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resumo 

 

 

O presente trabalho aborda a pré-distorção digital de sistemas não lineares. 

Neste trabalho será construída uma bancada de linearização para sistemas de 

quinta geração (5G) aplicada a um amplificador de potência a operar a 28GHz. 

Para tal, inicialmente são apresentados alguns aspetos relacionados com a 
rede móvel 5G, bem como, diversas figuras de mérito largamente utilizadas na 

caracterização de amplificadores de potência.  

Depois da familiarização com os temas anteriores, são abordadas técnicas de 

modelação comportamental em banda base recorrendo a modelos com 

memória (MP). 

Finalmente, são apresentadas algumas técnicas de pré distorção digital (DPD), 
sendo feita a comparação entre os métodos DPD por aprendizagem indireta e 

direta. 

O trabalho é complementado com a aplicação do método escolhido (DPD por 

aprendizagem indireta) em ambiente laboratorial. É implementada uma 

bancada de linearização com o propósito de linearizar o amplificador em 

estudo. 
Finalmente, são efetuadas medições e discutidos os resultados. Verifica-se que 

a solução escolhida para a linearização do amplificador, apesar de ter uma 

prestação satisfatória, não é a melhor a solucionar o problema, podendo outras 

abordagens de modelação comportamental ou soluções baseadas em outras 

técnicas DPD apresentar melhores resultados. 
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abstract 

 

The present work deals with digital pre-distortion for linearization of nonlinear 

systems. In this work a linearization bench will be built for fifth generation (5G) 

systems applied to a 28GHz power amplifier. 

For this, some aspects related to the 5G mobile network are initially presented, 

as well as several figures of merit widely used in the characterization of power 

amplifiers. 
After familiarizing with the previous topics, behavioral modeling techniques in 

baseband using memory models (MP) are discussed. 

Finally, some digital pre-distortion (DPD) techniques are presented, comparing 

the DPD methods by indirect and direct learning. 

The work is complemented with the application of the chosen method (DPD by 
indirect learning) in a laboratory environment. A linearization bench is 

implemented with the purpose of linearizing the amplifier under study.  

Finally, results are collected and discussed, verifying that the solution chosen 

for the amplifier linearization, despite having a satisfactory performance, is not 

the best answer to the problem, and other solutions based on different DPD 

techniques may present better results. 
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1.  Introdução 

Os sistemas de telecomunicações marcam presença obrigatória nos tempos atuais, que devido à 

possibilidade da criação de comunicação à distância, permitem a melhoria da qualidade de vida dos cidadãos, 

bem como, o impulsionamento do desenvolvimento global em diversas áreas. Ao longo dos anos, com o intuito 

de desenvolver novas e melhores tecnologias, mais abrangentes e com maior eficiência, verificou-se como 

prioritária a investigação e o estudo destes sistemas. 

1.1 Motivação e enquadramento 

Nos dias de hoje, a necessidade de comunicação apresenta um grande peso na vida de todas as pessoas, 

sendo essencial para o desenvolvimento dos países, empresas e organizações. É impensável nos tempos 

modernos não existir acesso à comunicação para as mais diversas atividades humanas. 

Esta necessidade por comunicação tem vindo a aumentar a um ritmo elevado nos últimos tempos 

devido, em grande parte, ao aumento populacional e à adesão em massa às tecnologias de comunicação por 

parte das pessoas. Esta grande procura obrigou ao desenvolvimento de novas tecnologias para se conseguir dar 

resposta ao crescente número de utilizadores, bem como, das suas necessidades, tanto a nível da largura de 

banda e velocidades dos serviços, como a nível da mobilidade. 

A melhoria das tecnologias de comunicação possibilita o aumento dos serviços/canais em cima da rede. 

Este aumento leva a que crescentes números de pessoas usem os diversos serviços de uma forma mais intensa, 

dado que os serviços de comunicação e informação têm vindo a apresentar um imprescindível papel na vida 

das pessoas e organizações. O elevado tráfego nas redes de telecomunicações também possibilita que os 

utilizadores usem os diversos serviços em múltiplas circunstâncias, essencialmente através de vários 

dispositivos com acesso à rede. Tendo em conta os aspetos apresentados, pode-se considerar esta série de 

acontecimentos como um efeito avalanche, e este efeito concorrente da rede de telecomunicação exige que as 

mesmas estejam preparadas para dar resposta ao elevado número de utilizadores, maiores velocidades com 

larguras de banda maiores e cobertura territorial elevada. 

No entanto, o espetro usado nas comunicações rádio é finito e não pode ser ocupado livremente sem 

regras. Existem, assim, entidades reguladoras que gerem o espetro radielétrico e asseguram que todos os canais 

e serviços alocados nas diferentes frequências mantenham a sua integridade [1]. Apesar da gestão criteriosa do 

espetro pelas entidades reguladoras, isso não é suficiente para evitar a saturação do espetro devido à crescente 

adoção de serviços de telecomunicação por parte dos diferentes utilizadores. 

O aparecimento da quinta geração de redes móveis (5G) que vai operar a médias e altas frequências tem 

como objetivo combater a saturação do espetro radioelétrico. Para além do alargamento espetral, a rede 5G é 

uma versão melhorada das antigas gerações e contribui também com diversas características favoráveis [2], 

tais como, o alargamento do volume e da velocidade das comunicações, conexões melhoradas e eficiência 

energética. 



 

2 

A quinta geração de rede móvel, tem a possibilidade de operar em um largo espetro. O tipo de operação 

do 5G está dividido em três gamas: baixas, médias e altas frequências. 

