesta como un aumento del piso de ruido para el modulador
de TD propuesto, manteniendo libre de distorsion la senal hasta un punto de frecuencia
determinado y respetando la premisa principal del modulador click original de TC.

Se realizaron dos tipos de mediciones para caracterizar la calidad del sistema de
modulacién y reproducciéon. La medida de intermodulaciéon no mostré componentes de
distorsion como era de esperar y ademas confirmé que el piso de ruido estd dominado por
los efectos de la cuantizacion de los anchos de pulso. Utilizando esta misma senal de prueba
se analizaron los efectos de los métodos de dithering y moldeo de ruido. Se concluy6 que
la técnica de moldeo de ruido resulta tutil cuando la frecuencia de la portadora utilizada
es mucho mayor que la finalizaciéon de la banda de guarda.

Con respecto a la distorsiéon armonica del sistema, la medida de DAT + R se mantuvo
con un valor cercano al 0,04 % para todo el rango de audio y confirmé que el modulador
propuesto no agrega distorsion a la senal.

Se realizd6 una comparacion entre el espectro del modulador propuesto y el que se
obtiene al modular la senal con una MAP convencional de TC. Se confirmé que en el
caso de la MAP de TC aparece distorsion que no puede ser removida, mientras que la
version de TD del modulador propuesto no aparecen productos de distorsiéon en una
banda especificada.

Por tltimo, se corrobor6é mediante medidas experimentales la validez de la ecuacion
que permite selccionar el nimero de términos utilizados para implementar el MEAF-

TD y la maxima relacion S/R esperable a la salida del modulador. Este formula resulta
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util ya que permite elegir el ntimero de términos de forma adecuada dependiendo de la

aplicacion.
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Capitulo 6

Conclusiones y trabajo futuro

6.1. Conclusiones

En este trabajo se desarroll6 un método de modulaciéon que permite obtener senales
binarias libres de distorsiéon en una banda de frecuencias especifica. El modulador pro-
puesto es enteramente de TD, donde la senal de entrada es una secuencia de muestras y
los bloques de procesamiento aplicados para modularla son de TD.

En el Capitulo 2 se revisd de forma detallada el modulador click de TC. Se analiz6 el
funcionamiento de cada uno de los bloques que componen este esquema en los dominios
tiempo y frecuencia. Al derivar la representacion de la senal modulada mediante una
onda cuadrada, se pudo demostrar que la modulacion MAP es un caso particular de la
modulaciéon click que surge de aplicar alguna simplificacién sobre esta ultima. De esta
forma se escribi6 la ecuacion que define a la modulacion MAP como una modulaciéon de
fase y se argument6 por qué es imposible de obtener una senal sin distorsiéon en banda
base a partir de la MAP. Otro aspecto que se desarroll6 es la relacion entre la amplitud
de la senal moduladora y la profundidad de modulacién resultante para el modulador
click para el caso de senales senoidales. Este estudio no se encuentra desarrollado en la
literatura existente, y sélo algunas condiciones generales son mencionadas en el trabajo
original de Logan sobre modulacién click.

El Capitulo 3 condensa los resultados méas importantes del trabajo de Tesis y el prin-
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cipal aporte de la investigacion: el desarrollo del MEAF-TD. Para lograr este desarrollo
se comenz6 con un estudio del MEA para seniales de TC, con especial atencion a la re-
presentacion frecuencial de las senales involucradas. Utilizando una expansién en series
de potencias y propiedades de la transformada de Fourier, se derivo la forma general del
espectro de los términos que componen el MEA. Se demostré que el contenido espectral
de la senal a la salida del MEA es infinito, lo que permiti6é concluir que el esquema original
de modulacién click no puede ser implementado en TD.

A partir del analisis realizado y utilizando las propiedades de las senales analiticas se
desarroll6 el método de calculo denominado MEAF-TC. Esta técnica equivale a agrupar
los bloques MEA y FPB del modulador click original en un tnico paso de procesamiento.
La clave del método radica en la representacion de la funcién exponencial como una serie
de potencias y la distribucién del filtro en los términos internos. Se demostré que las se-
nales filtradas pueden ser utilizadas para calcular los términos siguientes de la expansion,
sin agregar distorsion en la banda de interés. Esta idea permite utilizar senales de ancho
de banda reducido y elimina el problema principal del modulador click original.

