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RESUMEN (en español) 
 

 
Sistemas de comunicaciones con gran capacidad de transmisión de datos son 
ampliamente usados para aplicaciones como la telefonía móvil o la distribución de video 
digital.  Estos sistemas hacen uso  de modulaciones muy eficientes espectralmente. 
Lamentablemente para poder transmitir correctamente señales que hagan uso de  estas 
modulaciones resulta necesario el empleo de Amplificadores de Radio Frecuencia 
(RFPA) que posean una gran linealidad. Estos RFPAs lineales presentan un rendimiento 
energético muy bajo. Por tanto, la mejora de la eficiencia de los RFPAs es un tema de 
gran interés tanto en círculos académicos como industriales. 
 
Existen técnicas para la mejora de rendimiento de RFPAs que precisan de un convertidor 
CC/CC optimizado para tener una respuesta muy rápida y a la conseguir una alta 
eficiencia.  
 
En esta tesis doctoral se presentan mejoras aplicables a convertidores CC/CC de la 
familia reductora. El objetivo consiste en mejorar la respuesta dinámica de los mismos 
manteniendo la frecuencia de conmutación en valores entorno a 4 MHz. Principalmente 
se han seguido dos líneas: La primera es optimizar el filtro de salida, para lo cual ha sido 
necesario revisar la teoría de filtros existente con el objeto de seleccionar los que mejor 
se adaptan a los convertidores CC/CC. Asimismo se ha desarrollado la teoría necesaria 
para establecer la operación en Modo de Conducción Continuo (MCC) de los 
convertidores CC/CC de la familia reductora con filtros de mayor orden que  los 
habituales. Esta teoría sobre la optimización de los filtros se ha extendido a los 
convertidores reductores multientrada, a los convertidores reductores multifase y a los 
convertidores reductores multientrada y multifase. 
 
La otra línea seguida consiste en la combinación de convertidores CC/CC conmutados 
con etapas lineales. Un sistema original de combinación para convertidores 
multientrada, se ha estudiado tanto con filtros de primer orden como con filtros más 
complejos.  
 
Aparte de los resultados experimentales que verifican la teoría desarrollada se han 
realizado pruebas con RFPA reales. En concreto se ha aplicado a un transmisor polar 
basado en un RFPA clase E operando a 770 MHz y con el convertidor reductor 
multientrada asistido linealmente presentado en este trabajo. Este trasmisor polar ha 
sido desarrollado en la Universidad de Cantabria. En los tests empleados se han 
utilizados señales de comunicaciones reales, pertenecientes a los estándares EDGE, 
TETRA y WCDMA.  
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RESUMEN (en Inglés) 

 

 
High data rate communication systems are widely used for applications such as cell 
telephony and digital video broadcasting. These systems rely on spectrally efficient 
modulation schemes. In  order to  properly operate, the Radio Frequency Power Amplifier 
(RFPA) used in this applications has to achieve a high linearity. Unfortunately Linear 
RFPA show a low energetic efficiency. Methods and Techniques to increase the 
efficiency of RFPAs are a subject of research in both academia and industry. 
 
Some of the techniques employed to increase the efficiency of RFPA require the use of  a 
DC/DC converter optimized to achieve high efficiency and a very fast dynamic response. 
 
This PhD. Thesis presents methods for optimizing Buck derived DC/DC converters. The 
main goal is to achieve a better dynamic response without increasing the switching 
frequency above 4 MHz. Two main subjects have  been covered: The first one is the 
optimization of the output filter. In order to do so, classical filter theory have been 
adapted in order to select which kind of filter suits better for this application. The theory 
about the Continuous Conduction Mode operation of the converters has been developed 
for the use of higher order filter with Buck derived converters. The application of this 
theory to multiple input buck converter, multiphase converter and multiple input and 
multiphase buck converter has also been covered. 
 
The other main subject is the proposal of a new combination of a switching mode DC/DC 
converter with a linear stage. This combination has been studied with first order filters 
and higher order ones. 
 
Both lines have been applied to the Multiple Input Buck Converter. Experimental results 
to check the theory have been carried out. Also tests using real RFPAs have been done. 
A polar transmitter using a 770 MHz Class E amplifier and a linear assisted Multiple Input 
Buck converter are presented in this work. This   polar transmitter has been developed in 
the University of Cantabria. Tests using real communication signals from EDGE, TETRA 
and WCDMA standards have been carried out.  
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1.4. Esquema de la técnica de Seguimiento de Envolvente . . . . . 20

1.5. Tensiones en un RFPA (a) sin ET y (b) con ET . . . . . . . . 21
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4.13. Envolvente del estándar WCDMA reproducido por la combi-
nación MIBuck + lineal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126

4.14. Corrientes por la etapa conmutada y lineal al reproducir la
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Caṕıtulo 1

Introducción y Estado del
Arte

1.1. Ineficiencia energética en las Radiocomunica-
ciones

En un sistema de radiocomunicaciones se entiende por Eficiencia En-
ergética el cociente entre la potencia eléctrica consumida y la potencia de
Radio Frecuencia (RF) generada. En la figura 1.1 puede verse un esquema
muy simplificado de un transmisor. De modo general se asume que la mayor
causa de pérdidas está en el Amplificador de Potencia de Radiofrecuencia
(Radio Frequency Power Amplifier -RF PA ), ya que este es el dispositivo
que mayor potencia de RF procesa de todo el sistema.

Transmisor

RFPA
Procesado de Señal

Conversión de 

Frecuencia 

Antena
Información

Señal 

RF

Figura 1.1: Diagrama de bloques de un transmisor

Por otro lado, existe la noción de Eficiencia Espectral. Este término rela-
ciona la cantidad de información por segundo que es posible transmitir en
un determinado ancho de banda. Cuanto mayor sea este término, mayor tasa
de transmisión se obtendrá para un mismo ancho de banda ocupado en el
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espectro radioeléctrico. Este criterio determina la elección de la modulación
a emplear. Dada la escasez de espectro disponible y la necesidad de atenerse
a la normativa vigente, se tiende a la utilización de modulaciones de gran
Eficiencia Espectral. En este tipo de modulaciones, la fase y la envolvente
de la portadora son variadas simultáneamente. En la figura 1.2 puede apre-
ciarse una representación de este concepto. Sobre ella se detalla también la
envolvente de la señal de comunicaciones1, a la que se hará constante refe-
rencia a lo largo de esta tesis.

Señal 

RF

Cambios de Fase

Envolvente
 

Figura 1.2: Ejemplo de Modulación con cambios de fase y de envolvente

De forma genérica, para que la amplificación de la señal de RF respete
las variaciones de la envolvente debe realizarse mediante un RF PA Lineal.
En [1] puede encontrarse una explicación sobre la relación entre linealidad
y eficiencia, junto con un compendio de técnicas de mejora de eficiencia.
Como es bien sabido el rendimiento energético de los RF PA Lineales de-
pende de su clase de operación y de la señal que procesen. Este rendimiento
es en todo caso inferior al 78 % de un amplificador en Clase B. Los RF PA
no lineales (Clases C,E, F, J, D) por contra presentan un gran rendimiento
[2]. En ellas se tiende a impedir la convivencia de corriente y tensión en
los dispositivos activos, debido a ello su rendimiento teórico es del 100 %.
No obstante debido precisamente a su no-linealidad pierden la capacidad de
reproducir cambios en las envolventes de las señales que procesan.

Dada la amplia difusión y demanda de servicios de comunicaciones in-
alámbricas que requieren una gran tasa de transmisión (telefońıa móvil,
Difusión de Vı́deo digital, Acceso a Internet Inalámbrico), se hace necesario
el empleo de modulaciones eficientes espectralmente y, por tanto el empleo
de RF PA lineales. Esto lleva aparejado una muy mala eficiencia energética.
Por ejemplo, una estación base de telefońıa móvil tiene un rendimiento en-
ergético inferior al 2 %, siendo los principales responsables de estas pérdidas

1Esta imagen es una representación conceptual, en las señales reales los cambios de
fase de 180o solamente se producen cuando la envolvente llega a ser cero.
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los sistemas de refrigeración y los RF PA. Es necesario destacar que la prin-
cipal misión de los sistemas de refrigeración es extraer el calor producido por
los RF PA, por lo que una mejora en el rendimiento de los mismos redunda
en un ahorro energético tanto en el propio RF PA como en la refrigeración
asociada. Dada la extensión de los servicios que emplean este tipo de mod-
ulaciones, puede apreciarse que las cantidades de enerǵıa desperdiciada no
son en absoluto despreciables. Es por ello que la investigación en torno al
diseño de RF PAs que presenten altos niveles de linealidad manteniendo una
buena eficiencia es un campo de gran interés tanto a nivel académico como
industrial. En el caso de aplicar estas técnicas de mejora de rendimiento a
terminales móviles, el ahorro de enerǵıa redunda en una mayor autonomı́a de
los mismos. En [3], la empresa Nujira presenta un circuito integrado que im-
plementa la técnica de mejora de rendimiento conocida como seguimiento de
envolvente, descrita en la sección 1.1.2. También se presentan sus soluciones
para mejorar el rendimiento de estaciones base. En esta misma ĺınea, en
[3–5] puede encontrarse una descripción de la problemática del rendimiento
energético de los RF PA y varias técnicas de mejora.

1.1.1. Definición de rendimiento energético

En el mundo de los convertidores CC/CC, la definición de rendimiento
es muy clara. Se refiere al cociente entre la potencia media de entrada y la
de salida, de acuerdo a la expresión:

η =
PSalida
PEntrada

, (1.1)

En el mundo de los amplificadores de radio frecuencia se emplean dos ex-
presiones, relacionadas entre si. La primera de ellas se conoce como Rendimien-
to de Drenador (Drain Efficiency) y se define de la siguiente manera:

ηDrenador =
PRFSalida

PCC
, (1.2)

es decir la potencia de RF a la salida del amplificador PRFSalida
y la po-

tencia de corriente continua que demanda el RFPA para su funcionamiento,
PCC .

Ahora bien, esta definición no tiene en cuenta la potencia de RF que es
necesario tener a la entrada para tener PRFSalida

a la salida del amplificador.
Es decir, la anterior definición no tiene en cuenta la ganancia del amplifi-
cador, que en los RF PA suele ser baja. Para ello se introduce la definición
de Rendimiento de Mejora en Potencia, más conocido como PAE por las
siglas de Power Added Efficiency, que responde a la expresión:

PAE =
PRFSalida

− PRFEntrada

PCC
(1.3)
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Cuando en el caṕıtulo 4 se mencione el rendimiento del modulador de en-
volvente o del MIBuck se empleará la definición 1.1. Cuando se mencione el
rendimiento del transmisor polar se empleará 1.3. En caso de sólo referirse
al RF PA se empleará 1.2.

1.1.2. Técnicas de Mejora de rendimiento de los RFPA

Debido a las razones expuestas en la sección 1.1, existe una gran necesi-
dad de aumentar el rendimiento de los RF PA lineales. La mayoŕıa de las
técnicas datan de los años 30 y 50 del siglo XX, ya que son aplicables a
las modulaciones en Banda Lateral(( SSB-Single Side Band)) y en Ampli-
tud Modulada, dominantes en las radiocomunicaciones de aquellos años. Las
técnicas de eficiencia aplicadas a estas modulaciones fueron cayendo en desu-
so con la aplicación de la modulación en frecuencia (FM) en la radiodifusión
y posteriormente a las modulaciones digitales de envolvente constante, co-
mo PSK y sus derivados. Otras razones para su abandono radican en que
estos sistemas conllevan un procesado de señal importante, tal como sep-
arar una modulación simultánea de amplitud y fase en dos modulaciones
independientes: una modulación de amplitud y otra de fase, como en las
técnicas de Kahn [6], o bien en dos modulaciones de fase, como en las técni-
cas de Chireix [7]. Este procesado puede hacerse, en ciertos casos, de manera
analógica, como en su concepción inicial. No obstante, para su aplicación a
las comunicaciones digitales modernas resulta más adecuado realizarlo dig-
italmente, por lo que es necesario emplear modernos sistemas de procesado
de señal (DSPs y FPGAs). En [1, 4, 5] puede encontrarse un compendio de
técnicas para la obtención de RF PAs de alta eficiencia y linealidad.

Alguna de estas técnicas requieren cambiar la tensión de alimentación
rápidamente, al ritmo que manda la envolvente de la señal de comunica-
ciones. Para poder aplicar de manera eficiente estas técnicas, conocidas
como técnicas de Kahn y técnicas de seguimiento de envolvente, es nece-
sario emplear en convertidor continua-continua (CC/CC a partir de ahora)
con unas caracteŕısticas determinadas, fundamentalmente un gran ancho de
banda y un gran slew-rate. Este convertidor se denomina en este contexto
Modulador de Envolvente. Otras técnicas tales como los LINC (LInear am-
plification using Non-linear Components) o los Chireix pertenecen al mundo
de la electrónica de Radio Frecuencia y quedan fuera del alcance de esta
tesis.

Técnicas de Eliminación y Restauración de Envolvente

Las técnicas de Eliminación y Restauración de Envolvente (Envelope
Elimination and Restoration - EER), propuestas por Leonard R. Kahn en
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los 50, conllevan la separación de la señal modulada en dos ramas, una proce-
sa la señal de envolvente y la otra la señal de RF modulada en fase. Esta
señal modulada en fase es amplificada por un RF PA no lineal, siendo in-
troducida la envolvente en la señal final al variar la tensión de alimentación
del RF PA al ritmo de la envolvente. En conjunto el sistema tiene las car-
acteŕısticas de linealidad de un RF PA Lineal, pero el rendimiento de un
amplificador conmutado. Como la envolvente se elimina y se devuelve al
final al amplificar la señal, a esta técnica se le conoce a menudo como Elim-
inación y Restauración de Envolvente o también como técnicas de Kahn.
Hoy en d́ıa, la envolvente no se elimina y se regenera al final, sino que en su
lugar se prefiere generar por separado la señal de fase y la señal de envolvente,
de manera que sean procesadas por separado, generándose la modulación fi-
nal al variar la tensión de alimentación del RF PA. Esta arquitectura es
conocida como Transmisor Polar (para distinguirlo del Transmisor Carte-
siano o IQ que procesa una señal en fase I(t) y otra en cuadratura Q(t)). A
la introducción de la modulación al variar la tensión de alimentación se le
conoce como Modulación por Drenador (Drain Modulation). La figura 1.3
muestra un Transmisor Polar.

Las técnicas de Kahn son muy exigentes en cuanto a la fidelidad en la
reproducción de la envolvente como en el alineamiento entre la rama de fase
y la envolvente. Este aspecto está estudiado en [8,9], donde se desglosan las
diferentes contribuciones a la distorsión de la señal final que presentan estos
sistemas.
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Figura 1.3: Esquema de un Transmisor Polar
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Técnicas de Seguimiento de Envolvente

La técnica de Seguimiento de Envolvente, mas conocida por las siglas ET
(del inglés Envelope Tracking) consiste en utilizar un RF PA lineal, mante-
niendo de este modo las caracteŕısticas deseadas en cuanto a linealidad, pero
pretendiendo aumentar su eficiencia variando la tensión de alimentación, ha-
ciendo que la diferencia entre el máximo de la tensión de RF y la tensión
de alimentación de los transistores del RFPA sea lo menor posible. Es decir,
hacer que para todo el rango de potencias el RF PA trabaje lo más próximo
posible a compresión. Como en todos los RF PA lineales la modulación de
amplitud es introducida variando la tensión a la entrada del RF PA. A esta
forma de introducir la modulación se le conoce como modulación por puerta
o en inglés Drive Modulation.

 

 

Modulador 

Envolvente

RFPA 

lineal

Fuente de 

Señal

E(t)

RF(t)

1V

1V

20 V

20 V

 

 

Figura 1.4: Esquema de la técnica de Seguimiento de Envolvente

La figura 1.4 muestra esta técnica. Los requerimientos en cuanto a pre-
cisión en la reproducción de la envolvente y alineamiento entre las ramas
son mucho menores que en el caso de EER. No obstante, cuanto mayor sea
la precisión, mejor rendimiento presenta el RF PA. De hecho en [10] y [11]
se emplean aproximaciones de las envolventes a procesar con mucho menos
ancho de banda, de modo que puedan ser procesadas por amplificadores
de envolvente eficientes. La figura 1.5 muestra las diferentes tensiones (azul
para la tensión de RF y negro para la tensión de alimentación, mientras que
la envolvente de la señal de RF se muestra en rojo). Las pérdidas son pro-
porcionales a la diferencia entre la tensión de alimentación y la envolvente.
En la figura 1.5b puede verse cómo en el caso de usarse ET este área es
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mucho menor que la correspondiente al caso en el que no se aplica (figura
1.5a).

Vcc

Envolvente

Señal RF

(a)

Vcc

Envolvente

Señal RF

(b)

Figura 1.5: Tensiones en un RFPA (a) sin ET y (b) con ET

Técnicas Hı́bridas

En el estado actual de la técnica se tiende a agrupadar las técnicas de
EER y ET bajo el nombre genérico de Adaptación de la polarización. En
[12] ya se plantea reducir la modulación por puerta para reducir problemas
de feed-through. Al tener una señal de RF en la entrada (la puerta o la base
del transistor, según el tipo de dispositivo empleado) puede aparecer una
señal a la salida del RF PA aún cuando su tensión de alimentación sea muy
pequeña. Esto es debido a la capacidad parásita entrada-salida en los transi-
stores (Cgd Capacidad Puerta Drenador ó Cbc Capacidad Base Colector), lo
que introduce distorsión. En [13] se muestra que es más beneficioso trabajar
con modulación por drenador cuando se tienen niveles de potencia grandes
en la señal y en modulación por puerta cuando son pequeños. En este con-
texto el RF PA trabaja en compresión con altos niveles de potencia y en
zona lineal, pero cerca de compresión para mantener la eficiencia alta, con
los bajos.

En la figura 1.6 se muestra el esquema de esta técnica. Puede verse cómo
es muy similar a los anteriores. La rama de envolvente genera una tensión
que es igual a la envolvente original, pero limitada a un valor mı́nimo. La
rama de fase presenta una portadora modulada en amplitud y fase cuando
la envolvente está en el valor mı́nimo y una portadora modulada solamente
en fase en el resto de situaciones.
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Figura 1.6: Esquema de la técnica h́ıbrida entre Seguimiento de Envolvente
y EER

1.2. Caracteŕısticas de las señales de comunica-
ciones

En la figura 1.2 puede verse un ejemplo de la envolvente de una señal de
comunicaciones. Con referencia a este tipo de señales es importante tener en
cuenta algunas de sus caracteŕısticas de cara a entender los requerimientos
que presenta el diseño de moduladores de envolvente.

En las comunicaciones digitales se suele emplear el esquema de modu-
lación en fase y cuadratura. Esto es, aprovechando la ortogonalidad de la
funciones seno y coseno se consigue optimizar el ancho de banda de trans-
misión modulando con distintas señales, llamadas I(t) y Q(t), un seno y un
coseno a la frecuencia de la portadora de acuerdo con la siguiente ecuación:

s(t) = I(t) · cos (wc · t)−Q(t) · sin (wc · t) . (1.4)

Esta ecuación puede expresarse de forma compleja de la siguiente mane-
ra:

s(t) = <e
{

(I(t) ·+j ·Q(t)) · e(j·wc·t)
}
, (1.5)

conociéndose I(t) + j ·Q(t) como envolvente compleja, o equivalente pa-
sobajo. Es posible transmitir I(t) y Q(t) utilizando un transmisor cartesiano,
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de acuerdo con la ecuación 1.4. En caso de utilizar un transmisor polar es
necesario realizar la siguiente transformación para obtener la envolvente:

e(t) =
√
I2(t) +Q2(t), (1.6)

y la señal de fase:

φ(t) = atan
Q(t)

I(t)
. (1.7)

Observando la ecuación 1.6 puede apreciarse cómo la señal de envolvente
se obtiene a partir de un proceso no lineal. Por ello no es posible inferir el an-
cho de banda de la envolvente a partir del ancho de banda de la modulación
2. Como norma general, en los estándares de comunicaciones habituales el
ancho de banda de la envolvente es significativamente mayor que el ancho de
banda de la modulación. La tabla 1.1 resume las principales caracteŕısticas
de algunas modulaciones muy habituales.

Para medir cuánto vaŕıa la envolvente se utiliza el parámetro conoci-
do comoPeak to Average Power Ratio-PAPR. Este parámetro mide cuánto
mayor es la potencia de pico respecto a la potencia media. Cuanto mayor
sea, mayores variaciones respecto a la media tendrá la señal. Otro parámetro
interesante es el Peak to Minimum Power Ratio- PMPR. Si el PMPR se hace
infinito implica que la envolvente puede llegar a ser 0 en algún momento,
lo que dificulta la reproducción de las envolventes por parte de los modu-
ladores. Matemáticamente ambos se definen aśı:

PAPR = 10 log
Ppico,env
Pmedia,env

, PMPR = 10 log
Ppico,env

Pminima,env
. (1.8)

Como puede verse si ambos parámetros expresados en dB son 0, la en-
volvente es constante. La tabla 1.1 muestra estos valores, junto con el ancho
de banda de modulación. Puede verse cómo el estándar GSM presenta una
envolvente constante, mientras el resto no. De todos ellos, en el estándar
EDGE la envolvente nunca llega a 0, lo que se refleja en el PMPR. Esto
simplifica el diseño del modulador de envolvente, ya que no tiene que gener-
ar con precisión valores muy pequeños de tensión. También se evitan los
problemas de feed-through en los RF PA.

Una caracteŕıstica fundamental de las envolventes es que son estricta-
mente positivas, esto implica que la componente de CC, situada a frecuencia

2Un ejemplo muy t́ıpico es la modulación de un tono de frecuencia variable fm(t)
en Single Side Band-SSB. Un tono de frecuencia fm(t) que modula una portadora de
frecuencia fc, sigue la expresión cos(2 · pi(fc + fm(t)) · t). La envolvente de esta señal
es una constante, mientras que el ancho de banda de la señal es dependiente de fm(t).
Realmente puede verse como se trata de una señal modulada en frecuencia
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0, tiene un peso muy importante en la distribución de la potencia. De modo
general la mayor parte de la enerǵıa de las envolventes se sitúa cerca de la
continua. No obstante el ancho de banda de las envolventes puede extender-
se bastante por encima de lo que ocupa el ancho de banda de modulación,
merced al proceso no-lineal descrito en la ecuación 1.6.

Con objeto de clarificar algunos conceptos se muestra la figura 1.7. En la
figura 1.7a se muestra la salida del RFPA cuando se transmite una señal del
estándar WCDMA, aunque la transmisión real se realiza a más frecuencia.
Sobre ella se ha representado la envolvente, que es la señal que el modulador
de envolvente debe reproducir. En ésta puede verse el slew-rate, es decir
el cociente de lo que cambia la tensión entre el tiempo en que lo hace. A
su lado, en la figura 1.7b puede verse la Densidad Espectral de Potencia
(Power Spectral Density-PSD) de la mencionada señal. Esta se define como
la Transformada de Fourier de la enerǵıa de la señal, de acuerdo con la
definición:

PSD(f) =

∫ ∞
t=−∞

s(t) · s∗(t) · e−j2πftdt, (1.9)

donde s(t) es la señal a transmitir (la misma que la de la educación 1.4).
La PSD define cómo se reparte por el espectro la potencia de la señal a
transmitir. Es lo que finalmente se radiará y lo que debe adecuarse a la norma
para cumplir con el estándar. En el caso del estándar WCDMA, la PSD se
representa en la figura 1.7b. Esta señal presenta un ancho de banda de unos
5 MHz. En cambio en la figura 1.7c se muestra la PSD de la envolvente de la
señal del estándar WCDMA. Se aprecia como la mayor parte de la enerǵıa
está próxima a la componente de continua, cayendo rápidamente a partir
de los 5 MHz. En el caso de emplear las técnicas de Kahn, descritas en la
sección 1.1.2, el modulador de envolvente debe ser capaz de reproducir esta
señal con casi total precisión.

Finalmente en la figura 1.7d se muestra la Función Densidad de Prob-
abilidad (Probability Density Function-PDF ) de la envolvente, esto es, con
qué frecuencia la envolvente toma un valor determinado. Como puede verse,
la mayoŕıa de los valores están en torno a la mitad del rango, siendo muy
poco frecuentes tanto los valores más altos como los más bajos. Esta car-
acteŕıstica puede aprovecharse para sacar el máximo partido a las técnicas
de ET o las técnicas h́ıbridas, optimizando el modulador de envolvente para
reproducir con gran eficiencia los valores más comunes.
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Tabla 1.1: Caracteŕısticas de varios sistemas de comunicaciones
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1.3. Revisión de Convertidores CC/CC usados co-
mo moduladores de envolvente

En esta sección se revisa el estado del arte de moduladores de envolvente
construidos a partir de convertidores CC/CC. Existen dos fuertes tenden-
cias. La primera consiste en utilizar solamente un convertidor conmutado
CC/CC. Esta es la solución más óptima desde el punto de vista energético,
ya que los convertidores CC/CC presentan de manera natural un rendimien-
to muy alto. Lamentablemente, el slew-rate alcanzado por ellos puede no
ser suficientemente grande para reproducir las señales de envolvente de los
estándares de comunicaciones actuales. Para incrementar el slew-rate, el con-
vertidor CC/CC se combina con una etapa lineal, dando origen a la segunda
tendencia. La eficiencia de esta etapa lineal se ve aumentada por la presencia
del convertidor conmutado CC/CC, con lo que el conjunto presenta un buen
rendimiento, aunque menor que el de un convertidor conmutado.