A primeira gama de operação, bandas de baixas frequências, faz uso das frequências onde também opera 

a geração anterior, o 4G (entre os 600MHz e os 700MHz). Seguidamente, as bandas de médias frequências 

encontram-se entre os 2.5GHz e os 3.7GHz. Por fim, na gama de altas frequências, onde as velocidades dos 

serviços alcançam maiores velocidades, são utilizadas as bandas desde os 24 aos 60GHz. 

Esta alocação de novas bandas do espetro rádio elétrico por si só não será suficiente, sendo necessário 

garantir que todos os canais/serviços estejam bem definidos no espetro, evitando distorções e alargamentos 

espetrais que possam interferir com os canais adjacentes. 

A Autoridade Reguladora Nacional, entidade responsável pela gestão do espetro radio elétrico em 

Portugal, é a ICP-ANACOM. Esta, estabelece todos os padrões a respeitar por parte de todos os utilizadores 

do espetro (tanto utilizadores amadores, profissionais como do estado). 

Apesar do esforço dos utilizadores na correta utilização do espetro para a emissão legal de rádio nas 

frequências destinadas a cada atividade, os sistemas de rádio frequência (RF) utilizados, vêm eles mesmos 

introduzir interferências nos sinais que processam. Estas interferências são maioritariamente resultantes das 

não linearidades dos sistemas RF. É assim necessário assegurar que as não linearidades dos sistemas RF não 

interfiram com os sinais ao ponto de causar interferências com os canais e serviços adjacentes, resultando em 

emissões de rádio ilegais. 

Nos sistemas RF utilizados, os efeitos não lineares que deformam os sinais têm origem tanto nos 

transmissores e recetores, como em elementos passivos presentes nas instalações radioelétricas. 

No caso da transmissão dos sinais para a troposfera, é necessário fazer a amplificação da informação 

modulada antes desta ser entregue com uma certa potência a uma antena para a transmissão. Para esta 

amplificação recorre-se a amplificadores de potência, que durante a amplificação e devido aos efeitos não 

lineares, apresentam um papel de destaque na distorção dos sinais causando alargamento espetral, sobrepondo 

os canais adjacentes e degradando a informação que está modulada. Para além destas não linearidades, existem 

também efeitos de memória causados pelos elementos passivos nos sistemas RF, que condicionam a 

dependência da saída, não apenas da entrada do mesmo instante, mas também de amostras anteriores. 

 

1.2 Objetivos 

Esta dissertação tem como objetivo abordar algumas das problemáticas associadas ao processo de 

amplificação de potência em sistemas de rádio frequência através do dimensionamento e implementação de 

uma bancada de linearização para amplificadores de potência destinados a sistemas 5G.  

Com a introdução de novas tecnologias de rede, como a quinta geração de redes móveis, os mesmos 

processos de amplificação e transmissão dentro de determinados padrões já implementados para versões 
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anteriores têm de ser revistas para esta nova versão. As técnicas que lhes estão associadas têm de acompanhar 

a tecnologia, nomeadamente devido às frequências e às larguras de banda características do 5G. 

O tema em destaque durante este trabalho são as não linearidades associadas ao processo de 

amplificação dos sinais. Neste processo ocorre o alargamento espetral e, com isso, acontece a degradação do 

sinal, além, da possibilidade de sobreposição de outros canais ou serviços alocados no espetro radioelétrico. 

Assim, tendo em conta a existência destas não linearidades são necessários processos para evitar o seu 

aparecimento, apresentados ao longo desta exposição até se chegar ao projeto final cujo objetivo é linearizar 

de uma forma iterativa e autónoma, a resposta de um amplificador de potência (PA) a operar na gama de 

frequências especificada, através da implementação e teste de uma bancada de linearização. Esta tem a base da 

sua implementação em sistemas de pré-distorção digital em banda base em que todo o seu processamento é 

feito a nível digital para a linearização da resposta do PA a nível analógico. 

O sistema a desenvolver terá que ter a capacidade de linearização da resposta de um amplificador de 

potência desenvolvido para sistemas 5G a operar entre as gamas de 27 a 31GHz. Qualquer amplificador a 

operar na gama de frequências consideradas, quando incorporado na bancada de linearização a desenvolver, 

terá de ter a sua reposta linearizada, resultando num comportamento final com o mínimo de distorção possível 

e dentro de padrões admissíveis, distorções com o mínimo de potência. 

 

1.3 Estrutura da dissertação 

Tendo em conta os objetivos anteriores e para dar resposta ao problema proposto, a dissertação 

encontra-se estruturada da seguinte forma: 

No capítulo 1 é feita uma introdução relacionada com os sistemas de telecomunicações, a sua 

importância nos tempos atuais que leva a impulsionar o contínuo desenvolvimento e evolução. São 

apresentadas algumas noções básicas sobre as redes móveis de quinta geração. São também apresentados os 

objetivos e a estrutura definidos para o trabalho de dissertação.  

No capítulo 2 são abordados os conceitos relacionados com os amplificadores de potência, os seus 

conceitos básicos e os tipos de amplificadores que existem. São apresentadas as figuras de mérito utilizadas na 

caracterização dos amplificadores de potência de rádio frequência (RFPA), tendo em conta a linearidade e 

distorção da resposta, e é abordada a necessidade do compromisso entre a linearidade e a eficiência. 

No capítulo 3 é apresentado o comportamento típico de sistemas não lineares e métodos para a sua 

modelação matemática. 

No capítulo 4 são expostos os métodos de pré-distorção digital (DPD) como forma de contrariar as 

distorções e não linearidades dos RFPA. Compara os métodos DPD mais usados e baseados em arquiteturas 

de aprendizagem indireta e direta. 
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No capítulo 5 são apresentados os resultados da implementação de sistemas DPD baseados em 

arquiteturas de aprendizagem indireta. São apresentados os resultados de uma primeira abordagem feita 

inteiramente em ambiente de simulação e, de seguida, são expressos os resultados conseguidos em ambiente 

laboratorial, com a bancada de linearização montada e constituída por instrumentos de medida industriais. 