Como punto destacable se desarrolld6 el método MEAF-TD, que reproduce el com-
portamiento del MEAF-TC para senales muestreadas. Se present6 el marco tedrico mas
general utilizando la TFTD y analizando cuidadosamente cada una de las operaciones
que conforman el modulador. En el desarrollo del MEAF-TD se demostré que el FPB
que limita en banda la salida del MEA en el modulador click de TC no permite obtener
el equivalente en TD. Este filtro se reemplaz6 por un filtro denominado FPB analitico,
que permite remover la parte negativa del espectro (de senales discretas) y elimina los
problemas de aliasing. Es este nuevo filtro que se distribuye en los términos del MEA
para obtener el MEAF-TD. El método desarrollado representa el marco teorico necesario
para implementar un modulador de TD con las mismas caracteristicas que el modulador
click de TD. Adicionalmente se demostré que en el caso especial de senales pasabanda,
el nimero de términos necesarios para representar el MEAF-TD ideal es finito.

El modulador de TD completo se desarroll6 en el Capitulo 4. Para que el esquema de

modulaciéon tenga sentido préctico, se planted el caso de una secuencia de muestras de
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longitud finita como senal moduladora. Se describieron detalladamente los pasos necesa-
rios para modular la senal y obtener los instantes de conmutaciéon de la senal binaria.
La generacion de la senal analitica se realiza en el dominio de la frecuencia utilizando la
informacion de la TDF. El MEAF-TD es especializado para el caso de secuencias de lon-
gitud finita utilizando la TDF como herramienta de calculo. Se demostré que es posible
muestrear la senal de entrada cerca del limite de Nyquist, atn asi pudiendo definir la ban-
da de guarda mas alla de este limite sin la necesidad de aplicar técnicas de interpolacion
sobre las senales. Se desarrolld un algoritmo que permite calcular el MEAF-TD en el do-
minio de la frecuencia utilizando convoluciones circulares que admiten la implementacion
a partir de la FFT, permitiendo ahorrar costo computacional.

La principal ventaja del MEAF-TD es que no se necesita interpolar la senal y es
posible trabajar cerca del limite de Nyquist. Para explotar esta ventaja en toda la cadena
de modulacién, se desarrolldé un método de célculo de los cruces por cero a partir de
la informacion espectral. El método explota las relaciones que existen entre la serie de
Fourier de senales periddicas (TC) y la TDF para senales periddicas y de TD. El método
radica en utilizar un polinomio de variable compleja para calcular los ceros y luego mapear
esos ceros al eje de tiempo. El método fue presentado para el caso especial de la senal
real que resulta del MEAF-TD, pero la idea puede ser generalizada para encontrar los
cruces por cero de senales de TC a partir de sus muestras utilizando la TDF. Aunque
esta técnica demostr6 ser de gran utilidad en la version fuera de linea del modulador
digital, resulta que el orden del polinomio utilizado tiende a ser grande y es funciéon de
la frecuencia de la portadora.

Para verificar los resultados y técnicas presentadas a lo largo de la tesis, se realizaron
medidas experimentales que fueron presentadas y comentadas en el Capitulo 5. Se uti-
liz6 un amplificador conmutado tipo puente para efectuar las mediciones en un sistema
completo. El principal componente de hardware es el DSP que actta como formador de
pulsos. Utilizando la version fuera de linea del modulador de TD se generaron los anchos
de pulsos que describen a la senal modulada. Los datos fueron almacenados en la memoria

del DSP y utilizados para reconstruir la senal binaria, que luego es acondicionada por un
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driver para manejar los transistores de potencia.

La cuantizacion de los anchos de pulso resulta de suma importancia, ya que es este
efecto el que domina la relacion S/R a la salida del amplificador. Se implementaron dos
técnicas que mejoran este aspecto y permiten blanquear el error de cuantizacion. La
técnica de dithering consiste en agregar un valor aleatorio a la senal a ser cuantizada
y permite obtener un piso de ruido plano en la banda de frecuencias de interés. Es la
eleccion deseada si la frecuencia de conmutacion (y la banda de guarda) es baja. El costo
computacional es la generacion de un nimero aleatorio por cada ancho de pulso, que
luego es sumado antes de la cuantizacion final. La desventaja es que el piso de ruido
es aumentado en funciéon de la varianza del proceso aleatorio. El funcionamiento fue
comprobado experimentalmente donde se pudo verificar el efecto de blanqueo del error
de cuantizacion.