1.3.1. Convertidores conmutados

Convertidores Reductores y Derivados

Debido a su sencillez y facilidad de control, uno de los convertidores más
usado como modulador de envolvente es el convertidor reductor,también
conocido como Buck, cuyo esquema se halla representado en la figura 1.8,
estando su versión śıncrona representado en la figura 1.9. Este convertidor
está formado por las siguientes partes: una red de conmutación formada por
el MOSFET y el diodo (o por ambos MOSFETs en la versión śıncrona) y
un filtro paso bajo de salida formada por la bobina y el condensador. Su
funcionamiento es muy simple, la red de conmutación genera un pulso, de
amplitud Vin, que es filtrado ”paso bajo”por el filtro, aplicándose a la carga
una tensión igual al valor medio del pulso. Si la variable de control es la
relación entre el tiempo que el pulso está en estado alto y el tiempo en que
está en estado bajo, lo que se conoce como el ciclo de trabajo, y la frecuencia
de repetición de los pulsos es fija el convertidor esta controlado mediante
PWM- PulseWidth Modulation. En el caso de que la corriente por la bobina
sea siempre mayor que cero (a esto se le conoce como Modo Conducción
Continuo-MCD), entonces la tensión de salida es directamente proporcional
al ciclo de trabajo, de acuerdo con la expresión

Vout = D · Vin, (1.10)

donde D es el ciclo de trabajo, es decir el porcentaje del peŕıodo de repeti-
ción en el que el pulso está en estado alto.

Esta linealidad entre una variable de control y la tensión de salida hace
que, con el objetivo de aumentar el ancho de banda, a menudo se emplee el
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convertidor reductor como modulador de envolvente sin realimentar. El uso
como modulador de envolvente del convertidor reductor ha sido publicado
en [14,15]. Una variación utilizando un filtro de cuarto orden con un control
optimizado ha sido publicado en [16] y sin realimentar en [17]. También el
convertidor Buck es el más utilizado en combinación con ayudas lineales.
Una revisión de estas puede verse en la sección 1.3.2. La sencillez del Buck
permite su empleo a frecuencias de conmutación muy elevadas (elevar la
frecuencia de conmutación permite elevar el ancho de banda del filtro si se
asume una atenuación fija de la frecuencia de conmutación). No obstante,
elevar la frecuencia de conmutación lleva a incrementar las pérdidas por con-
mutación en los semiconductores, de ah́ı que se trate de emplear variaciones
topológicas del Buck para poder conmutar a más alta frecuencia mantenien-
do las pérdidas de conmutación contenidas.

Driver
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C R

D

M1

Vin

Figura 1.8: Convertidor Reductor

Con objeto de mejorar la repuesta dinámica del Buck se han propuesto
numerosas variantes topológicas. Todas ellas tienen por objeto maximizar la
frecuencia a la que trabaja el filtro del convertidor. La más conocida y uti-
lizada, incluso en otros ámbitos, es la variante multifase, representada en la
figura 1.10. En ella la corriente de entrada se reparte entre las múltiples re-
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Figura 1.9: Convertidor reductor śıncrono
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des de conmutación. Estas redes trabajan con un retardo entre ellas igual al
periodo de conmutación entre el numero de fases y por tanto el condensador
filtra una corriente con una frecuencia aproximadamente igual al número
de fases por la frecuencia de conmutación de cada fase. Un ejemplo de la
utilización del multifase puede encontrarse en [17–20]. En [20] se describe el
convertidor que a d́ıa de hoy establece el récord de ancho de banda usando
exclusivamente un convertidor conmutado, reportando uno de aproximada-
mente 10 MHz, con una frecuencia de conmutación por fase de 13 MHz y
8 fases. No se emplea condensador de salida y el rendimiento es superior al
90 %.
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Figura 1.10: Convertidor Reductor Multifase

Otras variedades topológicas puede ser la conmutación entre varios nive-
les de tensión, esto hace que los semiconductores soporten menores diferen-
cias de tensión y por tanto las pérdidas de conmutación sean menores. En el
convertidor Buck los transistores conmutan entre la tensión de entrada Vin
y 0 V. En [21] se presenta una variedad, representado en 1.11, en que la con-
mutación se hace entre 3 niveles de tensión, dependiendo de qué transistores
conmutan. En [18] se presenta el convertidor reductor multientrada (Multi-
ple Input Buck Converter- MIBuck), en él la conmutación se realiza entre
dos de las tensiones de entrada. Parte de este convertidor se estudiará más
adelante ya que su optimización es parte del contenido de esta tesis. Este
mismo convertidor con un control diferente ha sido presentado en [22] para
la misma aplicación.
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Figura 1.11: Convertidor reductor de 3 niveles

En [23] se presenta una solución similar al convertidor reductor multi-
fase. Esta puede verse en la figura 1.13. En ella los interruptores funcionan a
diferente frecuencia, y las bobinas L y L1 son diferentes. El control se halla
optimizado para un tipo de operación espećıfica. Una pareja de transistores
(por ejemplo M12 y M22) conmuta a menos frecuencia y procesa más poten-
cia.La otra pareja de transistores se encarga de procesar la mayor parte de
la potencia en las transiciones de dinámica rápida.
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Figura 1.12: Convertidor reductor Multientrada (MIBuck)
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Figura 1.13: Convertidor Reductor con fuente de corriente en Paralelo
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Convertidores no reductores

Pese a que el convertidor reductor es seguramente el más empleado co-
mo modulador de envolvente, existen otras soluciones que también han sido
probadas. Especialmente interesantes son las que emplean un convertidor
CC/CC en clase E. Éste deriva del RFPA en clase E, que presenta un com-
portamiento no lineal y una alta eficiencia. Esta solución es especialmente
atractiva ya que permite ser diseñado fácilmente por los mismos diseñadores
del RFPA. En [24] se presenta un modulador de envolvente basado en un
clase E, utilizando también un rectificador en clase E, operando con una
frecuencia de conmutación de 770 Mhz. Otro ejemplo de utilización de un
convertidor CC/CC en clase E como modulador de envolvente puede encon-
trarse en [25].

Otro convertidor muy utilizado es el convertidor Buck en cascada con
un elevador (figura 1.14). Esto permite tanto reducir la tensión de entrada
como elevarla, lo que lo hace especialmente interesante para su utilización
desde bateŕıas. En [26–28] pueden encontrarse ejemplos de estos sistemas.
Es reseñable que en todos ellos se emplean cuatro transistores en lugar de
la versión de dos transistores más habitual en otros campos conocida co-
mo Reductor-Elevador (figura 1.15). Esto es debido a que el control del
Reductor-elevador es complejo, debido a la presencia de un cero en el semi-
plano positivo. Otro inconveniente añadido es que el reductor elevador in-
vierte la polaridad de la tensión de salida. Sin embargo en los modelos pre-
sentados en [26–28] funcionan bien como reductores o bien como elevadores,
estando la dificultad de control solamente presente durante el funcionamien-
to como elevador.
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Figura 1.14: Convertidor reductor con elevador en cascada
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Figura 1.15: Convertidor reductor-elevador

1.3.2. Convertidores conmutados asistidos linealmente

Debido a las exigencias de slew-rate en las técnicas de ET y EER es
habitual el uso de moduladores de envolvente en que se combinan etapas
de amplificación lineales con etapas conmutadas como las descritas en la
sección 1.3.1. Esta combinación puede hacerse de dos formas diferentes, la
combinación en paralelo y la combinación en serie.

En la combinación serie la tensión y la corriente demanda por el RF PA
son suministradas por un amplificador lineal. A su vez esta etapa lineal esta
alimentada por un convertidor CC/CC de dinámica rápida, que aproxima la
tensión de alimentación de la etapa lineal a su tensión de salida, reduciendo
las pérdidas en ella. De hecho podŕıa decirse que se realiza una suerte de ET
con la etapa lineal. En [29,30] se utiliza esta técnica con muy buenos resul-
tados. La figura 1.16 muestra esta técnica. La tensión de salida de la etapa
lineal se aproxima a escalones discretos de tensión, que son proporcionados
por un convertidor conmutado. En [29] esta fuente esta implementada me-
diante un convertidor multinivel. En [30] se emplea un convertidor reductor
multifase. Éste aprovecha que cuando el ciclo de trabajo es un múltiplo de
1/n◦defases el rizado de corriente se cancela entre las fases y la tensión
de salida no presenta ruido de conmutación. Combinándolo con un control
optimizado para transiciones rápidas se obtienen cambios entre los posibles
valores de tensión muy rápidos, lo que incrementa el rendimiento de la etapa
lineal.

Usando una combinación paralelo la corriente al RFPA es suministrada
por la etapa conmutada. La etapa lineal suministra la corriente al RFPA
solamente cuando la dinámica de la etapa conmutada no permite seguir con
precisión la envolvente de la señal de comunicaciones. Existen varios enfo-
ques diferentes para lograr este comportamiento. El primero es el utilizado
en [31], representado en la figura 1.17. Un procesador de señal procesa la
referencia de la envolvente a reproducir, filtrandola paso-bajo y paso-alto
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al RFPA

Vref

Fuente de Tension Discreta

Valim

Figura 1.16: Combinación serie de etapa conmutada y lineal

separadamente. La versión paso-bajo es la referencia de la etapa conmuta-
da, un buck śıncrono, mientras que la versión paso alto es la referencia de
la etapa lineal. La suma de ambas corrientes en el RFPA provoca que su
tensión sea igual a la referencia original.

Otro enfoque muy empleado es el descrito en [32]. Esta idea se halla
representada en la figura 1.18. En ella la envolvente es la referencia de una
etapa lineal. La corriente que aporta el lineal es sensada y usada para con-
trolar una etapa conmutada, un Buck, mediante un control con histéresis
diseñado para tratar de obligar a que la etapa lineal suministre una corriente
nula. De este modo el valor medio de la corriente por la etapa lineal es 0.
De esta manera la etapa conmutada procesa la parte baja del espectro de la
envolvente y la etapa lineal la alta.

Una combinación de ambos enfoques puede encontrarse en [33]. En ella
el mismo sistema de [32] es utilizado en combinación con una segunda eta-
pa conmutada (Un esquema de esta técnica puede encontrarse en la figura
1.19). Esta segunda etapa aporta potencia durante las transiciones en que
la primera etapa conmutada es incapaz de hacerlo. La referencia de esta
segunda etapa es la propia envolvente, alineada temporalmente con la gen-
erada por la primera etapa. El control implementado en el procesador digital
es una version del control con histéresis. Como parte de la potencia de las
transiciones de dinámica rápida es procesada por una etapa conmutada, la
enerǵıa procesada por la etapa lineal disminuye y, por tanto, el rendimiento
del conjunto aumenta.

La razón por la que las combinaciones de etapas conmutadas y lineales
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Figura 1.17: Modulador de Envolvente Split-Band

resulta eficiente puede encontrarse en la sección 1.2. En ella se explica que
la mayor parte de la potencia de una señal de envolvente se encuentra en la
parte baja del espectro, cerca de la componente de continua. Por ello si la
mayor parte de la potencia es procesada por una etapa conmutada eficiente,
la eficiencia global del sistema resulta elevada, ya que la etapa lineal procesa
muy poca potencia en comparación con la conmutada.

Una ventaja sustancial de la combinación paralelo frente a la combi-
nación en serie radica en que si la envolvente de la señal comunicaciones
tiene un ancho de banda tal que puede ser procesado por entero por la eta-
pa conmutada la etapa lineal no procesa ninguna potencia y por tanto no
representa ninguna merma de rendimiento. Por contra en la combinación en
serie la etapa lineal siempre aporta corriente a la carga. Por consideraciones
prácticas, para asegurar el correcto funcionamiento de la etapa lineal, siem-
pre es necesario que exista una cáıda de tensión en la misma. Esto representa
una merma de rendimiento, ya que siempre se disipa potencia en la etapa
lineal.
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Figura 1.19: Combinación de dos etapas conmutadas y una lineal
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1.4. Objetivos de la presente tesis

Esta tesis en en gran medida continuación lógica de la tesis doctoral
del Dr. Miguel Rodŕıguez [18]. Partiendo de la topoloǵıa reductora multi-
entrada descrita en ella (MIBuck, por Multiple Input Buck), se plantean
mejoras destinadas a aumentar su ancho de banda, y por tanto mejorar su
adecuación para su funcionamiento como modulador de envolvente.

Sobre la topoloǵıa reductora multientrada se plantea la optimización del
filtro de salida, de modo que sin aumentar la frecuencia de conmutación
pueda aumentarse el ancho de banda reproducible por el modulador de en-
volvente. En esta ĺınea se presenta también la versión multifase del MIBuck.

En complemento a lo anterior, y con el objeto de reproducir señales con
un slew-rate muy por encima del alcanzado por sistemas conmutados, se
plantea la combinación del convertidor MIBuck, tanto la version de [18] co-
mo con la versión optimizada del filtro de salida, con una etapa lineal. Se
ha optado en este caso por una versión en paralelo.
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Caṕıtulo 2

Optimización del Filtro de
Salida

2.1. Introducción

En todos los convertidores CC/CC derivados del convertidor reductor la
tarea de diseñar el filtro de salida responde a un primer requisito de man-
tener el rizado de tensión de salida dentro de unos ĺımites de operación. El
segundo requerimiento de diseño es la potencia que el convertidor procesa
cuando pasa de Modo de Conducción Continuo (MCC) a Modo Conduc-
ción Discontinuo (MCD). Esto lleva a un diseño de filtro con dos elementos
reactivos: una bobina, que garantiza la condición referente al modo de con-
ducción y un condensador, que garantiza la condición del rizado [34].

El enfoque descrito arriba es perfectamente válido para la tarea que nor-
malmente se le exige a un convertidor CC/CC: generar una tensión continua.
Es necesario destacar que un filtro de salida de más de dos elementos puede
complicar mucho el control del convertidor CC/CC. No obstante, en el caso
de un Modulador de Envolvente, la tensión de salida no es constante y debe
ser reproducida con la menor distorsión posible. Además en esta aplicación
el convertidor frecuentemente opera en lazo abierto, con lo que la compli-
cación del control desaparece.

En esta sección se estudiará la inclusión de un filtro de salida de mayor
orden en el convertidor MIBuck, con objeto de mejorar su funcionamiento
como modulador de envolvente. Para ello se estudiaran las diversas familias
de filtros, qué orden resulta adecuado y cuál es la razón entre la frecuencia
de conmutación del convertidor y la frecuencia de corte del filtro.

39
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2.2. Teoŕıa Básica de Filtros

La teoŕıa básica de filtros es muy conocida dentro del mundo de la In-
genieŕıa Eléctrica, debido a su importancia y su amplia difusión en campos
muy variados. Su objetivo mas básico es sintetizar funciones matemáticas
de filtros mediante elementos reactivos, bobinas y condensadores [35].

Un filtro ideal pasobajo es una función matemática que deja pasar todas
las frecuencias sin ninguna distorsión por debajo de una llamada de corte
fc (en la terminoloǵıa de los filtros se suele hablar de pulsación o frecuencia
angular, aśı ωc = 2πfc), y rechaza todas por encima de ella. Cabe destacar
que la función ideal de filtrado no es sintetizable porque no es causal. Por
ello lo que se sintetiza son aproximaciones matemáticas de esa función ide-
al. Estas aproximaciones se basan en polinomios y tienen objetivos diversos
(p.ej: máxima planitud en la banda de paso en el caso de la aproximación
de Butterworth y retardo de grupo plano en la de Bessel-Thomson). En las
tablas 2.1, 2.2 y 2.31, se muestran algunas de las principales aproximaciones.
De modo general, cuanto mayor es el orden del polinomio aproximador mejor
es el rechazo fuera de banda del filtro y más se parece la aproximación al
filtro ideal. En las tablas 2.1 y 2.2 se muestran las funciones de transferen-
cia de las aproximaciones de filtros estudiadas en esta tesis. Otras como la
aproximación de Chebyshev o la de Cauer no han sido estudiadas por no
considerarse adecuadas para la tarea que desempeña el filtro en este sistema:
reproducir una forma de onda estrictamente positiva con la menor distorsión
posible.

Para estudiar los filtros es necesario atender a varios parámetros. El más
usual es la ganancia. Es decir cómo los filtros dejan pasar las frecuencias
dentro de la banda de paso y rechazar las que quedan fuera de ella. En
la figura 2.1 pueden verse representadas la ganancia de los filtros cuyas
funciones de transferencia aparecen en las tablas 2.1 y 2.2. Puede verse
como a medida que el orden del filtro aumenta el rechazo a las frecuencias
fuera de la banda de paso también aumenta. Este rechazo es también mayor
en los filtros del tipo Legendre-Papoulis (2.1c) que en los Butterworth (2.1b)
y que en los Bessel-Thomson (2.1a).

Un parámetro que no se suele estudiar cuando se diseñan filtros para
audio es el retraso de grupo. Este parámetro, τ(ω), mide el retardo sufrido
por un tono que pasa por el filtro. La definición matemática del retardo de

1En el caso de la aproximación de Bessel-Thomson la función ha sido modificada para
que su pulsación de corte ωc Bs sea 1 rad/s. De este modo la pulsación de corte es la
misma para todos los filtros. En la aproximación de Bessel-Thomson, la pulsación de corte
depende del orden del filtro.
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grupo es:

τ(ω) = −dφ(ω)

dω
, (2.1)

donde φ(ω) es la respuesta en fase del filtro. El retardo de grupo de los filtros
estudiados en esta sección puede verse en la figura 2.2. Si el retardo de grupo
no es plano dentro de la banda de paso del filtro, unas componentes frecuen-
ciales sufrirán un retardo diferente de otras, lo que introduce distorsión. Si
el retardo de grupo es plano todas las componentes sufren el mismo retardo
y el filtro solamente elimina las frecuencias fuera de su banda de paso y
retrasa las otras. Por tanto más que el valor del retardo de grupo resulta
más importante definir la variación del retardo de grupo sobre el retardo de
grupo en continua τ(0). La variación del retardo de grupo puede definirse
como:

τr0(ω) = −τ(ω)− τ(0)

τ(0)
. (2.2)

Un valor de τr0 ≈ 0 dentro de la banda de paso del filtro garantiza que
todas las frecuencias dentro de la banda de paso sufren el mismo retardo. Es
necesario destacar que si este retardo es fijo puede compensarse.2. En la figu-
ra 2.3 puede observarse como el filtro que mantiene la variación del retardo
próxima a 0 durante el mayor ancho de banda es el filtro de Bessel-Thomson
(2.3a). En este aspecto este filtro es claramente superior a los filtros de But-
terworth (2.3b) y Legendre-Papoulis (2.3c)

Se hace necesario por tanto valorar que tipo y orden del filtro cumple
mejor con los requerimientos que impone el funcionamiento de convertidor
CC/CC como amplificador de envolvente. En la sección 2.2.1 se estudiara
que filtro cumple mejor con este funcionamiento teniendo en cuenta que la
forma de onda tiene un ancho de banda limitado a un número de armónicos.
En la sección 2.2.2 se estudia el mismo problema cuando la señal a reproducir
no está limitada en banda.

2En los sistemas de ET y de EER es importante que la señal de envolvente coincida con
la señal de RF. Para conseguirlo, es posible retardar la señal de RF lo que sea necesario
para lograr el alineamiento temporal. Este tiempo incluye el retardo del filtro y el de la
conversión.
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Tabla 2.1: Aproximaciones de Butterworth

Orden Butterworth (wc Bw = 1 rad/s)

1o 1/1 + s

2o 1/1 +
√

2s+ s2

3o 1/1 + 2s+ 2s2 + s3

4o 1/1 + 2,613s+ 3,4142s2 + 2,6131s3 + s4

5o 1/1 + 3,2361s+ 5,2361s2 + 5,2361s3 + 3,2361s4 + s5

6o 1/1 + 3,8637s+ 7,4641s2 + 9,1416s3 + 7,4641s4 + 3,8637s5 + s6

Tabla 2.2: Aproximaciones de Legendre-Papoulis

Orden Legendre-Papoulis (wc Lg = 1 rad/s)

1o 1/1 + s

2o 1/1 +
√

2s+ s2

3o 0, 57773/0, 57773 + 1, 359s+ 1, 3107s2 + s3

4o 0, 4082/0, 4082 + 1, 2415s+ 1, 8879s2 + 1, 5628s3 + s4

5o 0, 2235/0, 2235 + 0, 89817s+ 1, 6925s2 + 2, 2347s3 + 1, 5515s4 + s5

6o 0, 1414/0, 1414 + 0, 6797s+ 1, 6332s2 + 2, 4336s3 + 2, 6898s4 + 1, 7262s5 + s6

Tabla 2.3: Aproximacion de Bessel-Thomson

Orden Bessel-Thomson(wc Bs = 1 rad/s)

1o 1/1 + s
2o 3/3 + 4, 085s+ 1, 854s2

3o 15/15 + 26, 335s+ 18, 494s2 + 5, 412s3

4o 105/105 + 221, 96s+ 201, 1s2 + 94, 464s3 + 19, 969s4

5o 945/945 + 2293, 9s+ 2474, 8s2 + 1501, 8s3 + 520, 79s4 + 84, 272s5

6o 10395/10395 + 28102s+ 34532s2 + 24894s3 + 11216s4 + 3032, 3s5 + 390, 35s6
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Figura 2.1: Ganancias de los filtros: (a) Bessel-Thomson, (b) Butterworth y
(c) Legendre-Papoulis.
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Figura 2.2: Retardo de grupo de los filtros: (a) Bessel-Thomson, (b) Butter-
worth y (c) Legendre-Papoulis.
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Figura 2.3: Variación del retardo de grupo de los filtros: (a) Bessel-Thomson,
(b) Butterworth y (c) Legendre-Papoulis.
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2.2.1. Diseño del filtro para señales con ancho de banda con-
tenido

En la figura 2.4 puede verse un convertidor reductor con un filtro de or-
den N. Al operar en MCC la tensión en el nodo de conmutación, o la tensión
sobre el diodo, Vd, codifica la forma de onda de la envolvente a reproducir
en el ancho de los pulsos a la frecuencia de conmutación. En la figura 2.5a la
tensión a filtrar, Vd, se representa en color rojo, mientras que la forma de on-
da a reproducir se representa en color azul. El efecto del filtro se representa
en 2.5b. En ella se puede ver cómo los armónicos correspondientes a la forma
de onda a reproducir entran dentro de la banda de paso del filtro mientras
que los correspondientes a la frecuencia de conmutación entran dentro de la
banda de rechazo del filtro3.

L1 Ln-1

C2 Cn
RL

Driver

M

Vin

D VD

Figura 2.4: Esquema de un convertidor Buck con filtro de orden N (con N
par)

En esta sección se asumirá que la envolvente esta limitada en banda hasta
un armónico de pulsación ωh max. Esta situación no se aleja demasiado de la
realidad, ya que en ocasiones se limita activamente el ancho de banda de las
señales a reproducir. Un ejemplo de esta práctica puede encontrarse en el
caṕıtulo 3 y, en otro contexto, en [10,11]. La misión del filtro es dejar pasar
todas las componentes de la envolvente. Por tanto la frecuencia angular de

3Las imágenes de la figura 2.5b es ilustrativa, realmente existen más armónicos alrede-
dor de la frecuencia de conmutación que deben ser filtrados
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Figura 2.5: (a) Forma de onda a filtrar (b) Efectos del filtro.

corte del filtro, ωc debe cumplir:

ωh max ≤ ωc (2.3)

Por otro lado la frecuencia angular de conmutación ωs y sus armónicos deben
ser rechazados, por lo que deben estar situados dentro de la banda de rechazo
del filtro. De esto se deduce la siguiente expresión:

ωh max ≤ ωc < ωs (2.4)

Aśı que el objetivo del diseño del filtro es colocar ωc de manera que se
cometa el menor error posible al reproducir ωh max y se atenúe lo bastante
ωs. En esta sección se estudia este problema. Con objeto de generalizarlo
se asumirá que ωh max = 1 rad/s. Para hacer este estudio se ha recurrido
a utilizar una forma de onda consistente en los tres primeros armónicos no
nulos (el tercer armónico no nulo se corresponde con el quinto) de una forma
de onda cuadrada con ciclo de trabajo 0.5. Esta forma de onda tiene un
peŕıodo tal que su quinto armónico tiene una frecuencia máxima ωh max =
1 rad/s, por tanto responde a la siguiente expresión:

venv test(t) = 1 + cos

(
1

5
t

)
− 1

3
cos

(
3

5
t

)
+

1

5
cos (t) (2.5)

El primer diseño consiste en elegir filtros de 4o orden con ωc = ωh max =
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1 rad/s.De esta manera todos los filtros atenúan ωh max en 3 dB. De este
modo los efectos en la distorsión vienen dados por las variaciones en el
retardo de grupo. En la figura 2.6 puede verse la respuesta de los filtros ante
la señal venv test. A simple vista puede apreciarse cómo la señal de salida
que más se parece a la de la entrada es la obtenida con el filtro de Bessel
2.6a. Con los otros dos filtros, Butterworth (figura 2.6b) y Legendre-Papoulis
(figura 2.6c) puede apreciarse como se introduce una distorsión significativa.

Para comparar las formas de onda de entrada y salida la primera ha
sido retrasada el τ(0) correspondiente a cada filtro. En el caso del filtro
de Bessel-Thomson este valor es τBs(0) = 2, 114s, para el de Butterworth
τBw(0) = 2, 613 s y para el de Legendre-Papoulis τLg(0) = 3, 041 s. No
obstante esta comparativa no es justa ya que los filtros de Butterworth
y Legendre-Papoulis son mucho mas agudos.La frecuencia a la que se se
obtiene un rechazo de 40 dB, denominada ω−40dB es ω−40dB = 4, 73rad/s en
el de Bessel. Modificando la frecuencia de corte de los filtros de Butterworth y
de Legendendre-Papoulis para que tengan el mismo rechazo a esa frecuencia4

se obtiene el resultado mostrado en la figura 2.7.
En ella puede verse cómo en este caso la mejor repuesta la de el fil-

tro de Legendre-Papoulis. Esto no es sorprendente, ya que su frecuencia de
corte es la más alta. Estos resultados pueden entenderse mejor visualizando
el efecto del filtro sobre el 5o armónico. Esto puede verse en la figura 2.8,
en ella el tono de entrada se muestra en azul y la salida en rojo. Obser-
vando la respuesta del filtro de Bessel (figura 2.8a) puede verse cómo no
sufre ningún retraso apreciable, pero hay una disminución significativa de
la amplitud. En el caso de los filtros de Butterworth y Legendre-Papoulis
con ωc = 1 rad/s (figuras 2.8b y 2.8c) se observa cómo existe la misma
atenuación y el desfase es significativo. Corrigiendo la frecuencia de corte
de los filtros se observa (figuras 2.8d y 2.8e) cómo el desfase se hace menor
y ambas formas de onda tienen la misma amplitud. Comparándolas con las
formas de onda de la figura 2.7 puede inferirse que resulta más importante la
ganancia de la función de transferencia que la variación del retardo de grupo.