Por fim, no capítulo 6 são apresentadas as conclusões relativas ao do trabalho realizado tendo em conta 

os objetivos iniciais, assim como possível futuro trabalho. 
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2.  Amplificadores de potência 

2.1 Conceitos básicos 

Os amplificadores de potência são de extrema importância nos sistemas de comunicações de 

radiofrequência, uma vez que, o seu objetivo é aumentar a potência dos sinais portadores de informação que 

lhes são apresentados à entrada para se poderem transmitir. Esta amplificação é necessária, dado que os sinais 

a transmitir necessitam de uma determinada potência para vencer a atenuação causada pelas adversidades do 

meio de comunicação. Assim, ao vencer estas adversidades impostas pelo meio, o sinal é transmitido de uma 

forma eficiente, de modo que os recetores, a uma determinada distância, consigam detetar os sinais com um 

certo nível de qualidade. 

Estes amplificadores costumam estar localizados no final da cadeia de transmissão, mesmo antes de os 

sinais serem entregues ao meio para a sua propagação, pois é mais fácil processar os sinais a potências mais 

baixas (caso da modulação dos sinais antes de estes serem entregues ao PA). 

 

 

Figura 1 - Constituição simplificada de um sistema de transmissão e receção de RF e representação do comportamento 

dos sinais ao longo da cadeia [3]. 

 

Como o objetivo dos amplificadores de potência é transformar a energia de uma fonte DC em energia 

do sinal RF a transferir para o sinal a amplificar, estes são normalmente caracterizados pela capacidade de 

adicionar potência ao sinal portador de informação através da diferença 𝑃𝑜𝑢𝑡 − 𝑃𝑖𝑛 em vez do ganho 𝐺𝑝 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
. 

A seguinte figura 2 apresenta o diagrama de potências envolvidas no funcionamento dos amplificadores 

de potência. São expressas 4 potências diferentes, Pin - fonte sinal, PDC - fonte alimentação, a Pout - entregue à 

saída que, por sua vez, aplicada à carga e a Pdiss - dissipada por meio de calor. 



 

6 

 

Figura 2 - Diagrama de potências do amplificador de potência. 

 

No processo de amplificação, como é observável, a energia entregue à carga em conjunto com a energia 

dissipada sob a forma de calor, é igual à soma de energias entregue pelo sinal de entrada e a entregue pela fonte 

de alimentação DC. Tendo em conta este balanço de energias, o maior desafio que existe na projeção e 

construção dos amplificadores de potência para sistemas RF é o compromisso ente duas características 

antagónicas ao seu funcionamento: uma boa eficiência e boa linearidade. 

Para a caracterização de amplificadores de potência são considerados diferentes tipos de classes de 

acordo com o modo de funcionamento. Em radiofrequência, são divididos em dois tipos: os amplificadores 

lineares e não lineares. Referentes aos amplificadores lineares, estes são divididos nas classes A, AB e B.  Nos 

não lineares, são consideradas as classes C até à F. 

Os amplificadores lineares operam usualmente com fontes de corrente controladas e apresentam 

eficiências mais baixas, enquanto os não lineares, excetuando a classe C, operam com fontes de corrente em 

modo comutado e a sua eficiência é muito mais elevada. Para além de uma maior eficiência, os amplificadores 

não lineares apresentam uma elevada potência de saída, no entanto, a linearidade do seu comportamento é 

comprometida, sendo este tipo de amplificadores altamente não lineares. 

A seguinte tabela apresenta um resumo das categorias dos PA de acordo com as suas características de 

funcionamento. 
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Classe de 

amplificação 
Descrição Eficiência Linearidade 

Potência de 

saída 

A Angulo de condução de 360º <50% Muito boa Média 

AB Angulo de condução de 180º a 360º  50% a 79% Boa Média 

B Angulo de condução de 180º  <79% Boa Média 

Não linear 

C 
Angulo de condução inferior a 180º <85% Moderada Baixa 

Não linear 

D a T 
Comutação não linear ON-OFF >90% Muito má Alta 

Tabela I - Diferentes configurações para a operação de amplificadores [4]. 

2.2 Figuras de mérito 

De modo a se poder comparar os diferentes amplificadores, são consideradas figuras de mérito que 

avaliam de uma forma qualitativa o seu desempenho independentemente das arquiteturas utilizadas por cada 

um. Estas grandezas permitem também estimar o cumprimento de metas impostas para o funcionamento de 

determinado sistema nomeadamente no que diz respeito às distorções do sinal em sistemas de radiofrequência. 

São apresentadas a seguir algumas figuras de mérito utilizadas para a caracterização de amplificadores 

de potência. 

• Linearidade e Distorção 

No caso de ser possível desenvolver amplificadores ideais, estes apresentariam respostas totalmente 

lineares, em que a potência à saída seria proporcional à potência de excitação na entrada. No entanto, 

amplificadores de potência ideais não existem e são impossíveis de implementar na prática, uma vez que para 

além de diversos fatores que limitam o comportamento do PA como por exemplo os diferentes componentes 

utilizados na sua construção, em último caso, vai apresentar sempre limites impostos pela potência máxima 

que a fonte de alimentação é capaz de entregar. A linearidade das respostas apenas é possível abaixo desses 

limites, em que a saída é proporcional à entrada. À medida que o nível de potência de saída se aproxima dos 

limites impostos, a resposta tende a se tornar não linear, com uma compressão cada vez mais acentuada do seu 

comportamento. Neste comportamento em regime não linear, as formas de onda dos sinais começam a ficar 

saturados, originando incrementos de potência à saída cada vez mais inferiores e consequentemente a 

compressão do ganho. 