Otra técnica que fue explorada fue el moldeo de ruido. En este caso la respuesta
en frecuencia del ruido no es plana y toma una forma senoidal elevada a una potencia
que es funciéon del orden utilizado. Se verific6 mediante mediciones experimentales que
utilizando orden 2 o 3 el efecto de blanqueo es notable. La desventaja de esta técnica
es que si la frecuencia de la portadora no es lo suficientemente alta, la forma senoidal
del ruido contamina la parte alta del espectro de la senal modulada. Sin embargo, si la
aplicacion permite elevar la frecuencia de conmutacion de la senal binaria, el moldeo de
ruido resulta la técnica elegida. El costo computacional equivale a implementar un filtro
FIR del orden requerido para el moldeo del ruido, que en las medidas se vari6 entre 1 y
8.

Para caracterizar el sistema de modulacién y amplificacion se llevaron a cabo dos
medidas estandares: IM y DAT + R. En el caso de la medida de IM no se detectaron
componentes apreciables en la banda base definida para el modulador. Se pudo comprobar
de esta manera que el algoritmo de modulaciéon permite generar senales binarias sin
distorsion en una banda de frecuencias especifica, aiin cuando la senal moduladora esta
compuesta por varios tonos. La distorsion armoénica fue caracterizada con la medida de

DAT + R, que permite no sélo caracterizar las no linealidades del amplificador sino el
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ruido presente en la salida. Las medidas mostraron que la DAT + R se mantiene alrededor
del 0,04 % en todo el rango de audio.

Se mostro la diferencia entre la MAPN y el modulador propuesto de TD. Para el
caso de la MAPN los anchos de pulso se obtuvieron mediante manipulacion matematica
simbolica. Se pudo comprobar que aunque el MAPN se comporta bien, es imposible
obtener senales libres de distorsion como se demostr6 en el Capitulo 2.

Como ultimo resultado de medicién se analizé el impacto que tiene el ntimero de
términos utilizados para implementar el MEAF-TD en el espectro de la senal binaria a la
salida del modulador. Se pudo verificar de forma practica la féormula empirica desarrollada
en el Capitulo 4 que permite elegir el nimero de términos en funciéon de la maxima relacion

S/R deseada.

6.2. Trabajo futuro

A partir de los resultados obtenidos se plantean algunas lineas posibles de investigacion
para el futuro. Gracias al desarrollo del Capitulo 2 que muestra las similitudes entre la
MAP y la click, se pudo escribir una férmula que describe a la MAP como una modulacion
de fase. En la literatura la MAP se describe como la comparacion entre la moduladora y
la portadora, y el principal problema consiste en efectuar este calculo cuando se utilizan
senales muestreadas. Utilizando la ecuacion introducida en esta Tesis seria posible utilizar
las muestras de la senal moduladora para efectuar la modulacion de fase y luego, de la
misma forma que para la modulaciéon click, se podrian encontrar los cruces por cero
de esta senal modulada en fase e intercalarlos con la portadora senoidal. Este método
serviria para obtener una implementaciéon de TD de la modulacion MAPN convencional,
que puede resultar de utilidad en algunas aplicaciones en las que se pueda tolerar cierto
nivel de distorsion para la senal modulada.

El punto méas importante a desarrollar en el futuro es la implementacion en linea del
modulador propuesto. Aunque los fundamentos teoéricos fueron presentados a lo largo del

desarrollo de la Tesis, no parece trivial aplicar el método de modulacién a una senal de
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duracion infinita. Ademas el célculo de los cruces por cero utilizando la informacién de la
TDF resulta en la resoluciéon de una ecuaciéon polinémica de alto orden y complica la im-
plementacion. La solucion a estos problemas permitiria ampliar el campo de aplicaciones
del modulador digital en los casos en los que se requiera modificar la senal moduladora
en tiempo real.

La etapa de potencia no es ideal e introduce no linealidades que aumentan los niveles
de distorsion de la senal. Los tiempos muertos definen en gran medida la méxima frecuen-
cia de conmutacion que puede ser utilizada sin estropear considerablemente el espectro.
En el futuro seria de importancia trabajar sobre este aspecto para minimizar los efectos
adversos con técnicas de realimentacion o pre distorsion de los anchos de pulso. Para el
caso de la modulacién click y nuevamente haciendo referencia a su similitud con la MAP,
es de esperar que las técnicas de linealizacion aplicadas a la MAP resulten tutiles también
para el modulador digital propuesto. Sin embargo, en este caso seria necesario resolver el

problema de la implementacion en linea planteada antes.
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