4Para corregir el filtro de Butterworth es necesario sustituir en la función de transfer-
encia correspondiente s por s/ωcBW , donde ωcBW = 1, 494 rad/s. Este mismo proceso se
repite con el de Legendre-Papoulis con ωcBW = 1, 821 rad/s
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Figura 2.6: Respuesta de los filtros ante la forma de onda venv test: (a) Bessel-
Thomson, (b) Butterworth y (c) Legendre-Papoulis, todos con wc = 1rad/s.
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Figura 2.7: Respuesta de los filtros ante la forma de onda venv test: (a) But-
terworth con wc = 1, 494 rad/sy (b) Legendre con wc = 1, 821 rad/s.
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Figura 2.8: Respuesta de los filtros ante el 5o Armónico de la forma de
onda venv test: (a) Bessel-Thomson con wc = 1 rad/s, (b) Butterworth con
wc = 1 rad/s, (c) Legendre-Papoulis con wc = 1 rad/s, (d) Butterworth con
wc = 1, 494 rad/s y (e) Legendre con wc = 1, 821 rad/s.
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Para evaluar este comportamiento de una manera más sistemática se
define el error entre la entrada y la salida para el armónico de frecuencia
angular 1 (el que correspondeŕıa al armónico de mayor frecuencia de la
envolvente), como el cociente entre la enerǵıa de la diferencia entre la entrada
y la salida y la enerǵıa de la señal de entrada, de acuerdo con la expresión:

error(ωh max) =
1

0,5

1

2π

∫ 2π

0
[cos (t− τ(0)))−|H(ωc)| cos (t− arg(H(ωc)))]

2 dt

(2.6)
Donde H(ω) es la función de transferencia del filtro y ωc la frecuencia de
corte del filtro. La expresión de la ecuación 2.6 tiene un valor del 8,6 % para
el filtro de Bessel-Thomson, 27,9 % para el de Butterworth y del 41 % para el
Legendre-Papoulis, cuando todos ellos han sido diseñados con ωc = 1 rad/s.
Corrigiendo las frecuencias angulares de corte de estos dos últimos filtros
con ωc Bw = 1, 494 rad/s y ωc Lg = 1, 821rad/s, el error disminuye al 2,2 %
con el filtro de Butterworth y al 0,63 % para el de Legendre-Papoulis. Re-
cuérdese que en este último caso todos los filtros presentan una atenuación
de 40 dB a la pulsación ω−40.

Esta expresión ha sido evaluada para los diferentes órdenes, tipos de filtro
y frecuencias de corte, ωc. El resultado puede verse en la figura 2.9. Nótese
que como se asume que ωh max = 1 rad/s, ωc es equivalente a ωc/ωh max.

En la figura 2.10 se muestra la atenuación que presentan los filtros anal-
izados. De esta manera se podŕıa elegir la frecuencia de corte del filtro en
función del rechazo que sea necesario a la frecuencia de conmutación ωs.
La información de las gráficas de las funciones 2.9 y 2.10 se halla resumida
en la figura 2.11 para el filtro de Bessel-Thomson, en la figura 2.12 para
el filtro de Butterworth y para el filtro de Legendre-Papoulis en la figura
2.13. En principio el filtro que permita el menor error con la menor ωs es el
mejor. Esto es aśı ya que permitirá reducir la frecuencia de conmutación del
convertidor CC/CC mientras se maximiza el ancho de banda de la forma
de onda a reproducir. No obstante esto tiene dos ĺımites, uno asociado a
la frontera entre MCD y MCC, lo que se detalla en la sección 2.4, y otro
fundamental asociado al teorema de Nyquist. La codificación PWM es una
forma de muestreo, ya que el valor de la señal de envolvente se codifica en el
ancho del pulso. El teorema de Nyquist establece que para reconstruir una
señal a partir de sus muestras es necesario que la frecuencia de muestreo
sea el doble del ancho de banda de la señal original. Por tanto el ĺımite en-
tre la máxima frecuencia de conmutación y la máxima de la envolvente es
ωs/ωh max = 2. Observando estas figuras (2.11, 2.12 y 2.13) puede verse que
el mejor filtro es el del tipo Legendre-Papoulis, ya que permite el mı́nimo
error con la mı́nima frecuencia de conmutación.
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Como resumen de esta sección, si el objetivo es reproducir una envol-
vente con gran precisión hasta un armónico determinado, la mejor solución
consiste en utilizar un filtro que sea muy agudo, y colocar la frecuencia de
corte del filtro lo más lejos posible de la máxima frecuencia a reproducir,
siempre teniendo en cuenta que la frecuencia de conmutación debe atenuarse
convenientemente. De esta manera todos los armónicos de la envolvente se
sitúa en la parte en que la banda de paso y la variación del retorno de grupo
son más planos. Como el filtro es muy agudo, la frecuencia de conmutación
puede situarse relativamente próxima a la frecuencia de corte y al mismo
tiempo se garantiza una buena atenuación de la misma. De todos los filtros
estudiados, el que reúne las mejores caracteŕısticas para esta aplicación es
el filtro de Legendre-Papoulis.
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Figura 2.9: Función de error de la ecuación 2.6: (a) Bessel-Thomson, (b)
Butterworth y (c) Legendre-Papoulis.
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Figura 2.10: Atenuación de los filtros: (a) Bessel-Thomson, (b) Butterworth
y (c) Legendre-Papoulis.
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Figura 2.11: Error con los filtros de Bessel-Thomson para una atenuación
de: (a) 20 dB, de (b) 30 dB y (c) 40 dB.
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Figura 2.12: Error con los filtros de Butterworth para una atenuación de:
(a) 20 dB, (b) 30 dB y (c) 40 dB.
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Figura 2.13: Error con los filtros de Legendre para una atenuación de: (a)
20 dB, (b) 30 dB y (c) 40 dB.



56 Caṕıtulo 2: Optimización del Filtro de Salida

2.2.2. Diseño del filtro para señales con gran ancho de banda

Los resultados de la sección anterior son válidos si se considera que la
envolvente tiene un ancho de banda limitado. No obstante, en el caso de
pulsos cuadrados, o con otro tipo de envolventes muy comunes, como la cor-
respondiente a la prueba de dos tonos, el ancho de banda puede considerarse
infinito5. En este tipo de señales el filtrado introduce un error significativo,
y no resulta adecuada la estrategia planteada en la sección 2.2.1, consistente
en colocar la frecuencia de corte el filtro lo más lejos posible, manteniendo
la atenuación a la frecuencia de conmutación, del último armónico a repro-
ducir. En este caso el filtrado por si mismo ya introduce un error, ya que
se modificará la amplitud y fase de armónicos que son necesarios para la
correcta reproducción de la onda.

Con este tipo de señales resulta más adecuado estudiar su respuesta
temporal. Para ello se ha estudiado la respuesta ante un escalón unitario a la
entrada. En la figura 2.14 puede verse la respuesta al escalón de las diferentes
especies de filtro estudiados (cuyas funciones de transferencia pueden verse
en las tablas 2.1,2.2 y 2.3). Las frecuencias de corte de los filtros se han
ajustado para que dentro de cada tipo de filtro, la frecuencia a la que se
rechazan 30 dB, ω−30dB, sea la misma. De esta manera, la comparativa es
justa, ya que si la frecuencia de corte fuese igual el filtro de menor orden
tendŕıa mejor respuesta a costa de no rechazar adecuadamente la frecuencia
de conmutación. En la figura 2.14a puede verse cómo el filtro de Bessel-
Thomson no presenta sobreoscilaciones mientras que los de Butterworth
(figura 2.14b) y Legendre-Papoulis (2.14c) śı. Para comparar que familia de
filtros se comporta mejor en la figura 2.15 pueden verse la comparativa entre
filtros de tercer (figura 2.15a) y cuarto orden (figura 2.15b). Las frecuencias
de corte se han ajustado para que todos presenten la misma atenuación a la
misma frecuencia, por tanto los filtros de Butterworth y Legendre-Papoulis
tienen una frecuencia de corte superior. En ellas se ve claramente como
los filtros de Bessel no presentan sobreoscilación ninguna aunque presentan
un slew-rate menor. La ausencia de sobreoscilación los hace especialmente
atractivos para su uso en amplificadores de envolvente.
Para obtener valores numéricos de la respuesta al impulso se puede recurrir
a las tablas 2.4, 2.5 y 2.6. En ellas se muestra el slew-rate normalizado,
medido cuando la forma de onda de salida ha obtenido el 50 % de su valor
final, definido como:

nslw0,5 =
d[stp(ωc · t)]
d((ωc · t))

|t=0,5, (2.7)

siendo stp(ωc · t) la función escalón unitario. En estas tablas γ es la sobre-

5Realmente como la envolvente esta codificada en el ancho de los pulsos de frecuencia
angular ωs solamente se podrán reproducir los armónicos hasta ωs/2
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oscilación, ωc · tnslw 0,5 el tiempo normalizado en el que la salida alcanza
el 50 % de su valor final y ωc · tγ(rad) el tiempo normalizado en el que se
produce la máxima sobreoscilación.

A partir de la expresión 2.7 es posible calcular el slew-rate ante un escalón
de amplitud Vstep mediante:

slw0,5 = nslw0,5 · ωcVstep. (2.8)

Una vez definido el slew-rate deseado, es posible calcular ωc desde las
tablas 2.4, 2.5 y 2.6 y la ecuación 2.8.
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Figura 2.14: Respuesta al escalón de los filtros: (a) de Bessel-Thomson, de
(b) Butterworth y (c) de Legendre-Papoulis.
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Tabla 2.4: Parámetros de la respuesta al escalón normalizada de los filtros
de Bessel-Thomson

Orden nslw0,5(rad−1) ωc · tnslw 0,5(rad) γ( %) ωc · tγ(rad)

1o 0,5 0,693 - -
2o 0,464 1,225 0,433 4,94
3o 0,449 1,681 0,754 4,714
4o 0,444 2,069 0,835 4,829
5o 0,444 2,4 0,773 5,005
6o 0,447 2,686 0,642 5,194

Tabla 2.5: Parámetros de la respuesta al escalón normalizada de los filtros
de Butterworth.

Orden nslw0,5(rad−1) ωc · tnslw 0,5(rad) γ( %) ωc · tγ(rad)

1o 0,5 0,693 - -
2o 0,436 1,433 4,443 4,321
3o 0,404 2,135 8,147 4,922
4o 0,381 2,82 10,833 4,598
5o 0,363 3,496 12,776 6,313
6o 0,349 4,166 14,251 7,037

Tabla 2.6: Parámetros de la respuesta al escalón normalizada de los filtros
de Legendre-Papoulis

Orden nslw0,5(rad−1) ωc · tnslw 0,5(rad) γ( %) ωc · tγ(rad)

1o 0,5 0,693 - -
2o 0,436 1,433 4,443 4,321
3o 0,377 2,41 7,5 5,161
4o 0,352 3,27 11,243 6,123
5o 0,326 4,254 13,275 7,223
6o 0,31 5,158 15,227 8,25
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2.2.3. Resumen de la teoŕıa de filtros

El contenido de las secciones 2.2.1 y 2.2.2 puede resumirse de la siguiente
manera. Si la señal a procesar es de banda limitada los filtros que menos
distorsión introducen son los más agudos. Por tanto el uso de filtros de
Legendre-Papoulis o de Butterworth es el más recomendable. La selección
de la frecuencia de corte del filtro debe hacerse a partir del error relativo
para el armónico de más alta frecuencia. Esta selección se hace usando las
gráficas de la figura 2.9. A partir de ella y mediante las gráficas de la figura
2.10, o directamente utilizando las de las figuras 2.11, 2.12 y 2.13 se selec-
ciona la frecuencia de conmutación del convertidor.

En el caso de querer reproducir señales de mayor ancho de banda, los
filtros de Bessel-Thomson resultan mejores. Se puede emplear en este caso
el criterio del slew-rate, utilizando la información de la tabla 2.4 junto con
la ecuación 2.8 para calcular ωc. La selección de ωs se realiza mediante la
gráfica 2.10a.

2.3. Śıntesis del filtro de un convertidor CC/CC

Un detalle muy interesante tiene que ver con el método de śıntesis em-
pleado para determinar el valor de las bobinas y condensadores que forman
la red del filtro. La mayoŕıa de los filtros se diseñan para aplicaciones de
RF o de señal, donde la impedancia de la fuente es significativa, por lo que
la red se diseña teniendo en cuenta el teorema de máxima transferencia de
potencia. Este nos dice que una fuente con una impedancia de salida Zs en-
trega la máxima potencia a una carga Zl si Zl = Z∗s . No obstante en el caso
de aplicar un filtro a la salida de la red de conmutación de un convertidor
CC/CC es necesario emplear otro criterio ya que la red de conmutación se
comporta como una fuente de tensión con una impedancia de salida des-
preciable en comparación con la carga. La impedancia de salida de la red
de conmutación es, de manera aproximada, la resistencia en conducción de
transistores y diodos. La figura 2.16 muestra un filtro de N elementos, es
decir sintetiza un polinomio aproximador de orden N.

El procedimiento usual para la śıntesis de un polinomio aproximador
se conoce como śıntesis de Cauer, puede encontrarse en [35]. Usándola, se
obtienen los valores de la bobinas y condensadores. Esta śıntesis se realiza
comenzando por la carga y por los coeficientes de orden más alto del filtro.
De este modo los mayores valores de inductancia y capacidad se obtienen
para los elementos más próximos a la fuente. Esto tendrá su importancia
a la hora de determinar el modo de funcionamiento del convertidor, como
se explica en la sección 2.4. La śıntesis de Cauer es un proceso tedioso. Las
tablas con los valores de los elementos del filtro para valores de frecuencia
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L1 Ln-1

C2 Cn RLVg

Figura 2.16: Esquema de un filtro con Zs ≈ 0

y carga normalizadas pueden encontrarse por doquier en la literatura. No
obstante, las tablas calculadas con impedancia de fuente Zs = 0 son más
escasas. Un ejemplo de ellas puede encontrarse en [36]. En las tablas 2.7,
2.8 y 2.9 se encuentran estos elementos para los filtros de Bessel-Thomson,
de Butterworth y de Legendre-Papoulis de segundo a sexto orden. Todos
ellos adaptados a una carga de RL = 1 Ω y ωc = 1 rad/s. El proceso de
desnormalización permite adaptar la impedancia de carga y la frecuencia de
corte del filtro sin más que adecuar los valores de las bobinas y condensadores
obtenidos de las tablas de acuerdo con la siguiente expresión:

Lx =
lxRL
2πfc

, Cx =
cx

2πfcRL
, (2.9)

donde lx y cx son los valores obtenidos de las tablas (2.7, 2.8, 2.9), RL
la carga del filtro y fc la frecuencia de corte deseada.



62 Caṕıtulo 2: Optimización del Filtro de Salida

Tabla 2.7: Elementos de filtros de Bessel-Thomson hasta 6◦ orden

Orden l1 c2 l3 c4 l5 c6

1o 1
2o 1,3617 0,4539
3o 1,4625 0,8427 0,2927
4o 1,5012 0,9781 0,6128 0,2114
5o 1,5125 1,0231 0,7532 0,4729 0,1619
6o 1,5126 1,0330 0,8124 0,6072 0,3785 0,1287

Tabla 2.8: Elementos de filtros de Butterworth hasta 6◦ orden

l1 c2 l3 c4 l5 c6

1o 1
2o 1,4147 0,7071
3o 1,5 1,3333 0,5
4o 1,5307 1,5772 1,0824 0,3827
5o 1,5451 1,6944 1,3820 0,8944 0,3090
6o 1,5529 1,7593 1,5529 1,2016 0,7579 0,2588

Tabla 2.9: Elementos de filtros de Legendre-Papoulis hasta 6◦ orden

Orden l1 c2 l3 c4 l5 c6

1o 1
2o 1,4142 0,7071
3o 1,5909 1,4270 0,7629
4o 1,6120 1,6616 1,4292 0,6399
5o 1,6372 1,7509 1,7358 1,3945 0,6445
6o 1,6348 1,8088 1,8223 1,6795 1,3486 0,5793

2.4. Modo Conducción Continuo en la Familia Re-
ductora

Para unas determinadas condiciones de funcionamiento un convertidor
puede trabajar en lo que se denomina Modo de Conducción Continuo o Modo
de Conducción Discontinuo. Para explicarlo puede partirse del esquema del
convertidor Buck representado en la figura 2.17.

El funcionamiento del Buck es muy sencillo y se encuentra completa-
mente explicado en [34]: En un peŕıodo de conmutación el transistor M1

conduce durante un tiempo dc · Ts, donde dc es el ciclo de trabajo y puede
variar entre 0 y 1 y Ts es el peŕıodo de conmutación. Durante el tiempo
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Driver

L
C R

D

M1
Vin

Figura 2.17: Esquema del convertidor reductor

de conducción de M1 el diodo está polarizado inversamente, y por tanto la
bobina soporta una tensión Vin−Vout, por lo que su corriente crece6. Durante
el tiempo (1 − dc) · Ts, el transistor M1 deja de conducir. Como la bobina
conduce corriente la Ley de Faraday hace que el diodo conduzca, por lo que
durante esta otra parte del ciclo la bobina soporta una tensión −Vout y por
tanto su corriente decrece. A continuación el transistor vuelve a conducir y
el ciclo empieza de nuevo. Esta situación puede verse en la figura 2.18. Si la
corriente por la bobina nunca se hace 0, el diodo siempre conduce durante
el tiempo (1 − dc) · Ts y se produce la situación de la figura 2.18a. Por el
contrario, si la corriente por la bobina se hace 0 el diodo deja de conducir 7

y la bobina queda desconectada de la red de conmutación8. Esta situación
puede observarse en la figura 2.18b. En esa situación la bobina no soporta
ninguna tensión y, por tanto, en el nodo de conmutación aparece la tensión
VOut. A la primera situación se la conoce como Modo de Conducción Con-
tinuo (MCC) y a la segunda Modo de Conducción Discontinuo (MCD).

Una caracteŕıstica especialmente deseable de los convertidores de la fa-
milia reductora 9, es que en MCC la tensión de salida responde a la expresión:

Vout = dc · V in. (2.10)

Es decir la tensión de salida depende linealmente del ciclo de trabajo. De
modo que mientras el convertidor opere en MCC es posible reproducir una
forma de onda introduciendo el valor instantáneo de dicha forma de onda

6Se asume que el condensador es lo suficientemente grande como para absorber todo
el rizado de corriente sin cambiar su tensión durante un peŕıodo de conmutación.

7Si el diodo pudiera seguir conduciendo en esta situación la corriente se invertiŕıa. De
hecho en el Buck Śıncrono la corriente se invierte sin problema y no existe el Modo de
Conducción Discontinuo.

8El punto de conexión de la bobina, el diodo y el transistor se suele llamar nodo de
conmutación.

9La familia reductora esta compuesta por el Buck y sus derivados aislados Push-Pull
y Medio Puente y Puente Completo
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Figura 2.18: Comportamiento del convertidor (a) en MCC y (b) en MCD

en la modulación del ciclo de trabajo. Esto permite operar el convertidor en
lazo abierto, maximizando de este modo su ancho de banda. En cambio, si
el convertidor opera en DCM, la tensión de salida pasa a ser:

Vout =
2 · Vin

1 +

√
1 +

4 · k
d2
c

, (2.11)

donde k es el parámetro de modo de conducción adimensional definido
en [37] como:

k =
2L

RL · Ts
(2.12)

La ecuación 2.11 muestra que la relación entre el ciclo de trabajo y la
tensión de salida no es lineal. Por ello un convertidor reductor operando en
MCD no funcionaŕıa bien en lazo abierto como modulador de envolvente.
Podŕıa hacerlo si se cerrara un lazo de control. No obstante esto limita el
ancho de banda del convertidor.

La condición de operación en MCC se obtiene para un valor de k que
cumple la condición k > kcrit. Para convertidores reductores [37]:

kcrit = 1− dc (2.13)
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Dado que el dc ≤ 1, la operación en MCC se garantiza para cualquier
ciclo de trabajo si k > 1.

Ahora bien, este razonamiento es válido en el caso de que la tensión de
salida del convertidor se aplique directamente sobre la bobina durante el
tiempo en el que conduce el diodo (y no lo hace el transistor), lo que ocurre
con filtros de segundo orden10. En el caso de utilizar filtros de mayor orden,
es necesario comprobar si la tensión en el condensador C2 es similar a la de
salida. En la figura 2.19 se muestra la comparativa entre las funciones de
transferencia de los filtros desde la entrada hasta la salida y desde la entra-
da hasta el condensador C2. La comparativa se ha realizado con filtros de
Bessel-Thomson (2.19a), Butterworth (2.19b) y Legendre-Papoulis (2.19c).
Puede apreciarse como a la misma frecuencia el filtro presenta menos rechazo
sobre el condensador C2. No obstante, éste es suficiente cómo para consid-
erar que esta tensión es la misma que la de salida. Por ejemplo suponiendo
un convertidor reductor con Vin = 12V y dc = 0, 5 la tensión media de
salida será de 6V . Suponiendo que la frecuencia de conmutación se sitúe
donde el filtro presente 40 dB de rechazo, entonces el rizado de tensión a la
salida será de 76, 4 mV . Sobre C2 la tensión será de 264mV en el caso del
Bessel-Thomson, 355mV en el del Butterworth y 485mV en el del Legendre-
Papoulis. En términos de porcentaje de la tensión de salida esto equivale a
decir que el rizado de la tensión en el condensador C2 es del 4,4 %, 5,9 %
y 8,1 % respectivamente. La tabla 2.10 muestra el rechazo que se presenta
a la frecuencia de conmutación para los diferentes filtros estudiados. En to-
dos ellos el rechazo es lo suficientemente grande como para que el rizado de
tensión pueda despreciarse. Como el rizado es pequeño, las formas de onda
de corriente por la bobina L1 son rampas, como en la figura 2.18. Por esta
razón la frontera entre MCC y MCD se calcula con el criterio expresado en
la ecuación 2.13.

Resulta necesario tener en cuenta que ahora el valor de la bobina L1

viene fijado por el tipo de filtro, la carga y la frecuencia de conmutación.
Por tanto, teniendo en cuenta la ecuación 2.9, la definición de k pasa a ser:

k =
l1
π
· ωs
ωc

=
l1
π
· fs
fc
, (2.14)

donde l1 es el valor normalizado de la bobina de acuerdo a las tablas 2.7,
2.8 o 2.9, ωs es la frecuencia angular de conmutación y ωc la de corte del
filtro. Por tanto la condición para garantizar el funcionamiento en MCC, en
régimen permanente, pasa a ser:

fs
fc
>
π

l1
(2.15)

10En el análisis clásico se asume que el rizado de tensión en el condensador es nulo.
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Por tanto, ahora lo que se debe cumplir es que la frecuencia de con-
mutación esté lo suficientemente alejada de la frecuencia de corte del filtro.
La figura 2.20 es una nueva versión de la figura 2.10 que relaciona la frecuen-
cia de conmutación con el rechazo para los diferentes tipos de filtros. En ella
se ha destacado a partir de que frecuencia se garantiza el funcionamiento en
MCC. En la tabla 2.11 se muestra el valor mı́nimo de fs/fc para los filtros
estudiados.
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Figura 2.19: Ganancia del filtro en el condensador C2 en el filtro de (a)
Bessel-Thomson, (b) Butterworth y (c) Legendre-Papoulis
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Tabla 2.10: Rechazo sobre el condensador C2

Orden Rechazo @ ωs Bessel-Thomson Butterworth Legendre-Papoulis

3o 30 dB 25,8 dB 24,56 dB 22,82 dB
3o 40 dB 33,39 dB 31,95 dB 30,05 dB
4o 30 dB 23,07 dB 20,78 dB 18,3 dB
4o 40 dB 29,23 dB 26,26 dB 23,95 dB
5o 30 dB 21,31 dB 18,10 dB 14,5 dB
5o 40 dB 26,57 dB 23,06 dB 19,12 dB
6o 30 dB 20,17 dB 16,10 dB 12,08 dB
6o 40 dB 24,81 dB 20,43 dB 16,06 dB
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Figura 2.20: Atenuación de los filtros respecto a ωs/ωc para: (a) Bessel-
Thomson, (b) Butterworth y (c) Legendre-Papoulis. Se detalla el rango de
frecuencias en la que el convertidor opere en MCC.

Tabla 2.11: Valores de π/l1 = fs/fc para los diferentes filtros estudiados

Orden Bessel-Thomson Butterworth Legendre-Papoulis

1o 3,1416 3,1416 3,1416
2o 2,3072 2,2215 2,2215
3o 2,14746 2,0944 1,9747
4o 2,0929 2,0524 1,9489
5o 2,0771 2,0333 1,9189
6o 2,0770 2,0230 1,9217

2.4.1. Modo Conducción Continuo en el Reductor Multien-
trada

El caso del convertidor reductor Multientrada (MIBuck) ha sido explica-
do en [18]. Este convertidor deriva del convertidor reductor, pero sus inter-
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ruptores conmutan entre dos de las tensiones de entrada, en lugar de entre
la tensión de entrada y 0 como en el caso del Buck. En la figura 2.21 puede
verse un esquema del MIBuck con 3 tensiones de entrada. Las conmutaciones
se producen entre Vin3 y 0, entre Vin2 y Vin3 y entre Vin1 y Vin2.

Driver

L
C R

D

M2
Vin1

M3

M1

Vin2

Vin3

Driver

Driver

Figura 2.21: Esquema del convertidor reductor multientrada MIBuck

Las tensiones en el nodo de conmutación vaŕıan entre las tensiones de
entrada al convertidor, siendo las corrientes por la bobina rampas. En la
figura 2.22 se muestran estas formas de onda.