O estudo do comportamento não linear dos amplificadores é de grande importância tanto para a projeção 

de amplificadores, como para se determinar os limites em termos de potência fornecida, como também para o 

desenvolvimento de sistemas de linearização para a diminuição do impacto das distorções em sistemas que 

assim o exijam. 
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• Ganho 

Na caracterização dos amplificadores, uma das figuras de mérito considerada é o ganho que define o 

rácio entre a potência de saída e a potência de entrada. A sua observação ao longo das potências de saída, 

fornece uma visão da distorção introduzida na modulação em amplitude do sinal de entrada. 

Relativamente ao cálculo do ganho, existem 3 diferentes considerações dependendo das potências 

consideradas à entrada e saída do amplificador. Tendo como referência a figura 3, em [5] são definidos 

diferentes tipos de ganhos: 

 

Figura 3 - Representação do PA em quadripolo e as potências associadas utilizadas no cálculo dos diferentes ganhos. 

 

Ganho disponível (𝐺𝐴): resulta do rácio entre a potência disponível à saída do amplificador com carga adaptada 

(PAVN) e a potência disponível na fonte para uma carga adaptada (PAVS). 

 𝐺𝐴 =
𝑃𝐴𝑉𝑁

𝑃𝐴𝑉𝑆
 2.1 

 

Ganho de potência (𝐺𝑃): é o rácio entre a potência entregue à carga (PL) e a potência entregue na entrada do 

quadripolo (PIN). 

 𝐺𝑃 =
𝑃𝐿

𝑃𝐼𝑁
 2.2 

 

Ganho de transdução (𝐺𝑇): é definido pelo rácio entre a potência entregue à carga (PL) e a potência disponível 

na fonte para uma carga adaptada (PAVS). 

 𝐺𝑇 =
𝑃𝐿

𝑃𝐴𝑉𝑆
 2.3 

 

De acordo com o tipo de adaptações feitas nas ligações dos amplificadores, é possível dimensionar 

sistemas de amplificação com diferentes comportamentos para diferentes necessidades. Assim, conforme o 

modo como a saída ou a entrada é adaptada, é possível ter 3 tipos de amplificadores: de ganho, de baixo ruído 

e de potência. 
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Adaptação de impedâncias 

 

Entrada Saída 

Amplificador de ganho 
Conjugada com a impedância do 

gerador 

Conjugada com a impedância da 

carga 

Amplificador de baixo ruído Impedância de mínimo ruído 
Conjugada com a impedância da 

carga 

Amplificador de potência 
Conjugada com a impedância do 

gerador 
Impedância de máxima potência 

Tabela II - Tipos de configuração do amplificador de acordo com a adaptação [5]. 

 

• Distorções harmónicas (caracterização de 1 tom) 

As distorções harmónicas resultam do aparecimento de componentes espetrais múltiplas da frequência 

do tom aquando da resposta de um sistema não linear a sinais de uma única portadora aplicados à entrada de 

um PA. Estas distorções, como são múltiplas da frequência do tom, estão afastadas da largura de banda da 

informação modulada, não apresentando elevada gravidade devido à possibilidade de filtração.  

Esta caracterização a 1 tom dos amplificadores é essencial para derivar figuras de mérito como o 

rendimento, ganho de transdução e o ponto de compressão a 1 dB (P1dB). 

 

• Modulação não linear do ganho pela amplitude (AM-AM) 

Durante os efeitos não lineares dos amplificadores, existem componentes de distorção que coincidem 

com as frequências fundamentais dos sinais, sendo impossível de se observarem de uma forma independente. 

Estas componentes de distorção vão ser somadas às componentes fundamentais ±ѡ𝑐 dos sinais. 

No caso da conversão AM-AM pode existir a compressão ou expansão do ganho. Este comportamento 

de compressão ou expansão é determinado pela relação destrutiva ou construtiva entre as contribuições de 1ª e 

de 3ª ordem. A interferência destrutiva resulta da soma das contribuições de 1ª e 3ª ordem (a de 3ª ordem tem 

uma resposta 3 dB/dB que vai ficando mais marcante, acabando por saturar mais rápido em comparação ao 

crescimento de 1 dB/dB da 1ª ordem que é um comportamento linear). Pela mesma razão, a subtração entre as 

contribuições de 1ª e 3ª ordem originam as interferências construtivas. Em suma, a conversão AM-AM é 

descrita como o resultado da modulação na saída causada pela amplitude de excitação do sinal na entrada [6]. 

 

• Ponto de compressão de 1 dB 

Como o amplificador apresenta uma resposta linear para sinal fraco, e uma resposta não linear à medida 

que a potência sobe — modulação AM-AM com compressão do ganho, é necessário definir na prática um ponto 

de referência para o limite entre os dois regimes. É assim considerado o ponto em que a potência à saída do 

https://www.google.com/url?sa=i&url=https%3A%2F%2Fsoftwareaccountant.com%2Fem-dash-in-word%2F&psig=AOvVaw0HDOEinbh960gz3_lUDs1f&ust=1626888727409000&source=images&cd=vfe&ved=2ahUKEwiQpOH2lvLxAhXTEWMBHWAmCkQQr4kDegUIARC8AQ
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amplificador, caiu 1 dB em relação ao comportamento linear característico do regime de sinal fraco (ponto de 

compressão de 1 dB). 

Assim sendo, este ponto marca uma referência a partir da qual a linearidade da resposta começa a ser 

comprometida. É através deste ponto que também é possível extrair a impedância ótima à saída para a qual a 

potência entregue pelo dispositivo é máxima. Para além desta referência e de acordo com o grau de linearidade 

requerido, é possível definir outros pontos de referência para além do ponto de compressão a 1 dB. 