Este convertidor pasa a funcionar en Modo Conducción Discontinuo
cuando la corriente por la bobina se hace 0. El análisis de la frontera entre el
MCC y MCD se encuentra detallado en [18]. No obstante se repiten aqúı los
detalles más importantes. El parámetro adimensional k es el mismo que en
el caso del convertidor reductor de la ecuación 2.12, que se repite aqúı para
facilitar la tarea al lector.

k =
2L

RL · Ts
(2.16)

El valor de kcrit, que establece la frontera entra MCC y MCD es:

kcrit =
dij (1− dij)

(√
λij − 1

)2
dij (λij − 1) + 1

, (2.17)

donde λij = Vi/Vj , es decir el cociente entre las tensiones entre las que
conmuta el convertidor y dij el ciclo de trabajo correspondiente. La expresión
2.17 tiene un máximo que es:
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Figura 2.22: Forma de onda a la entrada del filtro del MIBuck

kcritMax =

(√
λij − 1

)2
λij − 1

. (2.18)

El convertidor operará en MCC en cualquier condición siempre que k >
kcritMax. Por tanto a partir de las ecuaciones 2.16 y 2.18 se obtiene:

2 · L
RLTs

≥
(√

λij − 1
)2

λij − 1
(2.19)

Si se pretende aplicar este criterio a un filtro de orden superior es nece-
sario recordar que el valor de la bobina está fijada por el tipo de filtro, la
carga y la frecuencia de corte del mismo, fc. Por tanto el único parámetro de
diseño es el cociente entre la frecuencia de conmutación y la de corte fs/fc,
al igual que el de la ecuación 2.15. Esta ecuación se puede adaptar al caso
del convertidor MIBuck como:

fs
fc
≥ π

l1

(√
λij − 1

)2
λij − 1

(2.20)

Si la conmutación se produce entre la menor tensión de entrada y 0
entonces λij = ∞, siendo éste el peor caso posible. En esta situación, la
ecuación 2.20 pasa a ser igual que la ecuación 2.15. Por tanto, para diseñar
el filtro de salida de un convertidor MIBuck se pueden utilizar las curvas de
la figura 2.20. El cociente entre fs/fc mı́nimo que garantiza el MCC puede
tomarse de la tabla 2.11. La figura 2.23 muestra el convertidor MIBuck con
un filtro de 4o orden.
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Es importante destacar la gran ventaja del convertidor MIBuck frente al
convertidor Buck: La forma de onda a la entrada del filtro posee una compo-
nente a la frecuencia de conmutación con un valor de pico tantas veces mas
pequeña como sea el número de tensiones de entrada. Es decir si se compara
un convertidor Buck con una tensión de entrada de 12 V con un MIBuck de
3 niveles de 12 V, 8 V y 4 V (3 tensiones), la componente de la frecuencia
de conmutación será tres veces menor en el segundo caso que en el primero.
Esto es aśı ya que la tensión a la entrada del filtro en el caso del convertidor
Buck es una onda cuadrada con un valor máximo de 12 V y uno mı́nimo de
0 V. En el caso del MIBuck la onda cuadrada tiene una amplitud fija de 4
V, siendo su valor mı́nimo 0 V, 4 V u 8 V.

Razonando de igual forma, si se comparan el diseño de un convertidro
Buck y el de un convertidor MIBuck conmutando a la misma frecuencia, el
filtro del convertidor MIBuck requiere de menor atenuación a dicha frecuen-
cia de conmutación, lo que a su vez permite acercar la frecuencia de corte
del filtro a la de conmutación, permitiendo de este modo la reproducción de
envolventes de mayor frecuencia. En todo caso, siempre que se use un con-
vertidor Buck o un convertidor con rectificador de libre circulación basado en
un diodo (no en un transistor MOSFET), deben respetarse las condiciones
de trabajo relativas al modo de conducción anteriormente descritas.
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Figura 2.23: MIBuck con filtro de 4o orden
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2.5. Filtros de orden superior para convertidores
multifase

Con el objeto de mejorar la dinámica del MIBuck se propone realizar una
versión multifase del mismo. De este modo se pretenden aplicar las ventajas
del convertidor reductor multifase [38] al convertidor MIBuck. Un esquema
del Buck multifase se representa en la figura 1.10.

Para aprovechar las ventajas de los filtros de orden superior presenta-
dos en la sección 2, primero es necesario explicar cómo generar una red que
sintetice la función de transferencia de un filtro pero adaptado a tener dos
entradas diferentes, como en el caso de los convertidores multifase. Se re-
alizará con un filtro de 4o orden, aunque puede aplicarse a filtros de cualquier
orden.

2.5.1. Transformación de la red de filtrado

Para sintetizar la red de filtrado multifase se partirá de dos filtros difer-
entes que se aplican sobre cargas iguales de valor el doble que el de la carga
original, RL. Si los valores de los componentes de estos filtros son los detalla-
dos en la tabla 2.12, estos filtros sintetizan la misma función de transferencia
que la que genera el filtro de elementes L1,C2,L3,C4 sobre la carga RL. Estos
filtros se hallan representados en la figura 2.24.

Tabla 2.12: Transformación del filtro

L1m C2m L3m C4m

2 · L1 C2/2 2 · L3 C4/2
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L1m L3m

C2m C4m 2RLVg

L1m L3m

C2m C4m 2RL

Figura 2.24: Red con dos filtros

Como la función de transferencia de las redes es la misma, ante una
entrada Vg la tensión sobre la carga será la misma, por lo que se pueden
conectar al mismo punto, colocando ambas cargas en paralelo. El resultado
de esta transformación puede observarse en la figura 2.25. Nótese cómo la
red de filtrado está completamente duplicada y aplica la tensión de salida
sobre la carga original.

L1m L3m

C2m C4m RLVg

L1m L3m

C2m C4m

Figura 2.25: Filtro con red duplicada con todos los elementos separados

Dado que toda la red está duplicada y que los valores de los componentes
deben ser exactamente iguales, existe un problema con la propia tolerancia
de los componentes. Para solventarlo, y aplicando que las tensiones en los
condensadores son las mismas ante la misma entrada, es posible reorganizar
la red del modo representado en la figura 2.26. Nótese que los valores de todos
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los componentes del filtro, salvo la primera bobina, son los mismos que en el
circuito original con un filtro estándar (C2,L3 y C4 en vez de C2m,L3m,C4m).

L1m L3

C2 C4 RLVg

L1m

Figura 2.26: Filtro con red duplicada con solamente las bobinas de entrada
diferentes

En este punto lo que se ha conseguido es generar una red con dos bobinas
de entrada que sinteticen sobre la carga la misma función de transferencia.
En un convertidor multifase la entrada a cada bobina no es exactamente
igual. Por tanto se analizará el circuito de la figura 2.27, en el que se mues-
tra esta situación.

Dado que se trata de una red lineal es posible aplicar el teorema de su-
perposición. Por tanto anulando la fuente Vg1 se obtiene el circuito de la
figura 2.28.

La fuente y las dos bobinas tienen un equivalente Thevenin con una
fuente de valor Vg1/2 y una impedancia igual a L1m/2 = L1. Por tanto,
el circuito filtra el contenido armónico de la fuente Vg1 con la función de
transferencia deseada y se reduce además el valor de la fuente a la mitad.
Anulando ahora Vg1 y estudiando el circuito desde Vg2 obtenemos la misma
situación. Por tanto la tensión en la carga será:

VRl
= VRl1

+ VRl2
=

1

2
(Vg1 + Vg2) ·Gfiltro(s). (2.21)



74 Caṕıtulo 2: Optimización del Filtro de Salida

L1m L3

C2 C4

RL

Vg1

L1m

Vg2

VRL

Figura 2.27: Esquema del filtro con dos entradas
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Figura 2.28: Esquema del filtro con dos entradas y una de ellas anulada
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No obstante en el caso de un convertidor multifase las señales Vg1 y Vg2
están relacionadas . En una de ellas se impone una señal PWM, y en la otra
la misma señal PWM retardada una fracción del peŕıodo de conmutación
Ts. En el caso de que se utilicen dos fases el retardo es Ts/2. La figura 2.29
muestra un esquema del filtro, con esta configuración.

L1m L3

C2 C4 RLVg

L1m

Retardo

Figura 2.29: Esquema del filtro con las señales que se procesan en el conver-
tidor multifase

Por tanto, Vg2 puede expresarse en función de Vg1 como sigue:

Vg2(s) = e
−
Ts
2
·s
Vg1(s). (2.22)

Sustituyendo la ecuación 2.23 en la ecuación 2.21 se obtiene:

Gmulti(s) =
VRl
Vg1

=
1

2
·

1 + e
−
Ts
2
·s

 ·Gfiltro(s), (2.23)

de modo que Gfiltro(s) puede ser cualquier función de transferencia de un
filtro como los de las tablas 2.1, 2.2 y 2.3. El efecto de la suma de señal
directa mas la retardada Ts/2 se manifiesta como un 0 a la frecuencia de
conmutación fs = 1/Ts. En la figura 2.30 puede verse la respuesta en fre-
cuencia de un filtro de Bessel-Thomson de 4o orden, con frecuencia angular
de corte de ωc = 1 rad/s. Como se explicó en la sección 2, la frecuencia
angular de conmutación debe situarse de modo que se garantice un buen
rechazo de la misma. En este caso se ha optado por colocarla a la frecuencia
angular ωs = 2 rad/s. En el caso de emplear un filtro de Bessel-Thomson de
4o orden simple el rechazo a esa frecuencia es de unos 10 dB. Sin embargo
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en la figura 2.30 puede apreciarse que por efecto del retardo el rechazo es
teóricamente infinito. En cuanto a la variación relativa del retardo de grupo,
τr0, en la figura 2.31 puede verse como por debajo de la pulsación de corte
la variación del retardo angular es prácticamente la misma en el filtro de
Bessel-Thomson que en su implementación multifase.
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Figura 2.30: Diagrama de Bode de magnitud de un filtro de Bessel-Thomson
de 4o orden con estructura monofase y su comparación con otro multifase

De forma resumida se podŕıa decir que la implementación multifase per-
mite acercar la frecuencia de conmutación a la frecuencia de corte del filtro,
maximizando aśı el ancho de banda reproducible con una frecuencia de con-
mutación dada. Esta figura de mérito es el cociente ωs/ωh max de la sección
2.2.1, cuyo valor mı́nimo, de acuerdo con el teorema de Nyquist, es 2. Con la
estructura multifase es posible aproximarse (e incluso) alcanzar este ĺımite.
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Figura 2.31: Variación del retardo de grupo de un filtro de Bessel-Thomson
de 4o orden con estructura Multifase

2.5.2. Convertidor MIBuck Multifase

El proceso descrito en 2.5.1 ha sido aplicado a un convertidor reduc-
tor multientrada, consiguiendo aśı un convertidor reductor multientrada y
multifase (Multiphase MIBuck). El esquema de un convertidor de este tipo
con dos fases y filtro de 4o orden se muestra en la figura 2.32. El numero
de fases puede incrementarse. Para ello es necesario adaptar el valor de la
bobina L1m = n ·L1, donde L1 es el valor de bobina requerido por la función
de transferencia del filtro. Resulta necesario también replicar el número de
redes de conmutación y generar las señales de control adecuadas. Esta señal
de control es una señal PWM. Cada fase esta gobernada por la misma señal
retardada i · Ts/n, donde n es el número de fases e i = 1 . . . (n − 1). No
obstante el ĺımite de ωs/ωh max = 2 nunca puede ser superado y ya se puede
alcanzar con dos fases, con lo que el aumento de complejidad no redunda en
una mejor dinámica.

El cálculo del cociente de frecuencias se hace igual que en el caso del
convertidor MIBuck de una sola fase, de acuerdo con la expresión 2.15.
No obstante es necesario observar que el valor de la primera bobina se ve
multiplicado por el número de fases n. Pese a ello es necesario recordar que
cada fase aporta la corriente total entre n, por tanto para garantizar el MCC
debe cumplirse:



78 Caṕıtulo 2: Optimización del Filtro de Salida

fs
fc
≥ π

l1

(√
λij − 1

)2
λij − 1

(2.24)

Y como en la ecuación 2.15, el peor caso implica que fs/fc = π/l1. Con
ello se observa que garantizar el MCC con una sola fase es equivalente a
garantizarlo para un multifase. Ahora bien el mayor rechazo del filtro mul-
tifase permite aproximar mucho la frecuencia de conmutación, fs, a la de
corte del filtro.

Es importante destacar que el objetivo de estos filtros es reproducir una
forma de onda que está codificada en el ancho de los pulsos de la frecuencia
de conmutación. Por ello Nyquist establece un ĺımite inferior a la frecuencia
de conmutación fs. Esta debe ser al menos dos veces mayor que la máxima
frecuencia de la señal a reproducir, fh max.
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Figura 2.32: MiBuck Multifase

Simulaciones

Para comprobar la validez de los razonamientos empleados para hallar
la frontera entre MCC y MCD se ha realizado una simulación de un Buck de
una sola fase y de un Buck con dos fases, aunque sus resultados son extrap-
olables a un MIBuck conmutando entre 0 y el nivel más bajo (Vin3 en el caso
de haber tres tensiones de entrada). Ambos han sido diseñados para operar
con una frecuencia de conmutación tal que fs = π/l1 (1− dc) · fc, con un
ciclo de trabajo dc = 0, 1 y con el mismo filtro convenientemente adaptado,
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en este caso un filtro Bessel con una ωc = 1 rad/s. En esta situación am-
bos convertidores operan en la frontera entre MCC y MCD. Los resultados
de esta simulación pueden verse en la figura 2.33a. En ella se representa la
tensión en el nodo de conmutación (etiquetada como V node para el caso
de una sola fase y V nMulti1 y V nMulti2 para el multifase), la tensión
en el primer condensador (V c y V cMulti), la tensión de salida (V out y
V outMulti). También se representa la corriente por la bobina de entrada
(IL para una sola fase e IL1 e IL2 para el multifase). Resulta fácil apreciar
cómo la tensión de salida y la tensión en el primer condensador presenta
mucho menor rizado en el multifase. Esto provoca que la corriente por la
bobina se parezca más a las rampas clásicas del convertidor Buck con filtro
de 2 elementos. Por contra en el caso de una sola fase el rizado es apreciable
produciendo una deformación de la corriente por la bobina, especialmente
en los valores próximos al cero.

Los mismos elementos se han representado para el caso de operar en
MCD. Para ello se ha reducido la frecuencia de conmutación de modo que
ahora fs ≤ π/l1 (1− dc) · fc. Los resultados pueden verse en la figura 2.33b.
Resulta claro ver cómo en cuanto la corriente se hace 0 la tensión en el
nodo pasa a ser la del condensador intermedio. El rizado de la tensión de
salida es muy apreciable en el caso del convertidor de una sola fase, no
tanto en el de dos fases. Esta reducción del rizado se debe a la operación
en multifase, ya que la frecuencia de corte del filtro es la misma. El retardo
entre las tensiones del nodo provoca que los elementos del filtro a partir de
las bobinas de entrada trabajen a frecuencia doble que en el caso de una
sola fase, y la propia estructura multifase provoca un cero a la frecuencia
de conmutación, como se explica en la sección 2.5 y puede verse en la figura
2.30.
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Figura 2.33: Comparativa entre MIBuck con una sola fase y 2 fases: (a) en
la frontera entre MCC y MCD y (b) en MCD

2.6. Resumen del diseño del filtro

En esta sección se establecerá un procedimiento para calcular el filtro
necesario para las aplicaciones de ET.
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En el diseño de convertidores CC/CC se suele utilizar el rizado de tensión
a la salida. Este es un parámetro más intuitivo que el rechazo del filtro, para
valorar la presencia de componentes a la frecuencia de conmutación y de
frecuencias superiores en la salida. Nótese que la entrada del filtro es un tren
de pulsos de amplitud Vin i−Vin j . En el caso de que todos los valores de las
tensiones de entrada estén equiespaciados, entonces Vinı − Vin = Vin3. En
esta situación el Desarrollo en Serie de Fourier del tren de pulsos muestra que
el primer armónico en el peor caso (ciclo de trabajo 0,5) tiene la amplitud:

V1 = 2
sin(π/2)

π
· Vin3 = 0, 64 · Vin3 (2.25)

Una vez atravesado el filtro, este primer armónico de los pulsos de con-
mutación es:

V1filtro = 0, 64 · Vin3 · 10−r/20, (2.26)

donde r es el rechazo del filtro a la frecuencia de conmutación.

Para r=40 dB equivale a un valor 0,64 · 10−2 · Vin3. Este mismo razon-
amiento se puede aplicar a un convertidor reductor sin mas que utilizar la
tensión de entrada Vin en lugar de Vin3.

Con el valor de rechazo del filtro calculado, a partir de las gráficas de
la figura 2.20 es posible seleccionar el cociente fs/fc que garantizará que
en convertidor opere en MCC y el filtro presente el rechazo deseado. En
este momento se hace necesario decidir qué tipo de filtro implementar. De
acuerdo con la sección 2.2, resumida en 2.2.3, es necesario distinguir el tipo
de señales a reproducir. En el caso de reproducir señales de banda acotada
por una frecuencia máxima fh max o pulsación ωh max, el filtro que mejor
reproduce estas señales es el filtro de Legendre-Papoulis. No obstante, si se
pretende tener una respuesta al escalón sin sobreoscilaciones resulta más ade-
cuado el filtro de Bessel-Thomson. Dado que la frecuencia de conmutación
fs suele estar fijada por el sistema de generación de los pulsos modulados en
anchura, a partir de las gráficas de la figura 2.20 se puede elegir la frecuencia
de corte del filtro fc. El error reproduciendo una forma de onda (definido
en la ecuación 2.6) también permitiŕıa elegir el cociente fs/fc a partir de las
gráficas de las figuras 2.11 para los filtros de Bessel-Thomson, 2.12 para los
de Butterworth y 2.13 para los filtros de Legendre.

En el caso de utilizar un convertidor multifase, el rechazo de la frecuen-
cia de conmutación viene determinado por la propia topoloǵıa multifase, por
lo que se puede seleccionar el mı́nimo cociente fs/fc que garantiza la op-
eración en MCC. Este cociente, de acuerdo con la tabla 2.11 ronda el valor
2 para todos los filtros de orden superior a 2. Las consideraciones acerca de
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la respuesta al escalón y fidelidad en la reproducción de formas de onda son
iguales que las descritas en la sección 2.2, ya que el efecto de la red multi-
fase se aprecia en el entorno de la frecuencia fs, y tiene poca influencia sobre
las frecuencias inferiores a la de corte fc y superiores a la de conmutación fs.

Una vez seleccionado el tipo de filtro, su frecuencia de corte y la carga
RL sobre la que actuará, a partir de las tablas 2.7, 2.8 y 2.9 y con la ecuación
2.9 se hallan los valores de las bobinas y condensadores que implementan
dicho filtro. En caso de recurrir a un filtro multifase será necesario utilizar
las ecuaciones de la tabla 2.12 para transformar adecuadamente los elemen-
tos del filtro.

Tras estos pasos el filtro ya está completamente diseñado. En la sección
4.2 pueden encontrarse resultados experimentales tanto de un MIBuck con
filtro de 4o Orden como de un MIBuck con 2 fases y filtro de 4o orden.

2.6.1. Ejemplos

Para clarificar el proceso a seguir a la hora de diseñar el filtro de salida
de un convertidor CC/CC como los detallados en este trabajo, se proced-
erá a realizar tres ejemplos. En el primero se supondrá una señal de banda
limitada, en el segundo se atenderá a un diseño basado en el slew-rate y en
el tercero se discutirá el diseño del multifase.

En ambos casos se supondrá que la frecuencia de conmutación del con-
vertidor es fija. Esto casa con la realidad ya que ésta depende del diseño del
modulador de ancho de pulso. La tarea de diseñar moduladores de ancho
de pulso digitales de gran resolución y alta frecuencia es compleja y queda
fuera del alcance de esta tesis. Por tanto en estos ejemplos se supondrá que
la frecuencia de conmutación es de 4MHz.

Para simplificar se utilizará un MIBuck de tres niveles y una sola fase.
Todos los niveles de tensión están equiespaciados con una separación entre
ellos de 4 V y la tensión máxima será pues 12 V . La carga sobre la que
actuará presenta un valor de 1 Ω.

Ejemplo de diseño basado en la máxima frecuencia a reproducir

Supóngase que se pretende reproducir una forma de onda cuyo armónico
significativo superior presenta una frecuencia de fh max = 1MHz. El máxi-
mo valor admitido de la tensión de salida a la frecuencia de conmutación de
4 MHz es Vfs = 30 mV . La tensión de entrada Vin3 = 4 V . Reordenando
términos en la ecuación 2.26 se obtiene un rechazo de :
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r = −20 · log
(

Vfs
(0,64 · Vin3)

)
= 38,6 dB ≈ 40 dB, (2.27)

con este valor de rechazo, y utilizando las gráficas de las figuras 2.11c,
2.12c y 2.13c se determina qué filtro introduce un menor error a la frecuen-
cia del último armónico a reproducir. En este caso con fh max = 1 MHz
y fs = 4 MHz el cociente ωs/ωh max = 4. De acuerdo con la figura 2.34 y
asumiendo un error máximo del 10 % se debe elegir un filtro de Legendre-
Papoulis de 4o orden.

La elección de la frecuencia de corte del filtro debe garantizar la op-
eración en MCC del convertidor y el rechazo adecuado de la frecuencia de
conmutación. Para obtener el cociente entre ωs/ωc se recurre a la figura 2.35.
En ella puede verse que para una atenuación de 40 dB y un filtro de 4o orden
el cociente ωs/ωc = 2, 6 y por tanto la frecuencia de corte del filtro debe ser
1, 53MHz.

Finalmente, una vez elegido el tipo de filtro y su frecuencia de corte se
procede a calcular sus elementos a partir de la tabla 2.9 y la ecuación 2.9,
para la normalización de los filtros, que se reproduce aqúı para facilitar la
lectura del presente documento.

Lx =
lxRL
2πfc

, Cx =
cx

2πfcRL
, (2.28)

Los valores finales de las bobinas y condensadores del ejemplo se encuen-
tran en la tabla 2.13.

Tabla 2.13: Elementos del filtro

L1(µH) C2(µF ) L3(nH) C4(nF )

1,053 1,086 934,1 418,2
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Figura 2.34: Error para una atenuación de 40 dB con los filtros de: (a)
Bessel-Thomson, (b) Butterworth y (c) Legendre-Papoulis.
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Ejemplo de diseño basado en el slew-rate

Si en lugar de atender al criterio de error en el armónico de mayor fre-
cuencia se atiende al criterio del slew-rate obtenido, el procedimiento cambia
ligeramente. Como en el caso anterior se supondrá la frecuencia de con-
mutación fija en 4 MHz, y se admitirá que la componente de la frecuencia
de conmutación a la salida no superará los 30mV cuando se usa un MIBuck
de 3 tensiones equidistantes, siendo la tensión más alta 12 V. Esto implica
que el rechazo del filtro debe ser, al menos, 40 dB.

Estudiando la comparativa entre las respuestas al escalón de los difer-
entes filtros, representadas en las figuras 2.14 y 2.15, se aprecia cómo el filtro
de Bessel-Thomson no presenta una sobreoscilación apreciable, aunque su
slew-rate es menor. Por ello se seleccionará este tipo de filtro en el caso de
modulaciones cuya envolvente sufra variaciones muy bruscas. Utilizando la
figura 2.36 es posible seleccionar el cociente ωs/ωc que garantice 40 dB de
rechazo a la frecuencia de conmutación y la operación en MCC si se admite
el uso de un filtro de quinto orden.
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ws/wc
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Figura 2.36: Elección de la frecuencia de corte del filtro de Bessel-Thomson
para garantizar un rechazo de 40 dB y MCC del convertidor

Utilizando el dato del cociente ωs/ωc para una atenuación de 40 dB es
posible reescribir la ecuación 2.8 en función de la frecuencia de conmutación
del convertidor, fs, del siguiente modo:

slw0,5 = nslw0,5 · (2π) · fs ·
ωc
ωs 40dB

· Vstep. (2.29)

Asumiendo que fs = 4MHz y Vstep = 12 V . 11 Los valores del slew-rate
normalizado para los filtros de Bessel-Thomson pueden encontrarse en la

11Esta es una de las ventajas del MIBuck, el mayor salto que es posible dar corresponde
al nivel más alto, no a la diferencia entre las tensiones entre las que se conmuta, como en
el Buck.
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tabla 2.4. Con estos datos es posible calcular el slew-rate correspondiente a
cada orden del filtro, estos resultados se hallan recogidos en la tabla 2.14.

Tabla 2.14: Slew-rates obtenidos con filtro de Bessel-Thomson

Orden Filtro nslw0,5 (ωs/ωc)40 Slew − rate (V/µs)

6 0,447 3,5 38
5 0,444 4 33
4 0,444 4,75 28

Es posible observar que el filtro de 5o orden ofrece un buen compro-
miso entre la complejidad y el slew-rate obtenido. Teniendo en cuenta que
el parámetro (ωs/omegac) para obtener 40 dB de rechazo es igual a 4, la
frecuencia de corte del filtro debe ser de 1MHz. A partir de la tabla 2.7 y
de la ecuación 2.28 se calculan los elementos del filtro.El resultado final de
este cálculo se recoge en la tabla 2.15.

Tabla 2.15: Elementos del filtro

L1(µH) C2(µF ) L3(nH) C4(nF ) L5(nH)

1,512 1,023 753,2 472,9 161,9

Adaptación de los ejemplos anteriores para multifases

Cualquiera de los dos criterios anteriormente explicados, el error en el
armónico de mayor frecuencia o el slew-rate, pueden ser aplicados para el
diseño del filtro de un convertidor multifase. La única consideración a hacer
es que el rechazo de la frecuencia de conmutación viene determinado por la
propia operación multifase. Por tanto la selección del filtro obedecerá única-
mente al criterio de garantizar el MCC del convertidor. Como se explicó en la
sección 2.5.1 la frontera entre MCC y MCD es la misma en los multifase que
en los monofases. Los menores valores de ωs/ωc que garantizan el MCC del
convertidor ronda el 2. Este valor implica que la frecuencia de conmutación
es 2 veces superior a la de corte del filtro. Los valores de ωs/ωc que garanti-
zan el funcionamiento en MCC pueden encontrase en la tabla 2.11, que por
facilidad para el lector se reproduce en la tabla 2.16, incluyendo solamente
los valores de mayor interés.

Tomando como ĺımite12 ωs/ωc = 2 se puede fijar la frecuencia de corte del
filtro a 2MHz. A partir de las tablas 2.7, 2.8 y 2.9 se seleccionan los valores

12El ĺımite ωs/ωc ≈ 2 corresponde a situaciones en las que ciclo de trabajo tiende a 0.
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Tabla 2.16: Valores de π/l1 = fs/fc para los diferentes filtros estudiados

Orden Bessel-Thomson Butterworth Legendre-Papoulis

3o 2,14746 2,0944 1,9747
4o 2,0929 2,0524 1,9489
5o 2,0771 2,0333 1,9189
6o 2,0770 2,0230 1,9217

de los componentes para una frecuencia de corte de 1 rad/s y una carga de
1Ω. Posteriormente, utilizando la ecuación 2.28 se calculan los elementos del
filtro. Es necesario recordar que al tratarse de un multifase es necesario tener
en cuenta las transformaciones de los elementos no compartidos recogidas
en la tabla 2.12. El resultado final, para un filtro de Bessel-Thomson de 4o

orden con frecuencia de corte 2MHz, se muestra en la tabla 2.17.

Tabla 2.17: Elementos del filtro

L1m(µH) C2(nF ) L3(nH) C4(nF )

1,501 489,1 306,4 105,7

Con ciclos de trabajos muy pequeños, pero mayores que cero, se podria trabajar en MCC
con ωs/ωc ligeramente inferiores a los mostrados en la tabla 2.16. Por ello se admite en
esta sección el uso de ωs/ωc = 2
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Caṕıtulo 3

Ayudas Lineales

Una forma muy extendida, en el contexto de los amplificadores de envol-
vente de aumentar el ancho de banda de un convertidor CC/CC es combi-
narlo con una etapa lineal. Un resumen de las técnicas más utilizadas puede
encontrarse en la sección 1.3.2. En este caṕıtulo se presenta una forma de
combinar el MIBuck con un amplificador lineal. Esta conexión se realiza en
paralelo, pero como novedad el control es diferente a los propuestos por [31]
y [32].

3.1. Idea principal

La idea principal que subyace bajo la combinación en paralelo de una
etapa conmutada con una etapa lineal es que la etapa lineal aporte la enerǵıa
cuando la dinámica de la etapa conmutada no permita reproducir la envol-
vente. Cuanto más capaz sea la etapa conmutada de reproducir envolventes
con mayor contenido armónico mejor será el rendimiento del conjunto. Este
comportamiento puede forzarse haciendo que ambas etapas procesen señales
distintas como [31], o obtenerse controlando la etapa conmutada de acuerdo
con la corriente que aporta el lineal, minimizando esta última, como en [32].
En esta tesis se pretende combinar el convertidor MIBuck con una etapa
lineal. Debido a la propia estructura del MIBuck, con múltiples niveles de
tensión, se hace dif́ıcil aplicar la técnica de [32] a esta topoloǵıa. En su lugar
se propone una nueva técnica. En ésta se introduce un bloque llamado com-
binador que realiza el reparto de carga entre la etapa conmutada y la lineal
basándose en la diferencia de tensión entre ambas. En este esquema, tanto la
fuente conmutada como la lineal tratan de reproducir la misma envolvente.
Como la dinámica de la conmutada es más lenta su tensión a la salida no
seguirá la envolvente con precisión. En este punto se asume que la etapa
lineal śı puede reproducirla. Por ello, la diferencia de tensión entre la etapa
lineal y la conmutada puede ser considerada el error en la reproducción. El

89
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combinador sensa este error y hace trabajar a la etapa lineal para que lo
minimice. Cuanto menor sea el error, es decir cuanto más capaz sea la etapa
conmutada de reproducir la envolvente, menos trabajará la etapa lineal y
mejor será el rendimiento.

En la figura 3.1 se muestra el esquema del sistema con la etapa conmu-
tada, la etapa lineal y el combinador.

Driver
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RD

M2

Vin1

M3

M1

Vin2

Vin3

Driver

Driver

Vref

Control

Etapa Lineal

Combinador

Etapa Conmutada

Figura 3.1: Esquema de la combinación de etapas lineales y conmutadas

3.1.1. Principio de operación

Para explicar el funcionamiento de la arquitectura propuesta se recurre
a la figura 3.2, que representa el equivalente de la etapa conmutada y de la
etapa lineal. El objetivo es que ambas etapas, conmutada y lineal, generen
sobre la carga la misma tensión. Si embargo, debido al filtro paso-bajo de
la etapa conmutada ésta tendrá una limitación tanto de ancho de banda
como de slew-rate. En la figura 3.2 se halla representada la versión más
simple de este filtro 1, formada solamente por la bobina L del MIBuck y
el condensador de desacoplo del RF PA CD. El RF PA es un amplificador
de Radio Frecuencia de Potencia. En este contexto actúa como carga del
convertidor CC/CC, por lo que en muchas representaciones, como en la
figura 3.1, se representa por una resistencia R.

1Este filtro puede optimizarse usando los filtros de la sección 2 sin que cambie el
funcionamiento descrito en esta sección
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Figura 3.2: Equivalente de la combinación de las etapas lineales y conmu-
tadas

Debido a su limitación en ancho de banda, la referencia de la etapa
conmutada será una versión limitada de la referencia general, de modo que
la etapa conmutada pueda reproducirla sin problemas conocida la frecuencia
de corte del filtro es fcorteM . Por ello se puede decir que la tensión que genera
la etapa conmutada tiene una componente armónica de frecuencia máxima,
frefMmax

. El MIBuck reproduce esta forma de onda a base de codificarla en
pulsos de frecuencia fSW , modulados por la referencia en ancho de pulso.
Estos impulsos, de valor medio < VM >Tsw , aplicados al terminal izquierdo
de la bobina L, provocan que la corriente de salida de la etapa conmutada
haga aparecer sobre la carga una tensión cuya valor medio coincide con la
tensión de referencia amplificada. Esta situación puede verse representada
en la figura 3.3a. Se entiende que la etapa conmutada con ciclo de trabajo
100 % y conmutando con el nivel de tensión mas alto tiene una ganancia:

Gconmutada =
Vin1

Vrefmax

, (3.1)

siendo Vrefmax la máxima tensión de referencia.

Por otro lado, la etapa lineal tiene un ancho de banda tal que se repro-
duce la referencia con la misma ganancia, sin ninguna limitación en cuanto
a contenido armónico. De este modo pueden distinguirse dos situaciones. La
primera de ellas, descrita en al figura 3.3b, es que se trate de reproducir
una forma de onda que puede ser generada por la etapa conmutada. En este
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Figura 3.3: (a) Tensión en el nodo de conmutación VM (b) Situación en que
la tensión en el lineal es igual que en el conmutado (c) Situación en que la
tensión en el lineal no es igual que en el conmutado

caso la tensión de salida de la etapa lineal es la misma que la de la etapa
conmutada < VM >Tsw . En esta situación la etapa lineal no procesa ningu-
na potencia, ya que no existe ninguna diferencia de tensión entre ambas
que pueda polarizar los diodos del combinador. El rendimiento del sistema
será fundamentalmente el de la etapa conmutada. La figura 3.3c representa
la otra situación posible, en que la tensión < VM >Tsw y la del lineal difieren.
En este caso uno de los diodos del combinador se polarizará directamente,
permitiendo a la etapa lineal absorber o aportar corriente hasta que la ten-
sión sobre la carga sea la que ella imponga, con un error debido a la tensión
de codo de los diodos Vγ . En este caso la etapa lineal procesa potencia y por
tanto aparecerá una merma en el rendimiento. En todas las situaciones, la
tensión en la carga es :

VRFPA =


< VM >Tsw si ILin = 0,

VLin − Vγ si ILin > 0,

VLin + Vγ si ILin < 0

(3.2)

Para explicar mejor el funcionamiento se recurre a utilizar como referen-
cia un pulso de tensión. La tensión de salida ante esta entrada puede verse en
la figura 3.4a. En la figura 3.4b puede verse la corriente que inyectan tanto
la etapa conmutada como la lineal. Ante un pulso, la corriente por la etapa
conmutada no puede seguir las rápidas transiciones de dicho pulso, por lo
que uno de los diodos se polarizará, permitiendo a la etapa lineal inyectar
la corriente necesaria para ajustar la tensión en la carga. En la figura 3.4a
puede apreciarse cómo la tensión en la carga difiere en Vγ de la del pulso
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Figura 3.4: (a) Tensión a la salida ante un pulso (b) Corrientes por el con-
mutado y por el lineal

en los instantes en que el lineal procesa potencia. A medida que la corriente
por el conmutado aumenta, la del lineal disminuye. En cuanto esta se hace
0, los diodos del combinador quedan inversamente polarizados y la tensión
en la carga pasa a ser la que impone la etapa conmutada De esta manera
la potencia queda repartida entre las dos etapas, minimizando el trabajo de
la etapa lineal que o bien aporta o bien absorbe la potencia necesaria para
tener en la salida la tensión deseada.

Descripción del proceso para reproducir un pulso

Para clarificar este funcionamiento se hará una descripción paso a paso
de la operación con el pulso a la entrada. Para ello se recurrirá a los modelos
simplificados representados en la figura 3.5. El primero de ellos (figura 3.5a)
es un modelo circuital que incluye la conmutación. Se corresponde con que la
etapa conmutada sea un Buck o bien el MIBuck conmutando con la tensión
más baja. El segundo (figura 3.5b) es un modelo promediado a la frecuencia
de conmutación del representado en la figura 3.5a. En ambos se asume que
la tensión que coloca el lineal a su salida, Vobj , es el valor deseado de la
tensión en la carga y coincide con el valor medio de la tensión en el terminal
izquierdo de la bobina, es decir D · Vin, donde D es el ciclo de trabajo del
convertidor.
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Figura 3.5: (a) Equivalente incluyendo la conmutación (b) Equivalente pro-
mediado

El papel del combinador se ve representado por los circuitos equivalentes
mostrados en la figura 3.6. El circuito de la figura 3.6a representa la situación
cuando la etapa lineal aporta corriente a la carga, siendo Vγ es la tensión
de codo de los diodos del combinador. En el caso de que la etapa lineal
absorba corriente, la situación se representa en la figura 3.6b. Si el lineal se
desconecta, es decir la tensión en la carga no difiere de la del lineal en ±Vγ ,
la situación se representa mediante el equivalente de la figura 3.6c.

La respuesta ante un pulso entre la tensión VobjL y VobjH puede verse
simulada en la figura 3.7. En ella se representan tanto la corriente IL en la
parte superior como la tensión VR en la parte inferior. Se ha representado
tanto el resultado de la simulación del modelo conmutado de la figura 3.5a
como el modelo promediado de la figura 3.5b. Los parámetros de la simu-
lación son fs = 4 MHz, Vγ = 0,3 V , L = 0,5 µH,R = 6 Ω, VobjH = 2,4 V ,
VobjL = 1,2 V y Vin = 4 V . Atendiendo a las transiciones al inicio y al fi-
nal del pulso se procede a explicar con detalle el funcionamiento del sistema.

En la figura 3.8 se muestra el inicio del pulso. Sobre el gráfico de la
corriente se hallan representadas con números los 3 estados en que se divide
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Figura 3.6: (a) Equivalente con lineal aportando corriente (b) Equivalente
con lineal absorbiendo (c) Equivalente con lineal desconectado

el proceso:

1. En esta situación la dinámica de la etapa conmutada, más lenta, hace
que sea el lineal el que aporte la corriente que fije la tensión en la
carga. El circuito equivalente que se aplica es el de la figura 3.6a. En
esta situación la tensión VR será:

VR = VobjH − Vγ , (3.3)

y como la tensión media en el extremo izquierdo de la bobina es VobjH ,
la bobina se carga con una tensión constante Vγ . Por tanto, la corriente
por la bobina es:

IL =
VobjL
R

+
1

L
Vγ · (t− Tini) , (3.4)

donde L es el valor de la inductancia y Tini el instante en el que
comienza el pulso. En ese instante inicial la bobina conduce una cor-
riente VobjL/R. La situación definida por (3.4) dura hasta el instante
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Figura 3.7: Simulación de la respuesta ante un escalón en el ciclo de trabajo

en que la corriente por la bobina alcanza el valor IL = (Vobj − Vγ) /R.
Ese instante tiene el valor TfinLineal, que responde a la expresión:

TfinLineal =
L

R

(
(VobjH − Vγ − VobjL)

Vγ

)
+ Tini. (3.5)

En este momento el lineal se desconecta y comienza la segunda fase
de la transición.

2. En esta segunda fase el lineal se halla desconectado, por lo que se
aplica el circuito equivalente de la figura 3.6c. La corriente por la
bobina responde a la expresión exponencial t́ıpica de la respuesta de
un circuito RL:

IL =
(VobjH − Vγ)

R
+
Vγ
R

1− e
t− TfinLineal

τ

 , (3.6)

siendo τ = L/R. Se considera que esta fase acaba en 5τ , en donde se
entra en el régimen permanente en el que la bobina conduce la corriente
media IL = VobjH/R y la tensión en la carga cumple VR = VobjH . Este
es el estado indicado como estado 3 en la figura 3.8.

En el flanco de bajada la situación es análoga, distinguiéndose los sigu-
ientes estados:
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Figura 3.8: Detalle del inicio del pulso

1. En el flanco de bajada la bobina conduce una corriente VobjH/R, lo que
provoca que la tensión en la carga sea mayor que VobjL . Por tanto el
lineal absorbe el exceso de corriente. El circuito que se aplica entonces
es el de la figura 3.6b. En esta situación la tensión VR será:

VR = VobjL + Vγ , (3.7)

y como la tensión media en el extremo izquierdo de la bobina es VobjL,
la bobina se descarga carga con una tensión constante −Vγ . Por tanto,
la corriente por la bobina es:

IL =
VobjH
R
− 1

L
Vγ · (t− Tfin) , (3.8)

donde L es el valor de la inductancia y Tfin el instante en el que finaliza
el pulso. Esta situación dura hasta el instante en el que la corriente
por la bobina vale IL = (VobjL + Vγ) /R. Ese instante tiene el valor
TfinLineal2, que responde a la expresión:

TfinLineal2 =
L

R
· 1

Vγ
· (VobjH − VobjL − Vγ) + Tfin. (3.9)

En este momento el lineal se desconecta y comienza la segunda fase
de la transición.

2. En esta segunda fase el lineal se halla desconectado, por lo que se
aplica el circuito equivalente de la figura 3.6c. La corriente por la
bobina queda determinada por la expresión:
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Figura 3.9: Detalle del fin del pulso

IL =
(VobjL + Vγ)

R
− Vγ
R

1− e
t− TfinLineal2

τ

 , (3.10)

siendo τ = L/R. Se considera que esta fase acaba en 5 cdottau, en
donde se entra en el régimen permanente en que la bobina deja de
conducir corriente y la tensión es VobjL . Este es el estado marcado en
la figura 3.9 como estado 3.

La corriente que procesa la etapa lineal se halla representada en la figura
3.10. Puede verse como al inicio del pulso el lineal aporta la corriente y como
esta disminuye linealmente hasta extinguirse. En el flanco de bajada el lineal
absorbe el exceso de corriente.
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Figura 3.10: Corrientes por el lineal ante el pulso

3.1.2. Combinación usando convertidores con filtros de Or-
den superior

Para aprovechar las mejoras en cuanto ancho de banda obtenidas con la
aplicación de filtros de orden superior a las etapas conmutadas, descritas en
el caṕıtulo 2, se han aplicado estos filtros al sistema de combinación de una
etapa lineal y un convertidor conmutado aqúı propuesto. El orden del filtro
debe ser impar, de modo que el filtro termine en una bobina que garan-
tice el comportamiento como fuente de corriente de la etapa conmutada. El
comportamiento del sistema con un filtro de orden superior es en esencia el
mismo que con una sola bobina. El filtro hace que la tensión media en un
peŕıodo de conmutación coincida con la de salida de la etapa lineal. Si ésta
difiere, el combinador pasa a fijar la tensión de salida aportando o absorbi-
endo la corriente necesaria. En la figura 3.11 puede verse el esquema de este
planteamiento.

Reproducción de pulsos con filtros de orden superior

Para comprobar la validez de la utilización de filtros de orden superior
en la combinaciones lineales, y comparar su funcionamiento con la versión
con una sola bobina, se ha recurrido a realizar la misma simulación que en
la sección 3.1.1. Inicialmente se ha empleado un filtro de Bessel-Thomson de
5o orden, con una frecuencia de corte fc = 1MHz, y adaptado a una carga
de 6 Ω.
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Figura 3.11: Esquema de la combinación de etapas lineales y conmutadas
con filtro de orden superior

Ahora en las transiciones en las que la etapa conmutada fije la tensión
la situación es bien diferente. La figura 3.12 servirá para explicarlo. En ella
se muestran los equivalentes promediados, cuando el lineal aporta corriente
(figura 3.12a), la absorbe (figura 3.12b) y está desconectado (figura 3.12c).
La figura 3.12d muestra el circuito equivalente para estudiar la evolución
de las magnitudes eléctricas en los elementos reactivos del filtro. Como en
el caso de una sola bobina, la tensión de codo del diodo, Vγ , determina la
evolución de la tensión en los condensadores y de la corriente por las bobinas
del filtro. Pero en lugar de ser una carga lineal, ésta se produce de acuerdo
a la evolución del circuito resonante representado. Los valores de bobinas y
condensadores se eligen de acuerdo a la familia de filtro elegida, carga, fre-
cuencia de corte y demás parámetros explicados en la sección 2. No obstante
el circuito a analizar difiere mucho del de un filtro en escalera, tal como se
aprecia en la figura 3.12d. Por tanto la evolución de tensiones y corrientes
en los mismos no tiene nada que ver con la asociada a las funciones de trans-
ferencia de los filtros estudiados en la sección 2.

En la figura 3.13 puede verse la tensión sobre la carga. Se ha emplea-
do el modelo promediado representado en la figura 3.12 y por comparación
una simulación a la frecuencia de conmutación. Como puede observarse en
la figura 3.13 el tiempo transcurrido hasta que la etapa conmutada se des-
conecta es menor. No obstante, la tensión de salida durante el periodo de
transición cambia más. Un detalle de esta misma figura puede verse en la
figura 3.14. El instante en el que la etapa lineal se desconecta se detalla so-
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Figura 3.12: (a) Equivalente con Lineal aportando corriente (b) Equivalente
con lineal absorbiendo (c) Equivalente con lineal desconectado (d) Simpli-
ficación del circuito 3.12b para calcular la excitación de los elementos del
filtro

bre ella. En la figura 3.14 se aprecia claramente cómo el rizado de la tensión
de salida es mucho menor, debido al mayor rechazo de la frecuencia de con-
mutación del filtro. La situación al final del pulso se encuentra en la sección
3.15.

La razón por la que la tensión de salida cambia durante el tiempo en el
que la etapa lineal debeŕıa estar fijando la tensión se debe a las fuertes varia-
ciones que sufre la corriente. Esta corriente provoca cambios en la tensión
de salida que hacen que el combinador se desconecte y se conecte sucesiva-
mente. Las figura 3.14 y 3.15 muestran también la corrientes por la bobina
de entrada. Durante las transiciones se pueden ver las oscilaciones debidas
a la respuesta del circuito de la figura 3.12d. En régimen permanente puede
verse cómo el rizado de corriente es mucho mayor, ya que la bobina L1 es
mucho menor que L. El valor de L1 viene determinado por el diseño del
filtro, de acuerdo a lo explicado en la sección 2.6.
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Figura 3.13: Tensión de salida en la combinación lineal con filtro de 5o Orden
y corriente por la bobina L1
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Figura 3.14: Detalle del inicio del pulso

Para valorar la potencia procesada por el lineal puede recurrirse a analizar
la figura 3.16. En ella se muestra la corriente que procesa la etapa lineal al
comienzo del pulso. Calculando el valor medio de la corriente en la simu-
lación los resultados muestran que la corriente media es ligeramente inferior
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Figura 3.15: Detalle del inicio del pulso

con el filtro de orden 5o. Esto implicaŕıa que el rendimiento de la combi-
nación al usar un filtro de 5o orden es algo mejor que el que presenta la
combinación con una sola bobina, ya que la etapa lineal tendŕıa que aportar
algo menos de potencia. Aśı mismo, una vez desconectada la etapa lineal,
la tensión de salida con el filtro de 5o orden presenta mucho menos rizado
de conmutación que la que emplea solo una bobina. En las aplicaciones de
comunicaciones a las que va aplicado, la disminución del rizado facilita el
cumplimiento de los diferentes estándares en cuanto a interferencia con otros
canales2.

No obstante la principal ventaja de usar un filtro de 5o orden está en
el mayor ancho de banda que es capaz de procesar la etapa conmutada. Al
ser capaz de reproducir formas de onda con un mayor contenido espectral
es de esperar que la etapa lineal tenga que realizar menos correcciones y por
tanto el rendimiento global sea mejor, pese a que el rendimiento durante el
transitorio debido al pulso sea muy similar.

Una vez estudiado el funcionamiento de la combinación lineal con filtros
de orden superior surge la pregunta acerca de qué especie de filtro resulta
más adecuada para implementar la combinación con una etapa lineal. Para
dilucidarlo se ha simulado el mismo escalón utilizando un filtro de Bessel-

2Las exigencias dependen del estándar y de la frecuencia de conmutación. Los efectos
del rizado podŕıan aparecer como una merma en el ACPR-Adjacent Channel Power Ratio
o como emisiones fuera de banda OOBE-Out Of Band Emissions
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Figura 3.16: Corrientes por la etapa lineal al inicio del pulso

Thomson, uno de Butterworth y otro de Legendre-Papoulis. En este caso se
han empleado solamente los modelos promediados. Como pudo verse, por
ejemplo en la figura 3.14, la evolución del modelo promediado es análoga a
la del modelo conmutado.

En la figura 3.17 puede verse la tensión que aparece en la carga al emplear
diferentes filtros. Sólo se ha representado la transición al inicio del pulso. Co-
mo puede verse todos los filtros presentan una respuesta oscilatoria acusada,
siendo esta de mayor duración con los filtros de Legendre-Papoulis y Butter-
worth que con el filtro de Bessel-Thomson. Este mismo efecto puede verse
en la figura 3.18, donde se muestran las corrientes por la primera bobina del
filtro, L1, y por la última L5. Resulta interesante cómo una vez finalizado el
transitorio la corriente es la misma por ambas.

Para decidir qué filtro responde mejor se valorará la corriente aportada
por el lineal durante la transición. Ésta se halla representada en la figura
3.19. Puede verse claramente cómo la duración del transitorio con el filtro
de Legendre-Papoulis es claramente mayor que con el filtro de Butterworth
y cómo el menor es claramente el transitorio asociado al filtro de Bessel-
Thomson. Por tanto la corriente media que aporta el lineal durante la tran-
sición es menor con el filtro de Bessel-Thomson que con los otros, por lo que
el lineal procesa menos potencia y por tanto el rendimiento será mejor con
el filtro de Bessel-Thomson. Que las oscilaciones duren menos con el filtro
de Bessel-Thomson parece intuitivo ya que, como pudo verse en la sección
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Figura 3.17: Simulación de la tensión de salida con diferentes filtros

2.2.2, la respuesta al escalón de este tipo de filtros no es oscilatoria, mien-
tras que la de los filtros de Legendre-Papoulis y Butterworth śı lo son. La
adición de la etapa lineal provoca oscilaciones en un sistema que de natural
no las tiene. Por tanto parece lógico suponer que causará el mismo efecto,
acentuado, en sistemas que de natural presentan una respuesta oscilatoria.
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Figura 3.18: Simulación de las corrientes por las bobinas L1 y L5 con difer-
entes filtros
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Figura 3.19: Corrientes por la etapa lineal con diferentes filtros
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3.2. Descripción del sistema

En esta sección puede verse una pequeña descripción de cada una de
las partes que componen el sistema. Los detalles del mismo y los resultados
experimentales con esta estructura pueden encontrarse en 4.4.

3.2.1. Etapa conmutada

La etapa conmutada es un convertidor MIBuck. Es necesario que su fil-
tro de salida acabe en una bobina para que su salida se comporte como
una fuente de corriente. En una primera versión se utilizará como filtro de
salida una bobina adaptada a garantizar el modo de conducción continuo
del convertidor, de acuerdo con lo expresado en [18] y que puede verse en
la sección 2.4.1. Con esta configuración la etapa conmutada introduce una
corriente en la carga proporcional al ciclo de trabajo y al nivel que conmuta.

En una evolución posterior el filtro de salida se optimiza de acuerdo al
desarrollo de 2.6. Para seguir manteniendo el comportamiento de la etapa
conmutada como fuente de corriente es necesario utilizar un filtro de orden
impar. En la figura 3.11 puede verse el esquema de la combinación con un
filtro de quinto orden. El esquema de control no aparece pero es el mismo
que el de la figura 3.1.

3.2.2. Etapa Lineal

La etapa lineal (representada en la figura 3.20) en este trabajo está cons-
truida en torno a amplificadores operacionales. Es necesario que éstos tengan
un ancho de banda suficiente para reproducir la envolvente. El otro requi-
sito importante es que sean capaces de procesar una potencia apreciable,
ya que deben poder alimentar el RF PA y, más concretamente, que sean
capaces de trabajar con tensiones en torno a los 30 V, la cual es una tensión
de operación t́ıpica para muchos RF PA. Estos dos requerimientos limitan
bastante la oferta de amplificadores operacionales disponibles. La mayoŕıa
de operacionales que pueden trabajar en estas condiciones son operacionales
realimentados en corriente. En este tipo de operacionales el ancho de banda
se ve afectado por el valor de las resistencias que configuran la ganancia. El
mejor ancho de banda se obtiene configurándolos como amplificador inversor.