 

• Modulação não linear da fase pela amplitude (AM-PM) 

Na conversão AM-PM as variações de amplitude do sinal de entrada causam modulações também na 

fase dos sinais de saída. Esta conversão pode ser analisada pelo comportamento dos vetores das contribuições 

de 1ª e 3ª ordem na saída do sistema, figura 4. Caso a amplitude dos sinais seja alterada, como a contribuição 

3ª ordem apresenta uma razão de crescimento de 3 dB/dB comparando como crescimento de 1 dB/dB da ordem 

linear, o resultado do sinal à saída vai sofrer uma alteração de fase, pois os vetores que o constituem apresentam 

diferentes razões de crescimento, não conservando a fase inicial [6], [7]. 

 

Figura 4 - Representação fasorial da variação da amplitude e fase do sinal de saída em função da variação do sinal de 

entrada. 

É visível que esta conversão AM-PM é cada vez maior, quanto mais próximas se apresentam as 

potências de saída ao ponto de compressão de 1 dB, pois as distorções ficam mais marcantes com a saturação 

do amplificador. 

 

• Distorções de intermodulação (caracterização de 2 tons) 

As distorções de intermodulação são referentes aos sistemas multiportadora (2 ou mais tons) e 

caracterizam-se pelo aparecimento de componentes espetrais com combinações das frequências dos tons a que 

estão os sinais. 

Na literatura são tidas em conta intermodulações até à terceira ordem. Esta consideração é deduzível 

pelo aparecimento das diferentes componentes espetrais com a combinação das frequências dos tons, e é até à 

terceira ordem que as distorções apresentam um efeito mais negativo na integridade dos sinais, pois aqui, as 

contribuições na banda de interesse apresentam maiores potências. A partir da 3ª ordem, apesar de também 

poder haver contribuições perto da banda de interesse, estas não têm grande impacto devido à sua potência 
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mais baixa, ou seja, com o aumento da ordem de intermodulação, a potência associada a cada componente 

gerada vai diminuindo. 

Intermodulação de 2ª ordem: Não são normalmente críticas, uma vez que, geram componentes espetrais 

ao dobro da frequência do tom. Como as componentes estão fora da banda passante, as mesmas são facilmente 

filtradas. 

Intermodulação de 3ª ordem: São caracterizadas por apresentar um comportamento mais crítico devido 

à geração de componentes dentro da banda passante. Neste caso, a única solução é evitar a sua formação pela 

impossibilidade de uma filtragem eficiente. 

Na figura 6 são apresentadas espacialmente as componentes das diversas distorções (componentes 

harmónicas e de intermodulação). 

 

• Rácio de distorção de intermodulação (IMR) 

A relação IMR ou Sinal/Distorção de Intermodulação (C/I) é definida com base na potência do sinal à 

frequência de um tom na saída com a potência do sinal à frequência da distorção numa das bandas adjacentes 

(intermodulação de 3ª ordem). Em sistemas que a resposta em frequência cause distorções assimétricas nas 

bandas adjacentes, é necessário definir dois tipos de IMR para ambos os lados. No caso de se verificar uma 

resposta simétrica, o valor IMR é conseguido através da seguinte relação: 

 

 𝐼𝑀𝑅 =
𝑃𝑓𝑢𝑛𝑑𝑎𝑚𝑒𝑛𝑡𝑎𝑙

𝑃𝐼𝑀𝐷
=

𝑃(ѡ1)

𝑃(2ѡ1 − ѡ2)
=

𝑃(ѡ2)

𝑃(2ѡ2 − ѡ1)
 2.4 

 

Como 𝑃(ѡ1) tem um crescimento de 1 dB/dB e 𝑃(2ѡ1 − ѡ2) um crescimento de 3 dB/dB como 

demonstrado pela figura 5, o valor IMR diminui à medida que o valor da potência de entrada aumenta. 
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Figura 5 - Representação dos pontos IP2 e IP3 assim como as restas de distorção de intermodulação de 2ª e 3ª ordem [8]. 

 

 

Figura 6 - Contribuições de intermodulação até à 4ª ordem para sistemas não lineares excitados com sinais de dois tons, 

ѡ1 e ѡ1 [9]. 

 

• Ponto de interseção de 3ª ordem (IP3) 

O ponto IP3 apresenta-se como um ponto fictício em regime de sinal forte e resulta da interceção das 

retas prolongadas da potência à componente fundamental e da potência de distorção de intermodulação de 

terceira ordem (IMD – Intermodulation Distortion) em regime de sinal fraco. Este ponto pode ser observado 

na figura 5, assim como, as retas da potência da componente da fundamental e da potência de distorção de 

intermodulação de 3ª ordem. 
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Este ponto IP3 não existe na prática devido à saturação do comportamento em regime não linear, 

servindo apenas como indicador da degradação da linearidade dispositivo. No entanto, teoricamente o ponto 

IP3, indica o ponto fictício onde a potência da reta em regime linear iguala a reta de potência de intermodulação 

de 3ª ordem e, neste ponto, o IMR adquire o valor máximo igual 1 onde não existe degradação da linearidade. 

 

• Rendimento 

O rendimento é a figura de mérito associada à conversão de potência entre o domínio contínuo (DC) e 

de radiofrequência. O rendimento pode ser calculado de 3 formas diferentes: 

Rendimento de dreno (η): Caracteriza a conversão da potência fornecida em DC em potência à saída em RF, à 

frequência da fundamental, não tendo em conta a potência RF presente no sinal à entrada do dispositivo (PIN). 

 𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝐷𝐶
 2.5 

 

Rendimento de potência adicionada (PAE – Power added efficiency): Faz a caracterização da conversão de 

potência fornecida em DC em potência adicionada ao sinal da entrada, ou seja, tem em conta apenas a potência 

de saída obtida (𝑃𝑜𝑢𝑡 − 𝑃𝑖𝑛) pela conversão da potência DC fornecida. 