La limitación de ganancias disponibles hace que sea necesario una es-
tructura de al menos dos operacionales en cascada. El primero de ellos da
la ganancia de tensión requerida, mientras que el segundo da la ganancia
de corriente. Si la tensión de salida ronda los 30 V el segundo operacional
proporciona ganancias de tensión y corriente, repartiendo la ganancia de
tensión requerida entre ambos. Como el primer amplificador casi no procesa
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potencia puede elegirse un amplificador operacional realimentado en tensión,
con lo que las limitaciones de ganancia son mucho menos estrictas que en
el caso de los realimentados en corriente. La ganancia debe configurarse de
modo que sea la misma que la de la etapa conmutada, ya que el objetivo
es que ante la misma referencia las dos etapas traten de generar la misma
tensión. Esta configuración se logra con las resistencias Rg1, Rf1, Rg2 y Rf2.
Aprovechando que las envolventes son estrictamente positivas, es posible ali-
mentar asimétricamente los operacionales. No obstante, éstos están diseñados
para alimentarse de manera simétrica, por lo que de no hacerlo aśı puede
degradarse su funcionamiento. Por tanto y con objeto de optimizar el rendi-
mento solamente se alimenta de manera asimétrica el segundo de ellos (La
tensión VLin+ es diferente de VLin−, mientras que VSig+ = −VSig−). De este
modo se consigue por un lado optimizar el rendimiento de la etapa lineal en
caso de tenga que absorber el exceso de corriente de la etapa conmutada y
por otro aumentar la tension que el operacional puede aportar, ya que ésta
está limitada por la tensión de alimentación. Suponiendo que el operacional
esté pensado para alimentarse a ±15V , se podŕıa alimentar con una tensión
VLin+ = 30V y una tensión VLin− = 0V . Lamentablemente los operacionales
funcionan mejor con una pequeña tensión en VLin− con lo que la VLin+ se
ve disminuida.

Vlin+

Rg1

Rf2

Rg2

Vlin-

Vsig+

Rf1

Vsig-

Figura 3.20: Etapa lineal
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3.2.3. Combinador

El combinador está formado por una pareja de diodos en anti-paralelo.
En cuanto la diferencia de tensión entre la tensión sobre la carga debida a
la etapa conmutada y la de la etapa lineal supera la tensión de codo, Vγ , de
estos diodos, la etapa lineal aportará o absorberá la corriente necesaria para
que la tensión en la carga sea la que ella imponen (±Vγ como pudo leerse en
la sección 3.1.1). Si se usan diodos Schottky la tension de codo, Vγ , es muy
pequeña y la tensión de salida es prácticamente la del lineal. Precisamente el
valor de Vγ es uno de los factores que determinan el tiempo de conducción de
la etapa lineal, como pudo verse en la sección 3.1.1. Por tanto, será necesario
establecer una solución de compromiso entre la precisión de la forma de onda
a reproducir y el rendimiento.
Es necesario destacar que la máxima tensión que soportan estos diodos es
la de codo del otro, por lo que es posible utilizar diodos de tensiones bajas
con las ventajas que ello conlleva en cuanto a parásitos. No obstante, es
necesario tener en cuenta que la corriente que pueden llegar a conducir estos
diodos puede ser apreciable.

3.2.4. Sistema de control

El sistema de control se halla representado en la figura 3.21. Todo él
es digital, por lo que se incluyen los conversores analógico-digital (CAD) y
digital-analógico necesarios para su operación. La envolvente de referencia
es reproducida por un generador de señal.

La tarea del sistema de control es lograr que las etapas lineales y con-
mutadas reproduzcan la misma tensión al mismo tiempo. El filtro paso bajo
limita el contenido armónico de la envolvente para que pueda ser repro-
ducido por la etapa conmutada. En función del valor de esta referencia se
seleccionará qué nivel del MIBuck conmuta y qué ciclo de trabajo se apli-
ca. El filtro pasobajo está implementado como un filtro digital FIR (Finite
Impulse Response), por lo que su retardo de grupo es plano. La etapa de
potencia se comporta como un conversor digital analógico que transforma
la versión paso bajo de la envolvente en una tensión sobre el RF PA.

La rama que genera la referencia para la etapa lineal es retrasada para
compensar el retardo que introduce el filtro FIR, la generación del PWM y
el filtrado de la etapa de potencia. Posteriormente es convertida a analógica
y amplificada por la etapa lineal. De este modo se logra que la tensión que
genera la etapa lineal y la conmutada estén alineadas temporalmente.
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Retardo

FPGA

CAD

CDA

PWM y 

Selección de 

nivel

A los drivers de 

los transistores

A la etapa linealVref

Figura 3.21: Sistema de Control

3.3. Conclusiones

El sistema aqúı descrito presenta una forma de combinar una etapa lineal
y una conmutada de una forma diferente a las hasta ahora existentes. Como
principal ventaja cabe destacar la simplicidad de su control, ya que evita
complejas separaciones de frecuencias como en [31]. También se evita que
la etapa lineal controle la conmutada [32]. De esta manera cualquier mejora
en la etapa conmutada no implica ningún cambio en la etapa lineal. Los
resultados con este sistema pueden encontrarse aplicados a una resistencia
en 4.4 y en 4.5 sobre un RF PA real.



Caṕıtulo 4

Resultados Experimentales

4.1. Montaje experimental

Pese a que en este documento se describen varios tipos de convertidores,
todos ellos son muy similares, ya que se trata de variaciones sobre la misma
topoloǵıa. Todos los prototipos comparten el sistema de control, basado
en una FPGA, y los componentes electrónicos de las plantas de potencia
son iguales. De esta manera también se establece una comparativa justa
entre ellos. A continuación se describe el sistema de control y las plantas
de potencia, aśı como los drivers, que trasladan las señales de control de la
FPGA a los transistores.

4.1.1. Sistema de control

El sistema de control está basado en una FPGA. Para todas las pruebas
se ha usado una Virtex 4 SX 35 del fabricante Xilinx. Su software, programa-
do en VHDL, se encarga de generar las señales de control de los drivers, de
modo que los transistores conmuten con el ciclo de trabajo adecuado para
obtener la señal deseada a la salida. La frecuencia de conmutación, salvo
que se especifique lo contrario, ha sido fijada a 4 MHz. El bloque Modulador
de Ancho de Pulso Digital (Digital Pulsewidth Modulator-DPWM ) toma un
valor digital de ciclo de trabajo y genera la forma de onda correspondiente.
También selecciona qué transistor conmuta. Su funcionamiento está descrito
en [18]. Un esquema simplificado puede verse en la figura 4.1.

Para digitalizar la señal se emplean conversores analógico digitales THS1530
de Texas Instruments. Estos toman la señal de un generador de señal que
genera la envolvente a reproducir. La resolución de los mismos es de 10 bit y
la frecuencia de muestreo de 15 MHz. Como todos los prototipos operan en
lazo abierto, el valor de la envolvente que digitaliza el conversor es utilizado
como valor del ciclo de trabajo. De este modo se consigue, una vez garan-
tizado el MCC del convertidor mediante el proceso descrito en la sección
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2.4.1, que la tensión de salida sea proporcional a la de referencia que genera
el generador de funciones.

En el caso del convertidor asistido linealmente, descrito en la sección 3,
el sistema de control, detallado en dicha sección, es algo más complejo. En
concreto el filtro digital y el retardo para lograr el alineamiento entre la señal
proveniente del lineal y la proveniente del conmutado se ha implementado en
Xilinx System Generator, por sus facilidades a la hora de manejar sistemas
de procesado de señal. En este caso se utiliza también un conversor digital
analogico THS5651 de Texas Instruments. Éste opera a una frecuencia de
conmutación de 15 MHz y tiene una resolución de 10 bits. En la figura 3.21
puede verse el esquema del control de dicha etapa.

FPGA Virtex 4

THS1530

ADS11

10

10

A la etapa lineal

Del generador de la referencia

Drivers MOSFETs

Solo presente si se usa el lineal

Figura 4.1: Esquema de la etapa de control

4.1.2. Planta de Potencia

Tensiones de entrada y carga

En esta tesis se presentan dos requisitos de potencia muy diferentes. El
primero de ellos consiste en mantener una comparativa con los convertidores
desarrollados en [18]. En ella se fijaban unas tensiones de entrada de 4, 8 y
12 V, y se operaba con diferentes cargas. En este caso, dado que es necesario
emplear un nuevo filtro para cada carga, se ha optado por mantenerla fija
con un valor de 6, 4 Ω.

El otro requisito de potencia era satisfacer los requerimientos del RF PA
descrito en la sección 4.5.2. Éste presenta un rendimiento máximo entorno a
los 28 V. Por tanto las tensiones elegidas para la conmutación son 9, 18 y 28
V. Mediciones sobre el RF PA detalladas en la sección 4.5.2 muestran que se
comporta de manera similar a una resistencia de 33 Ω, por lo que también
se han realizado mediciones usando una carga resistiva de este valor.
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Drivers

Para trasladar la señal de la FPGA a los transistores de la etapa de
potencia se utiliza un sistema de Drivers aislados. Esto es debido a que la
fuente de los transistores se halla referida al nodo de conmutación, siendo por
tanto necesario referir las señales de puerta a dicho nodo de conmutación.
Este sistema se halla representado en la figura 4.2. El primer elemento de
la cadena de aislamiento es un aislador digital IL610. Éste sensa la salida
digital de la FPGA mediante un sistema de magneto resistencia y pasa la
información a su salida. Ésta está conectada al driver EL7156 de Intersil,
que traslada esta señal a la puerta del transistor, con una amplitud de 12 V
referidos al nodo de conmutación (la fuente de los MOSFETs). Los aisladores
digitales IL610 se alimentan a 5 V.

IL610 EL7156

Barrera de aislamiento

FPGA

Puerta 

MOSFET

Fuente MOSFETs

VdriverVaislador

Al nodo de 

conmutación

Figura 4.2: Esquema del sistema de Drivers

Transistores y Diodos

Los transistores elegidos son los IPD135. Éstos presentan una baja ca-
pacidad de puerta, lo que les hace adecuados para conmutar a la frecuencia
de 4 MHz seleccionada como frecuencia de conmutación. Los diodos son unos
B360 de Diodes Inc. Es necesario destacar que estos semiconductores están
sobredimensionados para la potencia que realmente procesan. No obstante,
se han mantenido para mantener la planta de potencia descrita en [18] y
poder establecer una comparativa justa.
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Amplificador Lineal

Como pudo leerse en la sección 3.2.2 la oferta de amplificadores opera-
cionales capaces de manejar niveles de potencia significativos dentro de un
gran ancho de banda es muy limitada. Básicamente se reduce a los del fabri-
cante APEX, de gran calidad y precio, y al LT1210 de Linear Technologies,
que es el utilizado en este trabajo. Este amplificador esta diseñado para ali-
mentarse a ±15 V, y aqúı se ha usado alimentado a 28 y a -1,8 V, en el
caso de alimentar el RF PA real (o una resistencia equivalente de 33Ω), y a
15 y a -2 V, cuando se hacen pruebas sobre una resistencia de 6, 4Ω. Dado
que es un operacional realimentado en corriente, su ganancia está limitada
por las recomendaciones del fabricante. Para proporcionar la ganancia de
tensión necesaria desde el generador de la referencia hasta los niveles nece-
sarios de operación se han empleado un THS3001 y un THS4001 de Texas
Instruments. El primero de ellos es realimentado en corriente y el segundo
realimentado en tensión, siendo sus caracteŕısticas comparables.

4.2. Resultados con filtros de orden superior

De acuerdo con los resultados del caṕıtulo 2 se ha construido un MIBuck
y se ha diseñado un filtro de Bessel-Thonsom de 4o Orden con una frecuen-
cia de corte de 1 MHz adaptado a una carga de 6,4 Ω. Los valores de los
elementos del filtro pueden encontrarse en la tabla 4.2. La frecuencia de
conmutación es de 4 MHz. La planta de potencia y el control responden a
lo descrito en la sección 4.1.

El rendimiento del sistema puede verse en la tabla 4.1, donde puede verse
que en todo caso ronda el 90 %. En ella se muestra la potencia aportada por
cada una de las fuentes del MIBuck. Se ha excluido el consumo del sistema
de control y de los drivers.

Respecto a las caracteŕısticas dinámicas, en la figura 4.3 puede verse
cómo el MIBuck con el filtro mejorado reproduce sin problemas la envolvente
del estándar de comunicaciones EDGE. En esta misma prueba el MIBuck de
[18] tenia algún problema en alguna transición que quedaba fuera del ancho
de banda del filtro. La figura 4.4 muestra la excursión de corriente en la
primera bobina de este filtro y el rizado de conmutación cuando el MIBuck
proporciona una tensión de salida de 6 V. Puede apreciarse que tiene un
nivel muy bajo, en torno al 2 % de la tensión de salida. Resulta importante
destacar que la corriente por la primera bobina adquiere la forma de ram-
pas, como en los convertidores CC/CC tradicionales con filtro de segundo
orden. Esto prueba que las suposiciones hechas en la sección 2.4 acerca de
que la tensión en el primer condensador es muy semejante a la existente en
la salida son correctas.
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Tabla 4.1: Rendimiento del MIBuck con filtro de Bessel de Orden 4

Forma Onda PVin1(W) PV in2(W) PV in3(W) PSalida(W) η%

Seno 100 kHz 5,3 2,8 0,63 7,7 88
Seno 200 kHz 5,3 2,8 0,65 7,6 86,7
Seno 600 kHz 4,3 2,7 0,81 6,7 86,3

EDGE 6,35 5,26 0,61 10,67 87,2

40 ms

1
0

 V

1
.5

 A

3
0

0
 m

V

Tensión de salida

Tensión de Referencia

Corriente L1

Figura 4.3: Envolvente del Estándar EDGE

Para comprobar la mejora en cuanto a comportamiento dinámico que
representa la introducción de filtros de mayor orden, se observa la respuesta
ante un escalón en la tensión de control. Es decir, que el sistema intente
reproducir un escalón. Donde el MIBuck de [18], conmutando a la misma
frecuencia, presenta un slew-rate de 6V/µs, éste presenta uno de 24V/µs, lo
que representa algo mas de 4 veces mejor slew-rate.
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1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por  L1

Rizado de la tensión de salida

400 ns

Figura 4.4: Tensión de salida, rizado de conmutación y corrientes por L1

utilizando el MIBuck con un filtro Bessel de 4o Orden

1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por L1

Tensión de Referencia

1 ms

Figura 4.5: Respuesta ante el escalón del MIBuck con un filtro Bessel de 4o

Orden

Para comprobar los resultados teóricos con otros filtros se ha constru-
ido un filtro de Butterworth y otro de Legendre-Papoulis, con las mismas
especificaciones que el filtro de Bessel-Thomson descrito anteriormente. Los
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resultados frente a un escalón en la tensión de referencia pueden encontrarse
en la figura 4.6. En ella puede verse cómo ambas respuestas presentan una so-
breoscilación, si bien ésta es menor que la teórica descrita en la sección 2.2.2.
Esta disminución puede ser debida a la presencia de resistencias parásitas
en los componentes. No obstante, los resultados concuerdan bastante bien
con la teoŕıa. Es importante destacar que el retardo entre el escalón en la
tensión de referencia y el de la tensión de salida se deben fundamentalmente
al sistema de control y al propio retardo del filtro. Los slew-rates obtenidos
rondan los 22V/µs para el filtro de Legendre-Papoulis y los 23V/µs para el
filtro de Butterworth. La medida de slew-rate es complicada, por lo que se
puede considerar que en todos los filtros ésta ronda los 24V/µs. Ello implica
una mejora entorno a 4 veces en el slew-rate con relación al filtro tradicional
de 2 elementos.

En la figura 4.7 se aprecia el rizado de conmutación en la tensión de
salida. Puede observarse cómo éste es mucho menor que el obtenido con el
del filtro de Bessel-Thomson. En concreto el rizado obtenido con el filtro de
Legendre-Papoulis (figura 4.7b) ronda el 0, 9 % y con el filtro de Butterworth
el 1 %. Valores por debajo de los obtenidos por el filtro de Bessel-Thomson
debido al mayor rechazo que presentan estos filtros a la frecuencia de con-
mutación.
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1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por L1

Tensión de Referencia

1 ms

(a)

1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por L1

Tensión de Referencia

1 ms

(b)

Figura 4.6: Respuesta al escalón con los filtros de: (b) Butterworth y de (c)
Legendre-Papoulis
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400 ns

1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por  L1

Rizado de la tensión de salida

(a)

400 ns

1 A

10 V

1 V

Tensión de salida

Corriente por  L1

Rizado de la tensión de salida

(b)

Figura 4.7: Tensión de salida, rizado de conmutación y corrientes por L1 con
los filtros de: (a) Butterworth y de (b) Legendre-Papoulis
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Por último se han medido también las funciones de transferencia de los
filtros de salida del convertidor. Para ello se ha empleado un analizador de
redes. Debido a que el filtro se ha diseñado para ser usado con una fuente
de impedancia de salida nula, es necesario aislar el filtro de la impedancia
de salida del analizador (50 Ω). Para ello se ha utilizado un amplificador
operacional configurado como seguidor de emisor y se ha calibrado el anal-
izador de redes para tener en cuenta el desfase que introduce el seguidor.
El esquema de dicho montaje puede verse en la figura 4.8. Los diagramas
de Bode de magnitud de los filtros, cuyos elementos aparecen en la tabla
4.2, puede verse en la imagen 4.9. Puede comprobarse el parecido con la de
los diagramas de Bode de módulos de los filtros del caṕıtulo 2. No obstante
aunque en apariencia todos tengan la misma frecuencia de corte, esta vaŕıa
aproximadamente un 1 % entre todos ellos, debido a que resulta muy com-
plejo obtener de los valores exactos de los elementos reactivos.

Analizador de Redes

50 W   

RLL1 L3

C2 C4

Figura 4.8: Esquema del montaje para medir el filtro

Tabla 4.2: Elementos para el filtro del MIBuck

Tipo de Filtro L1 (µH) C2(nF) L3(µH) C4(nF)

Butterworth 1,559 39,2 1,1 0,9
Legendre-Papoulis 1,642 41,3 1,455 1,6
Bessel-Thomson 1,529 24 0,624 0,53
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Figura 4.9: Diagrama de Bode de los filtros construidos

4.3. Resultados con MIBuck Multifase

Para comprobar las ventajas de la arquitectura del MIBuck multifase
frente al MIBuck de una sola fase, se ha construido un prototipo con los
mismos semiconductores y control que el prototipo de la sección 4.2. La fre-
cuencia de conmutación es de 4 MHz. El filtro es un filtro de Bessel de orden
4 con una frecuencia de corte de 2 MHz. Los valores de los elementos del
filtro pueden encontrarse en la tabla 4.3.

El rendimiento es ligeramente superior al de la versión de una sola fase,
merced a que por cada transistor y diodo circula la mitad de la corriente.
Los resultados pueden encontrarse en la tabla 4.4. Como puede verse ronda
también 90 %. En estas mediciones también se ha excluido el consumo del
sistema de control y de los drivers.

No obstante, la principal ventaja de la arquitectura multifase puede verse
en la figura 4.10. En ella se comparan un MIBuck con una sola fase y filtro de
Bessel de 1 MHz con un MIBuck de dos fases con filtro de Bessel de 2 MHz.
La cancelación del rizado de conmutación t́ıpico de los multifases provoca
que en las mismas condiciones que en la figura 4.10a (4,7 V de tensión de
salida), se obtenga un rizado de conmutación mucho menor, un 4 % en lugar
de un 6,5 %, pese a que el ancho de banda del filtro es el doble. Además
puede verse cómo este rizado es de mayor frecuencia que en el de una sola
fase. Se ha elegido esta tensión de salida ya que se evita uno de los puntos
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de funcionamiento de cancelación de ruido del multifase. Puede apreciarse
también la ecualización de las corrientes por las bobinas iniciales del filtro.

400 ns
8 V

Tensión de salida

Corriente por  L1

Rizado de tensión de salida

500 mA

500 mV

(a)

400 ns
8 V

Tensión de salida

Corriente por  L1m

Rizado de tensión de salida

500 mA

500 mV

(b)

Figura 4.10: Rizado de tensión de salida utilizando (a) el MIBuck y (a) el
MIBuck Multifase

En cuanto al comportamiento dinámico, éste debe ser mejor respecto a
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la versión de una sola fase ya que el ancho del filtro es el doble. En la figura
4.11 puede verse la respuesta frente al escalón. En este caso el valor que
arroja el slew-rate alcanza los 25 V/µs. Lo que es ligeramente superior a la
versión con una sola fase.

1
2

 V

5
0

0
 m

V

1 ms

Tensión de salida

Tensión de Referencia

Figura 4.11: Slew-rate utilizando el MIBuck Multifase

En la figura 4.12 puede verse como el convertidor multifase reproduce
una envolvente del estándar EDGE. En ella puede verse como la corriente
se reparte por igual entre las bobinas de entrada, salvo en algún transitorio.

Tabla 4.3: Elementos para el filtro del MIBuck Multifase

L1 (µH) C2(nF) L3(µH) C4(nF)

1,53 12,16 0,312 2,63
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0.4 V

Tensión de salida

Corriente por  L1m

Tensión de referencia

Figura 4.12: Señal del estándar EDGE reproducida por el MIBuck multifase

Tabla 4.4: Rendimiento del MIBuck Multifase con filtro de Bessel de Orden
4

Forma Onda PVin1(W) PV in2(W) PV in3(W) PSalida(W) η%

Seno 100 kHz 5,35 3,04 0,72 8,11 89
Seno 200 kHz 4,96 3,22 0,76 7,95 89
Seno 600 kHz 2,03 4,4 1,1 6,7 88

EDGE 6,67 5,62 0,54 11,47 89

4.4. Resultados con ayudas Lineales

Con el objeto de comprobar las mejoras que introduce la combinación de
un MIBuck con una etapa lineal como se describe en 3, se ha implementado
un prototipo basado en el MIBuck de [18], al que se le retira el condensador
de salida. La etapa lineal está construida de acuerdo con lo descrito en 3.2.2
y 4.1.2.

En este caso, la carga que simula el RFPA es de 6 Ω. La bobina L1 de la
etapa conmutada tiene un valor de 5 µH, lo que le proporciona a la etapa
conmutada un ancho de banda de unos 300 kHz. El filtro pasabajos de la
etapa de control limita el ancho de banda de la referencia del MIBuck a ese
valor, de acuerdo con lo expresado en 3.2.4.

La figura 4.13 muestra el funcionamiento del sistema reproduciendo la
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envolvente de una señal de comunicaciones del estándar WCDMA. Como
puede verse, la salida sigue a la referencia casi a la perfección. La figura 4.14
muestra las corrientes por la bobina L1 de la etapa conmutada y la de la
etapa lineal. Es fácilmente apreciable cómo la corriente de la etapa conmu-
tada es estrictamente positiva y tiene menos componentes de alta frecuencia
que la que aporta el lineal.



126 Caṕıtulo 4: Resultados Experimentales

Tensión de 
Salida

Tensión de Entrada

1
 V

1
0

 V

1
 A

4 msTensión de salida

Tensión de Referencia

Corriente L1

Figura 4.13: Envolvente del estándar WCDMA reproducido por la combi-
nación MIBuck + lineal
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Figura 4.14: Corrientes por la etapa conmutada y lineal al reproducir la
envolvente del estándar WCDMA
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Para determinar el slew-rate de la combinación se reproduce un escalón.
Observando la figura 4.15 puede observarse claramente cómo la tensión de
salida llega a su valor máximo mucho antes que la corriente que aporta la
etapa conmutada. Se aprecia también claramente que mientras que la po-
tencia la aporta la etapa lineal, es decir, mientras la corriente por la etapa
conmutada crece, la tensión de salida es algo menor, debido a la tensión de
codo de los diodos del combinador. En la figura 4.16 puede apreciarse un
detalle para calcular el valor del slew-rate. Este ronda los 130 V/µs, mien-
tras que sin etapa lineal ronda los 6 V/µs. El reparto de corrientes entre
las etapas lineal y conmutada puede verse en la figura 4.17. Se ve cómo al
inicio del pulso toda la corriente la aporta el lineal y como a medida que
aumenta la corriente por el conmutado, ésta disminuye. En el flanco de ba-
jada puede verse cómo el lineal absorbe el exceso de corriente de la etapa
conmutada, respetando los flancos de subida y de bajada del pulso. En la
figura 4.17 Puede verse también cómo la evolución de la corriente por la
etapa conmutada es muy lineal, tal y como se explicó en la sección 3.1.1. La
escasa no linealidad puede ser debida a las resistencias parásitas de bobinas,
condensadores y MOSFETs.
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Figura 4.15: Respuesta al escalón de la combinación de la etapas conmutadas
y lineal
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Figura 4.16: Detalle de la respuesta al escalón de la combinación de la etapas
conmutadas y lineal
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Figura 4.17: Reparto de corrientes en de la combinación de la etapas con-
mutadas y lineal
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El rendimiento de la combinación de las etapas lineal y conmutada es
algo menor que el del MIBuck, y depende del contenido armónico de la for-
ma de onda que reproduce, fundamentalmente de cuanta potencia procesa el
lineal. En la tabla 4.5 se muestra la potencia demandada a cada fuente para
envolventes de los estándares EDGE1 y WCDMA2. En la tabla 4.6 se mues-
tra el rendimiento obtenido y el reparto de potencias entre las etapas lineal
y conmutada para ambas señales. Como la envolvente de WCDMA tiene un
contenido armónico muy superior a la de la EDGE, la etapa lineal trabaja
mucho más y la combinación del MIBuck y el lineal resulta mucho menos
eficiente. En esta ocasión tampoco se han tenido en cuenta los consumos del
sistema de control y de los drivers.