 

 𝑃𝐴𝐸 =
𝑃𝑜𝑢𝑡 − 𝑃𝑖𝑛

𝑃𝐷𝐶
 2.6 

 

Rendimento global (η𝑔𝑜𝑏𝑎𝑙): Faz a caracterização total da potência fornecida ao sistema (DC e RF) em potência 

RF à saída. Esta medida de potência é mais objetiva pois tem em conta todos os N elementos consumidores de 

potência nos diferentes andares de amplificação que constituem os transmissores RF, estando ligado ao 

dimensionamento dos mesmos. 

 η𝑔𝑜𝑏𝑎𝑙 =
𝑃𝑅𝐹𝑜𝑢𝑡

𝑃𝐷𝐶 + ∑ 𝑃𝑛
𝑁
𝑛=0

 2.7 
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2.3 Compromisso entre linearidade e eficiência 

 

 

Figura 7 - Resposta típica de um PA relativamente às potências de entrada e saída assim como a eficiência de sua 

operação [10]. 

A respostas típica de um amplificador está de acordo com a figura 7. É visível que para níveis baixos 

de potência de entrada, o PA apresenta um comportamento linear. Contudo, apesar de apresentar um 

comportamento linear, este opera de uma maneira não eficiente. À medida que a potência aumenta, a eficiência 

fica cada vez mais elevada, e é este compromisso entre a elevada linearidade e elevada eficiência que não é 

possível respeitar diretamente. É o alcance destas duas características incompatíveis, a alta eficiência e alta 

linearidade, um dos maiores desafios na projeção dos PA, pois os pontos ótimos para o funcionamento dos PA 

apresentam-se em zonas não lineares das respostas, onde os valores de eficiência são mais elevados [11], [12]. 

Para assegurar esta elevada eficiência e ao mesmo tempo o comportamento linear, recorre-se a processos 

de linearização. Assim, mesmo os PAs a funcionar na zona de saturação, a resposta final do sistema é linear. 

As técnicas mais utilizadas e largamente apresentadas pela literatura para a linearização da resposta de 

amplificadores de potência em sistemas RF são denominadas por pré-distorção digital em banda base, descrita 

nos capítulos seguintes. 
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3.  Modelação comportamental 

3.1 Comportamento típico de sistemas não lineares 

A modelação comportamental dos amplificadores de potência para RF consiste na representação do 

comportamento real deste circuito através de modelos matemáticos. Existem dois tipos de representações que 

é possível fazer, através de modelos físicos e modelos empíricos.  

Os primeiros apresentam-se como modelos comportamentais que exigem maior poder computacional 

devido à capacidade de representar o sistema com elevada quantidade de detalhe como pela capacidade de 

representar os fenómenos físicos associados. Nesta abordagem é necessário saber a constituição dos elementos 

que compõem o amplificador. Estes fatores levam a que o modelo físico apresente maior flexibilidade caso 

sejam alteradas as condições nas quais foi extraído, respondendo de uma forma mais espectável em diferentes 

condições de excitação. Por outro lado, os modelos empíricos são caracterizados pela modelação a nível do 

sistema devido, muitas vezes, à dificuldade de saber, à partida, o circuito equivalente do amplificador de 

potência de RF [13]. Como a extração é feita a nível do sistema, o modelo falha na representação dos 

fenómenos físicos existentes, podendo o mesmo responder de forma imprevisível quando submetido a 

excitação fora das condições onde foi extraído. 

A figura 8 apresenta o processo básico em que assenta a modelação de RFPA por modelos empíricos. 

 

 

Figura 8 - Processo de modelação de sistemas. 
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Para a linearização de amplificadores faz-se uso de sistemas DPD e, para este ser implementado, é 

necessário haver um modelo matemático capaz de representar o comportamento do PA. Como os modelos 

empíricos são menos complexos e não têm em conta os fenómenos físicos do sistema, figuram-se a opção mais 

indicada pela sua facilidade em descrever tanto o modelo comportamental do PA como o seu inverso. Esta 

modelação inversa do PA é necessária para a implementação dos sistemas DPD.  

Este modelo é conhecido como o modelo da caixa-preta e é conseguido apenas com a entrada e a saída 

do PA, excitando o amplificador e extraindo a sua resposta. Estes conjuntos de dados de entrada e saída do 

amplificador são aplicados ao algoritmo de extração desenvolvido, de modo a extraírem-se os coeficientes para 

o cálculo do modelo matemático. 

Como visto anteriormente, os sistemas RF apresentam características não lineares, e estas podem ser 

modeladas matematicamente. Uma das possibilidades para modelar a não linearidade de um sistema é através 

da expansão de séries de Taylor. 

As séries de Taylor são usadas para sistemas que apresentam não linearidades pouco acentuadas. Para 

sistemas altamente não lineares, o recurso a esta ferramenta matemática não garante que com os termos 

considerados a aproximação seja feita devidamente, ou ainda que a convergência da série não aconteça para a 

resposta em causa. 

Para efeitos ilustrativos, são apresentados a seguir alguns dos tipos de resposta de sistemas não lineares. 

Recorrendo às séries de Taylor para a representação de sistemas não lineares genéricos é considerado a seguir 

o exemplo do modelo até à 3ª ordem como abordado em [13] temos. 