Tabla 4.5: Potencias en la combinación lineal

Forma de Onda PVin1(W) PV in2(W) PV in3(W) PLin+(W) PLin−(W) Psalida(W)

EDGE 4,74 0,78 0,63 1,5 0,08 9,75
WCDMA 0,2 2,3 1,96 1,7 0,4 4,2

Tabla 4.6: Reparto de potencias entre la etapa lineal y conmutada y
rendimiento

Forma de Onda
Plin

Pentrada
( %)

Pconmutado
Pentrada

( %) η( %)

EDGE 13,3 86,7 82
WCDMA 31,8 68,2 63,6

Combinación de etapa lineal y etapa conmutada con filtro de orden
5o

Para comprobar la validez de las simulaciones realizadas en la sección
3.1.2 se ha observado la respuesta al escalón del sistema detallado en la
sección 4.5.3. Este es una combinación lineal en la que se emplea un MIBuck
con un filtro de Bessel-Thonsom de 5o orden con una etapa lineal. El filtro
tiene una frecuencia de corte de 1 MHz y está adaptado a la carga que
representa el RF PA. En la sección 4.5.2 puede verse que este valor es de
33Ω.
La respuesta del mismo puede observarse en la figura 4.18. En ella se aprecian
oscilaciones similares a las mostradas en la figura 3.16. El slew-rate medido
es superior al de la combinación etapa lineal-etapa conmutada utilizando una

1Enhanced Data rate for GSM Evolution un estándar de telefońıa móvil
2Wideband Code Division Multiple Acces otro estándar te telefońıa móvil
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sola bobina, ya que en aquella ocasión la carga era de 6, 4Ω, mientras que en
esta es de 33Ω. Este slew-rate ronda los 300V/µs. Esta mejora respecto a lo
presentado en la sección anterior, sección 4.4, viene determinada porque la
resistencia que representa la carga es mucho mayor, por tanto las corrientes
por la etapa lineal son más pequeñas y el op-amp puede alcanzar un slew-rate
mayor3.

4 ms

30 V

Tensión de salida

  Corriente MIBuck

  Corriente Lineal

Tensión de Referencia

400 mV

1 A

Figura 4.18: Respuesta al escalón con la combinación lineal y el filtro de 5o

orden

4.5. Resultados sobre un amplificador de Potencia
de Radiofrecuencia

4.5.1. Montaje experimental

Para comprobar el funcionamiento de las soluciones planteadas en esta
tesis como modulador de envolvente se ha integrado un convertidor MIBuck
con filtro de 5o orden y ayuda lineal en un banco de pruebas que implemen-
ta un transmisor polar. Este banco de pruebas ha sido desarrollado por el
equipo del Dr. Jose Ángel Garćıa de la Universidad de Cantabria.

El esquema del banco de pruebas puede verse en la figura 4.19. En ella se
ha representado tanto la parte transmisora, que incluye los amplificadores

3En las hojas de caracteŕısticas del LT1210 el slew-rate especificado es 900 V/µs con
ganancia unidad, alimentación simétrica de ±15 V y sobre una carga de 400Ω
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de RF y de envolvente bajo test, como el receptor empleado para comprobar
la calidad de la transmisión.

Atendiendo a la parte del transmisor, los dos elementos principales son
un par de generadores vectoriales de señal Agilent E4428C ESG, que repro-
ducen las formas de onda asociadas a la envolvente y a la señal de RF a
procesar. Estos generadores son programados desde MATLAB y se cargan
uno con la envolvente a procesar y el otro con la señal que se quiere mo-
dular en RF. En el caso de que el sistema actúe como transmisor polar se
modula la señal de RF en fase solamente. En el caso de que actúe como
transmisor h́ıbrido, la señal de RF se modula en fase y amplitud, de acuerdo
al nivel de potencia en el que se realiza la separación. Puede encontrarse una
breve descripción de los transmisores polares e h́ıbridos en la sección 1.1.2.
Para garantizar el alineamiento de las ramas de envolvente y fase, ambos
generadores están sincronizados, pudiendo ajustarse el retardo entre ellos.
De este modo se consigue limitar la distorsión inherente al desajuste de las
ramas de fase y envolvente. El resto de elementos de la parte del transmisor
está formado por el driver del RF PA4 , el RF PA propiamente dicho y el
modulador de envolvente. Estos dos últimos son los dispositivos bajo test.

Para comprobar la calidad de la señal reproducida por el transmisor
polar se emplea el receptor. El primer elemento es un atenuador que protege
al resto de elementos del sistema de los niveles de potencia amplificados
por el RFPA. Para verificar los niveles de potencia se emplea un medidor
E4418B de Agilent. La señal de RF es traslada en frecuencia por el analizador
de espectro E4407B. Aunque es posible visualizar los espectros de la señal
transmitida con este equipo, en este montaje se emplea como mezclador. La
salida de este mezclador es digitalizada por una bateŕıa de digitalizadores
VSA 89600s. La salida de los mismos es enviada al PC donde el software
de analisis, tambien llamado VSA 89600, muestra diversos parámetros de la
señal recibida, lo que permite evaluar su calidad.

4.5.2. Descripción del RF PA

El RF PA ha sido diseñado también por el equipo del Dr. Jose Ángel
Garćıa. Se trata de un amplificador clase E basado en un transistor HEMT
(High Electron Mobility Transistor) de Nitruro de Galio. Éste es el CGH35030
de Cree. Su frecuencia central es de 770 MHz, presenta una PAE del 80 %,
con una tensión de drenador de 28 V y es capaz de procesar 18 W a la salida.

La clase E, presentado en [39] por Nathan y Alan Sokal, es un tipo

4La tarea del driver del RF PA es amplificar la salida del generador vectorial que
reproduce la señal de fase hasta los niveles necesarios para que el RF PA trabaje en
saturación.
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Figura 4.19: Esquema del Banco de pruebas del transmisor polar

de RF PA de alta eficiencia. Se basa en que el transistor, funcionando en
conmutación, carga la bobina de choque y despues la descarga sobre un
condensador ,en paralelo con la capacidad parásita entre drenador y fuente
del transistor, y la red pasa banda que conecta con la carga. De esta mane-
ra se aprovecha un parásito del transistor para crear un circuito resonante
formado por el choque de RF, una capacidad adicional a la parásita del tran-
sistor y la red de adaptacion de la carga. La resonancia excitada permite
que la tensión Vds llegue a 0 consiguiendose conmutaciones a tensión 0 (Zero
Voltage Switching-ZVS ) y Derivada de Tensión 0 (Zero Voltage Derivative
Switching-ZVDS ).

El diseño del amplificador clase E consiste, de manera muy resumida,
en adaptar la impedancia de carga de 50 Ω de modo que la impedancia
vista por el drenador del transistor alcance el valor 0, 28/(w ·Cout) · ej·49o

, a
la frecuencia de operación. Esta expresión, con el transistor polarizado con
VDS = 28 V de tensión de drenador y VGS = −3, 5 V de tensión de puerta,
alcanza el valor 13+j15Ω. Los armónicos superiores, 2o y 3o, de la frecuencia
de conmutación se terminan en circuitos abiertos. En la figura 4.21 puede
verse el esquema del RF PA utilizado.

Esta impedancia se sintetiza mediante los componentes Lfun y Cfun.
Las redes formadas por los resonadores serie L3s,C3s, L2s y C2s forman un
cortocircuito para los armónicos segundo y tercero, aislando para la termi-
nación de un armónico los elementos colocados a la derecha de los mismos.
De esta manera el drenador puede ver la impedancia sintetizada para el
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Figura 4.20: Fotograf́ıa del Banco de pruebas del transmisor polar

fundamental con Lfun y Cfun, que garantizan su funcionamiento en clase
E. La terminación en abierto para los armónicos en el drenador se obtiene
mediante el tanque L3p,C3p para el tercer armónico y la bobina L2p para el
segundo armónico. El resto de elementos se usan para adaptar la impedan-
cia a la entrada, de cara a maximizar la PAE, y garantizar una polarización
estable de puerta y de drenador.

Como adaptación para su uso en un transmisor polar se han retirado
los condensadores de desacoplo, Cbias2 y Cbias3 de la red de polarización de
drenador. En la figura 4.22 puede verse una fotograf́ıa del mismo, sobre la
base de aluminio que se emplea para proteger el transistor de sobrecalen-
tamientos.
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Comportamiento como carga

Una caracteŕıstica muy importante de los transmisores polares es el com-
portamiento de éstos como carga de un convertidor CC/CC o de un Modu-
lador de Envolvente. Es decir, qué corriente de drenador IDS demandan ante
una tensión de drenador VDS . Es necesario tener en cuenta que durante la
operación del RF PA, tanto en ET como en transmisor polar o h́ıbrido,
el modulador de envolvente debe fijar la tensión VDS mientras el RF PA
demanda IDS . Para el correcto diseño de los filtros de salida de la parte
conmutada de los moduladores de envolvente es necesario conocer este valor
y si existe linealidad entre VDS e IDS . Esta linealidad es altamente deseable
ya que implicaŕıa que el RF PA se comporta como una resistencia, lo que
simplifica el diseño de los filtros.

La figura 4.23 muestra la corriente IDS frente a la tensión de drenador
VDS para una potencia de RF de entrada de 24 dBm con una tensión de
polarización en puerta de -3,5 V (una variación tanto en la potencia de en-
trada como en la tensión de polarización en puerta implicaŕıa cambios en
esta curva). Puede apreciarse cómo en estas condiciones la relación entre
tensión y corriente es prácticamente lineal, por lo que el RF PA se comporta
como una resistencia de 33 Ω. Este comportamiento implica que la parte
conmutada, en concreto el filtro, del convertidor se diseñará de acuerdo con
ese valor de resistencia.

Es necesario destacar que la condición de potencia de entrada de RF
constante es la t́ıpica del caso del transmisor polar, en que la entrada al
RF PA es una señal de RF modulada solamente en fase. En cambio, en el
caso del transmisor h́ıbrido la potencia de entrada es variable en los niveles
bajos, ya que la señal de RF es modulada en amplitud. Cuando la potencia
de entrada es menor, la corriente demanda, IDS , es también menor. Como
el filtro está adaptado a una carga mayor, la función de transferencia del
mismo puede cambiar, lo que puede deformar la señal reproducida por la
parte conmutada. No obstante la etapa lineal corregirá los errores habidos,
con el coste de una merma en el rendimiento.
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Figura 4.23: Curva V I del RFPA

4.5.3. Diseño del modulador de envolvente

Basándose en la carga que presenta el RF PA y en sus tensiones de ali-
mentación, se ha diseñado un MIBuck asistido por una etapa lineal. Debido
a que la tensión de alimentación a la que el RF PA presenta su máximo
rendimiento es de 28 V, las tensiones de entrada al MIBuck han sido 9, 18 y
28 V. El filtro de salida es un filtro de Bessel de orden 5 con una frecuencia
de corte de 1 MHz, adaptado a la carga de 33 Ω que representa el RF PA.
La tabla 4.7 muestra los valores de los elementos de dicho filtro.

Tabla 4.7: Elementos para el filtro del MIBuck de 5o orden

L1 (µH) C2(nF) L3(µH) C4(nF) L5(µH)

7,94 4,3 3,95 2,28 0,85

Para garantizar la compatibilidad del operacional LT1210 de la etapa
lineal con las tensiones de alimentación del RFPA, este se ha alimentado
asimétricamente, como se explica en la sección 4.1.2, con 28 V y −1, 8 V .

El filtro pasa bajos del control, como se detalla en 3.2.4, tiene un ancho
de banda de 960 kHz para evitar que la etapa conmutada intente reproducir
señales que no puede.

Este sistema se ha integrado en el montaje descrito en la sección 4.5.1,
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con el objeto de probar el funcionamiento en un entorno que simula un
sistema real de comunicaciones. En la figura 4.24 puede verse una fotograf́ıa
del modulador de envolvente.
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tap

a L
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eal

Tensiones de entrada y sensores 

de corriente

Figura 4.24: Fotograf́ıa del modulador de envolvente

4.5.4. Resultados con transmisor Polar

Para valorar el funcionamiento del sistema como modulador de envol-
vente se han utilizado dos señales de prueba, una correspondiente al estándar
de telefońıa móvil EDGE 5 y otra al estándar de servicios de emergencia
TETRA6. Ambos estándares son favorables para el uso de transmisores po-
lares, ya que las modulaciones empleadas no presentan cruces por cero, por
lo que la distorsión por feed-through queda minimizada.

Las figuras 4.25a y 4.25b muestra la densidad espectral de potencia
(PSD-Power Spectral Density) que presenta la salida del transmisor polar.
Como comparación se muestra también la PSD de la señal original 7. Puede
verse cómo a pesar de que fuera del ancho de banda de la modulación los
niveles de potencia de la salida del RFPA son algo mayores, toda la enerǵıa
esta contenida en el mismo ancho de banda que en el original, por lo que se
cumplen las normas relativas a la potencia en el canal adyacente (Adjacent

5Enhanced Data Rates for GSM Evolution Como modulación se emplea GMSK y 8PSK
6TErrestrial TRunqued RAdio. Como modulación se emplea DQPSK
7Ambas PSD han sido calculadas mediante la Transformada Rápida de Fourier (Fast

Fourier Transform) por el software VSA 89600, de ah́ı su aspecto algo ruidoso.
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Channel Power Ratio- ACPR8) para ambos estándares. En la figura 4.26 se
muestran las formas de onda correspondientes a la corriente que demanda
el RF PA, su tensión de alimentación, la potencia que demanda el RF PA y
la corriente que suministra la etapa lineal. Puede verse cómo la mayor parte
del tiempo ésta presenta unos valores muy próximos a 0.

La tabla 4.8 muestra los rendimientos de las distintas partes del sistema,
la potencia de RF a la entrada del amplificador es de 24 dBm, es decir,
0,25 W. La tabla 4.9 muestra el rendimiento del modulador de envolvente y
el rendimiento de drenador del RF PA. Se muestran también las potencias
procesadas por cada una de las fuentes de alimentación del MIBuck y de las
que alimentan al lineal.

Tabla 4.8: Rendimientos con transmisor polar

Estándar PsalidaRF (W) PCC(W) PAE( %)

EDGE 9,5 13,9 66,7
TETRA 9,4 13,7 66,5

Tabla 4.9: Rendimientos del modulador de envolvente y del RFPA

Estándar PEntradaModEnv
(W) PsalidaModEnv

(W) ηModEnv( %) ηRFPA( %)

EDGE 13,8 10,4 74,7 91,7
TETRA 13,7 10,3 75,2 90,9

Observando la tabla 4.9 puede verse cómo la variación de la tensión de
alimentación repercute en un mayor rendimiento del RF PA. Es necesario
recordar que a una tensión de alimentación fija de 28 V su rendimiento
de drenador (ηRFPA) rondaba el 88 %. Con esta forma de modulación su
rendimiento de drenador sube al 91 %. Posiblemente esto se debe a que en
el valor más probable de la envolvente la eficiencia de drenador del RFPA
es algo mejor.

Estudiando la tabla 4.10 puede verse cómo la mayor parte de la po-
tencia es suministrada por las fuentes de los dos niveles más altos (PVin1

y PVin2). También puede observarse como el mayor consumo del lineal se
produce cuando debe aportar potencia (PLin+) en lugar de cuando la ab-
sorbe (PLin−).Se muestra también el porcentaje de la potencia que procesa

8Cuando una señal es distorsionada su espectro tiende a expandirse a ambos lados de la
portadora, generando interferencias sobre las señales que estén próximas a ella. El ACPR
mide que potencia de la señal de comunicaciones se extiende fuera de la banda asignada.
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(a)

(b)

Figura 4.25: Densidades Espectrales de Potencia: (a) del estándar EDGE y
(b) del estándar TETRA

el lineal sobre el total de potencia que demanda el modulador de envolvente.
Puede verse cómo a mayor porcentaje demandado por el lineal, lo que ocurre
con la envolvente del EDGE, menor rendimiento obtenido.



140 Caṕıtulo 4: Resultados Experimentales

3
0

 V

0
.4

 V

200 ms

7
2

0
 m

A

Corriente Drenador

Tensión Drenador

Corriente Lineal

Potencia Drenador

Figura 4.26: Formas de onda en el RF PA del estandar TETRA

Tabla 4.10: Potencias consumidas por el Modulador de Envolvente

Estándar PVin1(W) PV in2(W) PV in3(W) PLin+(W) PLin−(W) Plin/Pentrada( %)

EDGE 6,75 3,99 0,45 2,68 0,03 19,5
TETRA 5,98 5,15 0,45 2,12 0,03 15,7

Comportamiento en carga durante operación

Con el objeto de comprobar si el valor que presenta el RFPA como carga
difiere de las medidas estáticas se ha medido simultáneamente la corriente
demandada por el transistor y la tensión en el drenador. El resultado puede
verse en la figura 4.27, donde se ha empleado la señal del estándar EDGE9.

Como puede verse en la imagen 4.27, la relación entre corriente y tensión
es muy lineal, comportándose como una resistencia. No obstante el valor de
ésta difiere ligeramente del expresado en la sección 4.5.2. En ésta el valor
era de 33 Ω y en este caso sube a 38 Ω, con lo que tal vez el filtro de la etapa
conmutada debiera ser rediseñado. Este cambio no se ha realizado, ya que el
rediseño del filtro conlleva cambiar todos los elementos reactivos. Tarea que
no fue posible en el laboratorio donde se hallaba implementado el banco de
pruebas.

9Los resultados con TETRA son iguales
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Figura 4.27: Curva V I del RFPA operando como transmisor Polar

4.5.5. Resultados con transmisor Hı́brido

Con el objeto de probar señales del estándar WCDMA se ha utilizado
una estructura de transmisor h́ıbrido. Este sistema permite reducir la dis-
torsión por feed-through que se presenta en el transmisor polar al utilizar
la modulación HPSK empleada en WCDMA. La potencia de RF a la que
se empieza a realizar la modulación de amplitud es el 28 % de la máxima.
Este valor de potencia se corresponde con que la amplitud de la envolvente
sea el 50 % del valor de pico. También se ha realizado una predistorsión de
la señal de entrada para compensar la distorsión producida por el RF PA.
Los resultados pueden verse en la figura 4.28, donde se muestran la PSD
de la señal de entrada y la medida a la salida del conjunto. Midiendo la
relación ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) de acuerdo con la norma
correspondiente al estándar WCDMA. La medida obtenida es de -50 dBc,
lo que cumple con la norma de -45 dBc reclamada por dicho estándar.

Los rendimientos pueden encontrarse en la tabla 4.11. En este caso, y
debido a aplicar la modulación de amplitud, la potencia de RF de entrada
al RF PA es de 21 dBm. Por esta misma razón, la potencia media medida de
RF es mucho menor que en los otros casos, por lo que las pérdidas son mucho
más significativas. De ah́ı el menor rendimiento. Observando la tabla 4.12
puede observarse cómo el rendimiento del modulador de envolvente baja,
ya que según puede verse en la tabla 4.13 el lineal aporta un porcentaje de
la potencia mucho más elevado, lo que contribuye a un menor rendimiento
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Figura 4.28: PSD del estandar WCDMA

del modulador de envolvente. El RF PA también presenta un rendimiento
menor, al tener que procesar parte de la potencia de RF usando una ali-
mentación constante.

Tabla 4.11: Rendimientos con transmisor h́ıbrido

Estándar PsalidaRF (W) PCC(W) PAE( %)

WCDMA 2,33 6,4 34,4

Tabla 4.12: Rendimientos del modulador de envolvente y del RFPA

Estándar PEntradaModEnv
(W) PsalidaModEnv

(W) ηModEnv( %) ηRFPA( %)

WCDMA 6,4 3,2 49,9 72,8

Tabla 4.13: Potencias consumidas por el Modulador de Envolvente

Estándar PVin1(W) PV in2(W) PV in3(W) PLin+(W) PLin−(W) Plin/Pentrada( %)

WCDMA 0 3,59 0,63 2,12 0,07 65,8

Un detalle importante que surge del estudio de la tabla 4.13 es que
prácticamente toda la potencia del conmutado está aportada por la fuente
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del nivel intermedio, lo que indica que las excursiones de corta duración a
niveles de tensión más altos las realiza el lineal, lo que se corresponde con
la potencia que procesa el mismo. También puede verse cómo en este caso
es la etapa lineal la que demanda la mayor parte de la potencia que entra
al modulador de envolvente.

Comportamiento en carga durante operación

Con el objeto de comprobar si el valor que presenta el RFPA como car-
ga difiere de las medidas estáticas y de las medidas descritas en la sección
4.5.4, se han repetido las medidas descritas alĺı. El resultado se muestra en
la figura 4.29, donde se ha empleado la señal del estándar LTE10.
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Figura 4.29: Curva V I del RFPA operando como Transmisor Hı́brido

Como puede verse en la imagen 4.29 la relación entre corriente y tensión
es muy lineal, aunque difiere algo más que en casos anteriores. Ahora el
valor de resistencia pasa a ser 41 Ω. En cierto modo es esperable, ya que en
potencias bajas, por debajo del 28 % del pico, se vaŕıa la potencia de entrada,
lo que repercute en la corriente demandada por el amplificador y por tanto
en la carga que presenta al modulador de envolvente. Es de suponer que este
valor variará con el porcentaje de la potencia a la que se realiza el cambio
entre modulación por drenador y modulación por puerta, con lo que el filtro

10Los resultados con LTE no se muestran ya que no cumplen la norma en cuanto ACPR
del estándar.
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de salida de la etapa conmutada deberá ser ajustado con cada diseño del
transmisor h́ıbrido.

4.6. Conclusiones

Los resultados experimentales mostrados en este caṕıtulo prueban que
la teoŕıa desarrollada en los caṕıtulos anteriores casan con las simulaciones
realizadas. De esta manera se prueba que la metodoloǵıa seguida en el diseño
resulta correcta.

Especialmente valiosos son los resultados sobre el transmisor real, de-
tallados en la sección 4.5. La operación del sistema, integrado tanto en un
transmisor polar como en un transmisor h́ıbrido, permiten lograr unos nive-
les de rendimiento energético competitivos.



Caṕıtulo 5

Aportaciones. Conclusiones y
Trabajos Futuros

5.1. Aportaciones

En la presente tesis doctoral se han realizado las siguientes aportaciones:
En primer lugar se ha estudiado el empleo de filtros de orden superior a dos y
sus ventajas para los convertidores CC/CC empleados técnicas de ET/EER.
En este campo se ha prestado especial atención a las condiciones necesarias
para que el convertidor opere en MCC. En esta misma linea también se ha
estudiado cómo estos filtros pueden aplicarse a los convertidores multifase.
Todo este contenido, junto con su aplicación al convertidor MIBuck y el
desarrollo del MIBuck multifase, pueden encontrarse en el caṕıtulo 2. Los
resultados experimentales obtenidos con el convertidor MIBuck con filtro de
4o orden y el MIBuck Multifase con filtro de 4o orden pueden encontrarse
en las secciones 4.2 y 4.3 respectivamente.

En segundo lugar se ha estudiado cómo combinar una etapa conmutada,
como el MIBuck, con una etapa lineal. De este modo se pretende extender
el ancho de banda del sistema a costa de perder rendimiento. El sistema
de combinación propuesto, basado en la adición de un elemento que realice
el reparto de carga, es original y diferente al usualmente encontrado en la
literatura. Se ha estudiado la combinación entre la etapa conmutada y la
lineal empleando una sola bobina y un filtro de 5o orden, ambas situaciones
descritas en el caṕıtulo 3. Resultados experimentales con la combinación con
una sola bobina se encuentran en la sección 4.4. La combinación con filtro
de 5o orden se ha integrado en un transmisor polar real. Este transmisor
polar esta formado por un amplificador clase E operando a 770 MHz y el
modulador de envolvente propuesto en este trabajo, aparte de los elemento
auxiliares requeridos para su correcta operación. La descripción completa
del sistema y los resultados obtenidos pueden verse en la sección 4.5.
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5.2. Conclusiones

Como resultado de las aportaciones detalladas en la sección 5.1 se ha
logrado extender el ancho de banda (hasta 1 MHz con el convertidor de una
sola fase y 2 MHz con el multifase) y el slew-rate(hasta unos 24 V/µs) del
convertidor MIBuck. En concreto, el ancho de banda obtenido por el MIBuck
con filtro de 4o orden y el MIBuck multifase permiten reproducir con gran
fidelidad la envolvente del estándar de telefońıa móvil EDGE. Es notable la
reducción del rizado de conmutación obtenida mediante el MIBuck Multi-
fase frente a la versión de una sola fase. Ambas con filtro de 4o orden. El
rendimiento de ambos convertidores ronda el 90 %, similar al obtenido por
el MIBuck orginal.

Este ancho de banda ha sido extendido con la adición de una etapa
lineal. Además, su funcionamiento ha sido probado en un entorno de co-
municaciones real, y se ha podido ver que se cumple con los requisitos im-
puestos por los estándares EDGE y TETRA. Mediante una modificación de
la operación del RF PA, descrita en la sección 1.1.2, resulta posible adap-
tarse a las exigencias del estándar de telefońıa móvil WCDMA. Todas las
soluciones propuestas presentan un rendimiento energético competitivo (una
PAE alrededor del 66 % en el caso de EDGE y TETRA y alrededor del 34 %
para WCDMA).

5.3. Publicaciones

El trabajo realizado en esta tesis ha sido difundido, hasta la fecha de
depósito de la presente tesis, mediante las siguientes publicaciones:

Revista Internacional

1. Miaja, P.F.; Rodriguez, M.; Rodriguez, A.; Sebastian, J.; A Lin-
ear Assisted DC/DC Converter for Envelope Tracking and En-
velope Elimination and Restoration Applications. IEEE Trans-
actions on Power Electronics, vol.27, no.7, pp.3302-3309, Julio
2012

Congresos Internacionales

1. Miaja, P.F.; Rodriguez, M.; Rodriguez, A.; Sebastian, J.; En-
hancements of the Multiple Input Buck Converter used for En-
velope Tracking Applications by Improved Output Filter Design
and Multiphase Operation. IEEE Energy Conversion Congress
and Exposition (ECCE) , 12-16 Septiembre 2012

2. Miaja, P.F.; Rodriguez, M.; Rodriguez, A.; Sebastian, J.; En-
hancing the Bandwidth of the Multiple Input Buck Converter by
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Exposition Europe (EPE) 2012, 12-16 Septiembre 2012

3. Miaja, P.F.; Rodriguez, M.; Rodriguez, A.; Sebastian, J.; A linear
assisted DC/DC converter for Envelope Tracking and Envelope
Elimination and Restoration applications. IEEE Energy Conver-
sion Congress and Exposition (ECCE), pp.3825-3832, 12-16 Sep-
tiembre 2010

4. Miaja, P.F.; Rodriguez, M.; Rodriguez, A.; Sebastian, J.; Ap-
proximation of envelopes of telecommunication signals to be used
in Envelope Tracking techniques. IEEE 12th Workshop on Con-
trol and Modeling for Power Electronics (COMPEL), 28-30 Junio
2010

Congresos nacionales

1. Transmisor Polar en UHF integrando un Modulador de Envol-
vente Conmutado asistido por Etapa Lineal y un Amplificador
Clase E a GaN HEMT. P.F. Miaja, J. Sebastián, J.A. Garćıa, R.
Marante. URSI 2012.