 𝑦(𝑡) = ∑ 𝑐𝑛𝑥𝑛(𝑡)+∞
𝑛=0 ≈ 𝑎0 + 𝑎1𝑥(𝑡) + 𝑎2𝑥

2(𝑡)+ 𝑎3𝑥
3(𝑡)… 3.1 

 

𝑥(𝑡) − 𝑆𝑖𝑛𝑎𝑙 𝑑𝑒 𝑒𝑛𝑡𝑟𝑎𝑑𝑎 

𝑦(𝑡) − 𝑆𝑖𝑛𝑎𝑙 𝑑𝑒 𝑠𝑎í𝑑𝑎 

𝑎0 − 𝐶𝑜𝑒𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑎 𝑐𝑜𝑚𝑝𝑜𝑛𝑒𝑛𝑡𝑒 𝐷𝐶 

𝑎1 − 𝐶𝑜𝑒𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑎 𝑐𝑜𝑚𝑝𝑜𝑛𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑙𝑖𝑛𝑒𝑎𝑟 

𝑎2 − 𝐶𝑜𝑒𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑎 𝑐𝑜𝑚𝑝𝑜𝑛𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑒 2ª 𝑜𝑟𝑑𝑒𝑚 

𝑎3 − 𝐶𝑜𝑒𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑎 𝑐𝑜𝑚𝑝𝑜𝑛𝑒𝑛𝑡𝑒 𝑑𝑒 3ª 𝑜𝑟𝑑𝑒𝑚 

À entrada do sistema não linear, para visualização dos efeitos de intermodulação, é considerado o sinal 

x(t). Trata-se de um sinal de dois tons com frequências ѡ1 e ѡ2 e respetivas amplitudes A1 e A2. 

 𝑥(𝑡) = 𝐴1 cos(ѡ1𝑡) + 𝐴2 cos(ѡ2𝑡) 3.2 
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Podemos observar a contribuição de cada termo de 𝑦(𝑡) na resposta global do sistema analisando 

individualmente cada um. Desta forma, podemos perceber melhor a influência das várias potências de 𝑥 na 

saída 𝑦. 

Assim, para se conseguir observar a resposta linear do sistema, é tido em conta apenas o termo linear 

da série (𝑎1𝑥(𝑡)). A resposta linear é dada por: 

 

 𝑦1(𝑡) = 𝑎1𝑥(𝑡) = 𝑎1(𝐴1 cos(ѡ1𝑡) + 𝐴2 cos(ѡ2𝑡)) 3.3 

 

Verifica-se que nesta resposta não houve distorção dos sinais. Neste tipo de resposta, a saída é uma 

réplica da entrada a menos de um fator de ganho. 

Para se observar a resposta não linear de 2ª ordem do sistema, é considerado apenas o termo de segunda 

ordem (𝑎2𝑥
2(𝑡)), e os restantes termos da série não são tidos em conta. Assim: 

 

𝑦2(𝑡) = 𝑎2𝑥
2(𝑡) = 𝑎2(𝐴1 cos(ѡ1𝑡) + 𝐴2 cos(ѡ2𝑡))

2 

𝑦2(𝑡) =
1

2
𝑎2(𝐴1

2 + 𝐴2
2) +

1

2
𝑎2𝐴1

2 cos(2ѡ1𝑡) +
1

2
𝑎2𝐴2

2 cos(2ѡ2𝑡)

+ 𝑎2𝐴1𝐴2 cos((ѡ1 + ѡ2)𝑡) + 𝑎2𝐴1𝐴2 cos((ѡ1 − ѡ2)𝑡) 

3.4 

 

É visível na resposta de 2ª ordem de um sistema não linear, que para além de não existir contribuições 

na frequência original do sinal, ocorreu o aparecimento de vários tipos de contribuições, não sendo o resultado 

final, uma réplica do sinal inicial. Estamos, portanto, na presença de não linearidades que causaram a distorção 

do sinal original através da geração de componentes espetrais com combinação das frequências fundamentais. 

Ocorreu a conversão de ѡ1 e ѡ2 em componentes a DC, em harmónicos à frequência 2ѡ1 e 2ѡ2, e ainda 

componentes de distorção de intermodulação de segunda ordem com frequência à diferença e soma das 

frequências fundamentais do sinal, ѡ1 ± ѡ2. 
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Figura 9 - Representação na frequência das componentes resultantes da resposta de um sistema não linear até à 2ª ordem 

[14]. 

 

As componentes espetrais encontram-se bastante afastadas da banda de interesse. O sinal resultante é, 

portanto, facilmente filtrado através de um filtro passa-banda, como se pode ver na figura 9. 

Por fim, para se obter a resposta não linear característica de 3ª ordem, é considerado apenas o termo de 

terceira ordem da série de potências. Assim: 

 

 

𝑦3(𝑡) = 𝑎3𝑥
3(𝑡) = 𝑎3(𝐴1 cos(ѡ1𝑡) + 𝐴2 cos(ѡ2𝑡))

3 

𝑦3(𝑡) = cos(ѡ1𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴1

3 +
1

2
𝑎3𝐴1𝐴2

2 + 𝑎3𝐴1𝐴2
2]

+ cos(ѡ2𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴2

3 +
1

2
𝑎3𝐴1

2𝐴2 + 𝑎3𝐴1
2𝐴2]

+ cos(3ѡ1𝑡) [
1

4
𝑎3𝐴1

3] + cos(3ѡ1𝑡) [
1

4
𝑎3𝐴2

3]

+ cos((2ѡ1 + ѡ2)𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴1

2𝐴2]

+ cos⁡((2ѡ1 − ѡ2)𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴1

2𝐴2]

+ cos((2ѡ1 + ѡ2)𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴1𝐴2

2]

+ cos⁡((2ѡ1 − ѡ2)𝑡) [
3

4
𝑎3𝐴1𝐴2

2] 

3.5 

 

Como é visível pela expansão da série anterior, a resposta que resulta de um sistema de terceira ordem 

não é típico de um sistema linear. São geradas distorções não lineares através do aparecimento das várias 

componentes com contribuições das duas frequências fundamentais consideradas ѡ1 e ѡ2 . Dentro das 

contribuições é visível as distorções harmónicas de terceira ordem (3ѡ1 e 3ѡ2) e distorções de intermodulação 
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de terceira ordem com as combinações das frequências fundamentais (2ѡ1 ± ѡ2  e 2ѡ2 ± ѡ1). Verifica-se que 

algumas das componentes estão localizadas na banda de interesse contribuindo para a expansão ou compressão 

do ganho.  