2. Mejoras del Multiple Input Buck Converter: Optimización del
filtro de salida y operación en multifase para aplicaciones de
Seguimiento de Envolvente. P.F. Miaja, M. Rodŕıguez, A. Ro-
dŕıguez, J. Sebastián. SAAEI 2012.

3. Aproximación de Envolventes para Señales de Telecomunicación
para ser usadas en Técnicas de Seguimiento de Envolvente. P.F.
Miaja, M. Rodŕıguez, A.Vázquez, A.Rodŕıguez, J.Sebastián SAAEI
2011.

4. Convertidor Continua-Continua asistido linealmente para aplica-
ciones de Envelope Tracking. P.F. Miaja, M. Rodŕıguez, A. Ro-
dŕıguez, J. Sebastián. URSI 2011.

5. Propuesta de convertidor CC/CC asistido linealmente para ET
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5.4. Trabajos Futuros

Esta tesis doctoral es la segunda que se realiza en temas de ET y EER
dentro del Grupo de Sistemas Electrónicos de Alimentación de la Univer-
sidad de Oviedo. Como tal complementa los resultados de [18], intentando
mejorar ciertos aspectos que no hab́ıan sido contemplados en ella. No obs-
tante, se pueden plantear las siguientes lineas de investigación como contin-
uación de ambos trabajos:
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Mejora de las transiciones en la conexión con la etapa lineal: La conexión
con una etapa lineal presentada en este trabajo permite incrementar
notablemente el ancho de banda del modulador de envolvente. No obs-
tante, el funcionamiento del combinador limita la carga de las bobinas
de la etapa conmutada, lo que obliga a que la etapa lineal aporte más
potencia de la que seŕıa necesaria. Un sistema de control que opti-
mice este aspecto representaŕıa una mejora interesante respecto a la
solución presentada.

Comportamiento de los filtros: El diseño de los filtros, presentado en
el caṕıtulo 2 representa una mejora interesante en cuanto al ancho de
banda en lazo abierto del convertidor. No obstante, el uso de estos
filtros con los lazos de control del convertidor presenta interesantes
problemas debido al desfase que introducen los elementos reactivos. Su
estudio con el objetivo de determinar cómo debeŕıan ser los lazos de
realimentación a usar es otra posible linea de investigación futura. Otra
linea de trabajo también relacionada con los filtros seŕıa estudiar su
funcionamiento ante cargas variables, ya que los filtros se diseñan para
una carga fija, que puede cambiar durante la operación del sistema.

Incremento de la frecuencia de conmutación: Pese a que un mejor
diseño del filtro permite incrementar el ancho de banda del converti-
dor, manteniendo la frecuencia de conmutación, la demanda de altos
slew-rates de las envolventes de comunicaciones es mucho mayor que
el valor alcanzado. Para solventar ese problema resulta necesario in-
crementar la frecuencia de conmutación. Ello obliga a una nueva im-
plementación del modulador de ancho de pulso y, tal vez, unos nuevos
semiconductores de potencia. Otros sistemas de control diferentes del
PWM podŕıan ser interesantes, por ejemplo el Σ −∆. El incremento
de la frecuencia de conmutación, o incrementos en las potencias mane-
jadas, puede llevar aparejados el uso de dispositivos electrónicos que
empleen nuevos materiales semiconductores, como el Nitruro de Galio
(GaN). El empleo de estos dispositivos constituye un reto en śı mismo.
Entre las tareas que implica la sustitución de los semiconductores se
encuentra el rediseño de los drivers de estos dispositivos.

Integración con un RF PA: Aunque en la sección 4.5 se muestran re-
sultados sobre un sistema de comunicaciones real, resulta necesario
lograr una mayor integración con el mismo. En primer lugar seŕıa con-
veniente cuantificar qué carga representa el RF PA para el convertidor.
Este problema parece solucionado en el caso de que el RF PA opere
en clase E en la configuración de Transmisor Polar. No lo parece tanto
en el caso de que se opere en un sistema h́ıbrido. Por otro lado, y con
objeto de mejorar la calidad de la señal final, seŕıa interesante aplicar
técnicas de predistorsión a la señal de envolvente, con el objeto de
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corregir las no-idealidades del sistema. Finalmente, la adaptación de
la etapa de potencia a las necesidades del RF PA puede redundar en
un mejor rendimiento de la misma.

5.5. Financiación del trabajo

La realización de este trabajo ha sido financiado por el proyecto TEC-
2007-66917 del Ministerio de Ciencia e Innovación y la ayuda Predoctoral
de Formación de Personal Investigador BES-2008-002390.
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Apéndice A

Aproximación de formas de
onda de envolvente

A.1. Introducción

Como se ha podido leer en este documento, la técnica Envelope Tracking
permite incrementar de forma sustancial la eficiencia de los RF PA. Sin em-
bargo, para poder aplicarla es necesario construir moduladores de envolvente
capaces de reproducir las envolventes de las señales de comunicaciones. Este
ancho de banda puede ser muy considerable, y de hecho esta tesis versa sobre
como extender el ancho de banda del convertidor para alcanzar el requerido
por las señales empleadas en algunos estándares de comunicaciones.

No obstante, resulta posible calcular aproximaciones de estas envolventes
de modo que su ancho de banda quede contenido dentro de las capacidades
del convertidor. Esta misma idea ha sido explotada también por [10,11]. La
única condición es que la tensión obtenida mediante esta aproximación debe
siempre ser mayor o igual a la señal original. En este trabajo se ha aplicado
un método similar a los convertidores desarrollados en [18].

A.2. Desarrollo teórico

Aunque la señal de envolvente, E(t) tiene un gran ancho de banda, la
mayor parte de la enerǵıa se sitúa cerca de la componente continua. De esta
manera una versión paso-bajo de la envolvente, con ancho de banda sufi-
ciente, puede aproximar E(t) con un error pequeño.

La principal caracteŕıstica de E(t) es que es estrictamente positiva. Esto
implica que la componente de continua es mayor que la suma de todos los
armónicos superiores. Es decir:
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E(t) = EDC + EAC(t)⇒ EDC ≥ EAC(t). (A.1)

Además se cumple que los armónicos superiores son también menores
que los armónicos de menor frecuencia.

Desde un punto de vista del error cometido al aproximar la señal E(t) por
la señal Ẽ(t), la mejor aproximación seŕıa que Ẽ(t) fuera la versión paso-bajo
de E(t). No obstante, esto no garantiza que la señal Ẽ(t) esté por encima
de E(t). Para cumplir esta condición fundamental la señal Ẽ(t) debe crecer
más rápido que la versión pasobajo de E(t) y decrecer más lentamente. Este
es un comportamiento no lineal que se explica en esta sección.

Este comportamiento no-lineal será implementado de manera digital, por
lo que de aqúı en adelante se usará la notación E[n], donde E[n] es una ver-
sión adecuadamente muestreada de E(t). El sistema producirá una señal
Ẽ[n] que actuará como referencia del modulador de envolvente.

El primer paso para calcular la aproximación es determinar si E[n] tiene
una pendiente positiva o negativa. Esto se hace calculando la diferencia
entre la señal E[n] y una versión retardada E[n − d]. Si el resultado de
E[n] − E[n − d] es positivo el resultado es escalado un factor k y sumado
a la señal original E[n]. De este modo si la señal crece, es decir tiene una
pendiente positiva, la señal Ẽ′[n] será:

Ẽ′[n] = E[n] + k · E[n]− k · E[n− d], (A.2)

aplicando la transformada z a esta ecuación se obtiene:

Ẽ′(z) = E(z) + k · E(z)− k · z−dE(z). (A.3)

Aśı que la función de transferencia entre Ẽ′[n] y E[n] será:

Ẽ′(z)

E(z)
= (1 + k)− k · z−d (A.4)

El efecto de esta función de transferencia es incrementar la amplitud de
los armónicos que provocan que la señal E[n] crezca, obteniendo una señal

˜E′[n] que crece más rápido de la original.

En el caso de que E[n] decrezca los armónicos provocan que la señal
decrezca, aśı que reduciendo su amplitud se limita la velocidad con la que
la aproximación decrece. La función de transferencia en este caso es:

Ẽ′(z)

E(z)
= (1− k) + k · z−d, (A.5)
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que en forma de función de transferencia es:

Ẽ′[n] = E[n]− k · E[n] + k · E[n− d]. (A.6)

De forma resumida ambas ecuaciones se pueden expresar asi:

Ẽ′[n] =


E[n] + k · E[n]− k · E[n− d],

if E[n]− E[n− d] ≥ 0

E[n]− k · E[n] + k · E[n− d],

if E[n]− E[n− d] ≤ 0,

(A.7)

o su equivalente:

Ẽ′[n] = E[n] + k · |E[n]− E[n− d]| . (A.8)

El comportamiento no lineal viene determinado por el valor absoluto de
la ecuación A.8.

Finalmente la aproximación Ẽ[n] será una versión paso-bajo de Ẽ′[n]
más una componente de continua que permite tener en cuenta los armónicos
rechazados, de acuerdo con la expresión:

Ẽ[n] = {E[n] + k · |E[n]− E[n− d]|+ADC} ∗ F [n], (A.9)

donde F [n] es un filtro paso-bajo con una frecuencia de corte menor que
la máxima que puede reproducir el modulador de envolvente.

El sistema completo puede verse en la figura A.1. En ella se representa
el espectro de la aproximación y la envolvente original en cada etapa del
proceso. En la figura A.1a se muestra lo que ocurre cuando la envolvente
crece, por lo que la amplitud de todos los armónicos es amplificada obte-
niendo Ẽ′[n]. También en la misma figura se muestra lo que ocurre cuando
la envolvente decrece. Puede verse cómo los armónicos son menores que el
original. La figuraA.1b representa el sistema empleado para calcular Ẽ′[n].
A lo largo de este trabajo se le conocerá como filtro aproximador.
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Aproximación

Envolvente Real

Filtro 

Aproximador

Filtro Pasa-

bajos

fff

E͂[n]E͂’[n]E[n]

Envolvente crece

ff

Envolvente derece

(a)

|         | ++

Z-d

K

-

E[n]

K·(E[n]-E[n-d]) E͂’[n]=E[n]+|K·(E[n]-E[n-d])|+ADC

ADC

(b)

Figura A.1: (a) Comportamiento del sistema sobre los armónicos (b) Filtro
aproximador

A.2.1. Ejemplo

Para clarificar la sección anterior se presenta un ejemplo, aproximando
la siguiente señal E[n]:

E[n] = A+
3 ·A

4
cos(ω1 · n) +

A

4
cos(ω2 · n) (A.10)

donde ω1 se encuentra por debajo de la frecuencia de corte del filtro y
ω2 por encima. El mı́nimo valor de E[n] es 0. Aplicando la ecuación A.2 y
reordenando los términos se obtiene:
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Ẽ′[n] = A+
3 ·A

4
[(1 + k + cos(ω1 · d)) cos(ω1 · n) + sin(ω1 · d) · sin(ω1 · n)] +

A

4
[(1 + k + cos(ω2 · d)) · cos(ω2 · n) + sin(ω2 · d) · sin(ω2 · n)]) (A.11)

Tras el filtro pasa-bajos y añadiendo una componente de continua de
la misma amplitud que el armónico rechazado. La componente de continua
puede ser calculada de otra manera, como se discute en la sección A.3.2:

Ẽ[n] = A(1+
1

4
)+

3 ·A
4

[(1 + k + cos(ω1 · d)) cos(ω1 · n) + sin(ω1 · d) · sin(ω1 · n)]

(A.12)

Esto se aplica solamente cuando la pendiente de la envolvente es positiva.
Cuando esta pendiente es negativa, tras aplicar A.6, el filtrado y el cambio
de la componente de continua la aproximación Ẽ[n] pasa a ser:

Ẽ[n] = A(1+
1

4
)+

3 ·A
4

[(1− k − cos(ω1 · d)) cos(ω1 · n)− sin(ω1 · d) · sin(ω1 · n)]

(A.13)

Como puede verse en la ecuación A.12 cuando la envolvente crece el
armónico se refuerza, haciendo que la envolvente crezca más rápido que la
versión paso-bajo de la envolvente. Cuando la envolvente es negativa(ecuación
A.13), el peso de los armónicos se reducen y la pendiente descendente es
menor. En la figura A.2 puede verse una simulación del ejemplo descrito,
la aproximación crece más rápido y decrece más lentamente que la versión
pasobajo de la envolvente, sin que en ningún momento se cruce con la en-
volvente, que es la condición que se pretende mantener.
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Figura A.2: Resultado de la aproximación del ejemplo
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A.3. Cálculo de los coeficientes

A.3.1. Método teórico

Como se describe en la sección 2.2 el funcionamiento de los sistemas de-
pende de d y k. En esta sección se presenta un método teórico para calcular
estos coeficientes.

En primer lugar se define la Densidad Espectral de Potencia Power Spec-
tral Density (PSD) de la señal x[n] como:

Sx(ω) =

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

x[l]ejωl
∣∣∣∣∣
2

, (A.14)

donde n es la longitud de la señal x. Por tanto, la potencia de la señal de
x[n], siendo x[n] real, será:

Px = 2 · 1

2π
·
∫ π

0
Sx(ω)dω = 2

1

2π
·
∫ π

0

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

x[l]ejωl
∣∣∣∣∣
2

dω. (A.15)

De acuerdo con la ecuación A.9 la PSD de Ẽ′[n] será:

SẼ′(ω) =

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

Ẽ′[l]ejωl
∣∣∣∣∣
2

=

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

(E[l] + k |E[l]− E[l − d]|)ejωl
∣∣∣∣∣
2

. (A.16)

La Transformada Discreta de Fourier, incluida en la ecuación A.16, puede
ser reordenada como sigue:

n∑
l=1

(E[l] + k |E[l]− E[l − d]|)ejωl =

. . .

np1∑
l=np0

[E[l] + k · (E[l]− E[l − d])] ejωl

+
nn1∑
l=np1

[E[l]− k · (E[l]− E[l − d])] ejωl + . . . (A.17)

donde el intervalo [np0 − np1] representa la parte de la señal E[n] con una
pendiente positiva y el intervalo [np1 − nn1] con una pendiente negativa. Es
importante destacar que (E[l] − E[l − d]) estará limitada por la máxima
variación de E[n], de este modo:



Cálculo de los coeficientes 159

∣∣∣∣∣∣
np1∑
l=np0

[E[l] + k · (E[l]− E[l − d])] ejωl

∣∣∣∣∣∣
2

≤

∣∣∣∣∣∣
np1∑
l=np0

[E[l] + k ·Apos] ejωl
∣∣∣∣∣∣
2

(A.18)

∣∣∣∣∣∣
nn1∑
l=np1

[E[l]− k · (E[l]− E[l − d])] ejωl

∣∣∣∣∣∣
2

≤

∣∣∣∣∣∣
np1∑
l=np0

[E[l] + k ·Aneg] ejωl
∣∣∣∣∣∣
2

(A.19)

siendo Apos la mayor pendiente positiva en el intervalo [np0− np1] y Aneg la
máxima pendiente negativa en el intervalo [np1−nn1]. Estos están limitados
por E[n] y por el parámetro d de acuerdo con la expresión:

Amax = max(|E[n]− E[n− d]|) (A.20)

Por tanto la PSD de Ẽ′[n] tendrá un ĺımite superior que es:

SẼ′(ω) ≤
∣∣∣∣∣
n∑
l=1

(E[l] + k ·Amax)ejωl
∣∣∣∣∣
2

(A.21)

Y la potencia total de la señal Ẽ[n] está limitada por:

PẼ ≤ 2 · 1

2π
·
∫ ωoff

0

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

(E[l] + k ·Amax)ejωl
∣∣∣∣∣
2

dω (A.22)

donde ωoff es la frecuencia de corte del filtro paso-bajo. Esto es correcto,
suponiendo que el filtro es ideal y por tanto rechaza perfectamente todas las
componentes frecuenciales por encima de ωoff . La aproximación hecha en
la ecuación A.21 y A.22 asume que la señal Ẽ′[n] es realmente la señal E[n]
más una componente continua que es igual a k ·Amax. Como Amax puede ser
muy grande, aunque ocurra muy pocas veces dentro de la transmisión de la
señal, esta aproximación tiende a sobreestimar la potencia de Ẽ[n]. Sustituir
la ecuación A.20 por la media de |E[n]−E[n−d]| puede en algunas ocasiones
llevar a una mejor aproximación.

Siguiendo con el proceso de la aproximación la ecuación A.22 lleva a:
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PẼ ≤ 2
1

2π
·
∫ ωoff

0

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl +
n∑
l=1

(k ·Amax)ejωl
∣∣∣∣∣
2

dω (A.23)

Aplicando propiedades de la Transformada Discreta de Fourier
∑n
l=1 k ·

Amax)ejωl = k · Amax · δ(ω), donde δ(ω) es la función Delta de Dirac, se
obtiene:

PẼ ≤ 2
1

2π
·
∫ ωoff

0

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl + k ·Amax · δ(ω)

∣∣∣∣∣
2

dω (A.24)

Utilizando la desigualdad de Cauchy-Schwarz a la ecuación A.24 lleva a
un ĺımite superior para PẼ que es:

PẼ ≤

2
1

2π
·
∫ ωoff

0

(∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣+ |k ·Amax · δ(ω)|

)2

dω (A.25)

Como k ·Amax es positiva y reordenando los términos se obtiene:

PẼ ≤ 2 · 1

2π
·
∫ ωoff

0

(∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
)2

+ (k ·Amax)2 · δ(ω) + 2 · k ·Amaxδ(ω)

∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
]
dω (A.26)

Teniendo en cuenta que
∫ ωoff

0 δ(ω)
∣∣∣∑n

l=1E[l]ejωl
∣∣∣ dω = EDC siendo EDC

la componente continua de E[n]. La expresión final de PẼ es:

PẼ ≤ 2 · 1

2π
·
∫ ωoff

0

(∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
)2

+

1

2π
· 2 · ωoff

n
(k ·Amax)2 +

1

2π
· 4 · k ·Amax · EDC

n
(A.27)

Como Ẽ[n] tiene siempre que ser superior a E[n] entonces PẼMax tiene
que ser mayor que E[n], PE , aśı que:
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2 · 1

2π
·
∫ ωoff

0

(∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
)2

+

2 · 1

2π
· ωoff (k ·Amax)2 + 4 · 1

2π
· k ·Amax · EDC ≥

2 ·
∫ π

0

1

2π
·
(∣∣∣∣∣

n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
)2

(A.28)

Reordenando términos:

ωoff (k ·Amax)2 + 2 · k ·Amax · EDC ≥ ∫ π

ωoff

(∣∣∣∣∣
n∑
l=1

E[l]ejωl
∣∣∣∣∣
)2

(A.29)

Teniendo en cuenta las aproximaciones hechas en esta sección, el enfoque
propuesto establece un ĺımite inferior para el parámetro k. Como se ha
comentado anteriormente, la aproximación sobreestima la potencia de Ẽ[n].
El balance de potencias mostrado en la ecuación A.29 lleva a valores de k
suficientemente grandes como para que la potencia de Ẽ[n] esté por encima
de la potencia de E[n]. Sin embargo, como la potencia de Ẽ[n] puede estar
muy por debajo de la estimada, el valor de k calculado puede ser menor que
el obtenido por simulación.

A.3.2. Algoritmo para calcular los coeficientes

Aunque el proceso descrito en la sección anterior resulta adecuado para
entender el comportamiento del sistema, no refleja algún efecto presente en
el mismo, como la no idealidad de los filtros, las diferencias en la alineación
temporal de la envolvente real y la aproximada y la precisión en la estima de
la potencia de Ẽ[n]. Para tener en cuenta estos efectos es necesario recurrir
al uso de simulaciones. Un algoritmo sencillo para estimar los parámetros
necesarios para generar la señal Ẽ[n] a partir de a señal E[n] se presenta en
esta sección:

1. El parámetro d se elige para calcular la diferencia a corto plazo, aśı que
se elige un valor pequeño. Para las aplicaciones probadas se ha com-
probado que d = 2 funciona bien.

2. Inicialmente se fija k = 0 y se calcula Ẽ[n], en este momento Ẽ[n] es
una versión pasobajo de E[n].
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3. Se calcula la PSD de E[n] y se integra para obtener la potencia E[n].

4. Se calcula la potencia de Ẽ[n] a través de la PSD como en el paso 3.

5. Si la potencia de Ẽ[n] es menor que la potencia de E[n] se incrementa
k y se repite el paso 4.

6. Una vez que la potencia de Ẽ[n] es mayor o igual que la potencia de
E[n] se añade un valor de componente continua calculado a partir del
mayor valor positivo de E[n]− Ẽ[n]. Esto permite salvar alguno de los
picos de E[n].

Puede argumentarse que un cálculo basado en la simulación con señales
de test puede llevar al cálculo de parámetros que funcionan bien con estas
señales y pueden fallar con otras. No obstante, este enfoque ha sido tam-
bién utilizado por [11]. Por otro lado una muestra suficientemente larga de
las señales de los estándares de comunicaciones puede representar fielmente
cualquier señal perteneciente al mismo estándar. Para comprobar la validez
de este enfoque, los parámetros del sistema han sido calculados usando unas
señales de test y probados con otras, ambas pertenecientes al mismo estándar
de comunicaciones.

A.3.3. Implementación del algoritmo y simulaciones

Para este trabajo el algoritmo ha sido implementado en MATLAB. El
cálculo de la señal Ẽ[n] ha sido realizado mediante Xilinx System Generator.
Es importante destacar que los modelos diseñados con Xilinx System Gen-
erator son luego implementados directamente en la FPGA del sistema de
control de los moduladores de envolvente. En la implementación propuesta
los parámetros son primero calculados en un PC y después programados en
la FPGA del sistema de control. Un sistema en el que solamente se emplease
la FPGA seŕıa mucho más adecuado, ya que no requeriŕıa del entrenamiento
previo.

Para el entrenamiento y el test se ha empleado la envolvente de una señal
del estándar WCDMA. Después de ajustar el coeficiente k, la diferencia d
y el valor de continua se simula el resultado con otra envolvente del mismo
estándar. Los resultados de dicha simulación pueden verse en la figura A.3a.
La forma de onda calculada presenta muchas menos variaciones abruptas,
revelando la ausencia de componentes espectrales de alta frecuencia. Puede
verse cómo siempre está por encima de la envolvente real, como era requeri-
do.
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La PSD de la envolvente WCDMA original y de su aproximación se
muestran en la figura A.3b. Puede verse cómo el ancho de banda de la aprox-
imación es claramente menor, mientras que la potencia a los armónicos de
baja frecuencia es bastante mayor.
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Figura A.3: (a) Simulación con una señal de envolvente de WCDMA (b)
Densidad espectral de potencia de la envolvente de WCDMA y de su aprox-
imación
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A.4. Resultados experimentales

El sistema descrito en esta sección fue programado en una FPGA Xilinx
Virtex 4 FPGA, mediante System Generator. Éste sistema de control fue
aplicado al MIBuck descrito en [18]. Este tiene un ancho de banda de unos
300 kHz, por la aproximación de la envolvente de la señal WCDMA es-
tará limitada a este ancho de banda.

La envolvente original es reproducida mediante un generador de señales
integrado en un PC e introducida en la FPGA mediante el sistema de con-
versores descrito en la sección 4.1.1. Con esta información la FPGA calcu-
la la aproximación que es reproducida por el MIBuck. Como referencia la
FPGA también reproduce mediante el conversor digital-analógico descrito
en la sección 4.1.1 la envolvente original. Esta tensión es amplificada con un
amplificador lineal, de hecho el mismo que el de la sección 3.2.2, de modo
que presente unos valores de tensión similares a los de la etapa conmutada.
Los resultados se muestran en la figura A.4. Puede verse cómo el MIBuck
sigue la referencia pero siempre manteniéndose por encima de ella. Debido
a la diferencia entre el ancho de banda entre el MIBuck y la envolvente
WCDMA esta aproximación resulta muy burda. El MIBuck es capaz de re-
producir esta forma de onda sobre una carga de 7Ω con un rendimiento del
93 %.

Este control puede ser adaptado a diferentes tipos de convertidores CC/CC
funcionando como moduladores de envolvente. En [18] se ha presentado tam-
bién un convertidor reductor multifase optimizado para transiciones rápidas.
En concreto es capaz de generar tensiones con muy poco rizado sin la necesi-
dad de un condensador de filtrado. Este sistema de control permite aproxi-
mar la tension de salida con los escalones que es capaz de reproducir este
convertidor, utilizando los bits más altos de la aproximación. En la figura
A.5 se muestran los resultados al reproducir la envolvente de una señal de
envolvente del esándar EDGE. Pese a que el ancho de banda de esta última
es mucho menor que el de la WCDMA, se ha decidido usar esta para poder
visualizar correctamente los escalones. El rendimiento del convertidor es del
94 % reproduciendo esta señal sobre una carga de 1Ω
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A.5. Conclusiones

El sistema descrito en esta sección permite aproximar las envolventes de
comunicaciones de diversos estándares de modo que puedan ser reproduci-
das por un convertidor CC/CC de dinámica limitada. Pese a que esta es una
solución subóptima comparada con ET tradicional, EER o un sistema h́ıbri-
do puede resultar de interés para intentar trabajar con señales con un ancho
de banda muy superior al obtenido por los convertidores CC/CC para estas
aplicaciones. Incluso para los asistidos por etapas lineales. No obstante no
se ha comprobado que beneficio se obtiene usando esta técnica sobre un RF
PA. Sin embargo tanto [10] como [11] reportan buenos resultados utilizando
sus aproximaciones.
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