 

Figura 10 - Representação na frequência das componentes resultantes da resposta de um sistema não linear até à 3ª ordem 

[14]. 

 

Ao contrário da resposta de segunda ordem, nesta situação já se verifica o aparecimento de componentes 

espetrais muito próximas das componentes fundamentais dos sinais, próximas da banda de interesse, 

impossibilitando uma filtragem eficiente, como se vê na figura 10. Começa-se também a verificar o 

aparecimento de alguma compressão ou expansão da potência das componentes espetrais do sinal na banda de 

interesse, causada pelas componentes de intermodulação. 

3.2 Equivalente passa-baixo na modelação comportamental 

Como é sabido, na modulação da informação para a sua transmissão, a frequência da portadora é maior 

que a largura de banda do sinal que a modula (figura 11 (a)). Na representação em equivalente passa-baixo 

apenas é considerada a amplitude e a fase do sinal modulante (envolvente do sinal) sem a frequência da 

portadora, ficando a sua representação em banda base (figura 11 (b)). Nesta configuração, em banda base, 

apesar de já não existir a frequência da portadora, o sinal continua a conter a informação original.  

 

 

Figura 11 - Exemplo da representação na frequência de um sinal para excitação de um PA (a) e a envolvente complexa 

correspondente (b) [15]. 
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No processo de modelação comportamental, a redução do esforço computacional é tida em conta. 

Assim, é preferível que o processamento dos sinais a nível digital seja feito recorrendo à representação nos 

seus equivalentes passa-baixo — 𝑥̃(𝑛)⁡𝑒⁡𝑦̃(𝑛). Considerando apenas os sinais no seu equivalente passa-baixo, 

é conseguida uma redução da frequência de amostragem, ficando esta, na ordem da largura de banda da 

envolvente do sinal, em vez de ter em conta a frequência da portadora. É assim possível fazer a representação 

dos sinais originais, 𝑥(𝑡)⁡𝑒⁡𝑦(𝑡), de uma forma mais simplificada [16], [17]. 

Quando um sinal de radio frequência de 2 tons é aplicado a um sistema não linear genérico, o sinal na 

saída apresenta componentes espetrais múltiplas da frequência da fundamental (0ѡ𝑐, 2ѡ𝑐, 3ѡ𝑐…) – distorções 

harmónicas, e componentes espetrais em torno dos harmónicos e da zona fundamental – distorções de 

intermodulação, sendo estas últimas as causadoras do alargamento espetral.  

No caso dos RFPA, estes são muito diferentes dos sistemas genéricos, pois apresentam mecanismos 

para a atenuação forte das distorções harmónicas fora da banda de interesse. Assim, um PA, ou os circuitos 

que o rodeiam e a própria antena, tem a capacidade de filtrar as componentes DC e harmónicas de 2ª e 3ª 

ordem. Visto isto, para determinar o seu modelo comportamental são necessárias ter em consideração apenas 

as contribuições na zona fundamental, e são estas que influenciam negativamente a integridade da informação 

modulada nos sinais aplicados aos RFPA. A figura 12 apresenta a resposta típica de um PA, em que o 

alargamento do espetro ocorre apenas em torno da fundamental: em (a) está presente o sinal original de 2 tons 

usados na excitação do PA e apresentado pela figura 11 (a), assim como, alargamento espetral resultante e 

apresentado na saída do PA, e em (b), é apresentado a envolvente do sinal à saída do PA. 

 

 

Figura 12 - Representação espetral do sinal à saída do PA (a) e a envolvente correspondente (b) [15].  

 

Acrescido à consideração de se ter em conta apenas as contribuições na zona fundamental, tem de se ter 

em consideração também a fase da resposta.  

  

https://www.google.com/url?sa=i&url=https%3A%2F%2Fsoftwareaccountant.com%2Fem-dash-in-word%2F&psig=AOvVaw0HDOEinbh960gz3_lUDs1f&ust=1626888727409000&source=images&cd=vfe&ved=2ahUKEwiQpOH2lvLxAhXTEWMBHWAmCkQQr4kDegUIARC8AQ
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Recorrendo à série de potências truncadas para a representação de sistemas genéricos não lineares 

apresentada anteriormente, os termos à frequência da fundamental apresentam sempre a mesma fase, igual ao 

do sinal original. Por exemplo, a resposta de ordem 2 (3.7) da série apresentada por (3.1) ao sinal (3.6) está de 

acordo com: 

 𝑥(𝑡) = 𝑎(𝑡) cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)) 3.6 

 

 

𝑦2(𝑡) = 𝐴1𝑥(𝑡) + 𝐴2𝑥
2(𝑡)

= 𝐴1𝑎(𝑡) cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)) + 𝐴2(𝑎(𝑡) cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)))
2

= 𝐴1𝑎(𝑡) cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡))

+ 𝐴2𝑎(𝑡)2
1 + cos⁡(2ѡ𝑐𝑡 + 2𝛷(𝑡))

2
 

3.7 

 

Pelo resultado observado para a resposta de segunda ordem, é visível que os termos correspondentes à 

fundamental 1ѡ𝑐, apresentam a sua fase inalterada e igual à fase do sinal original 𝛷(𝑡). Como para a modelação 

comportamental do PA apenas é necessário considerar as contribuições em torno da frequência da fundamental 

1ѡ𝑐, e como a fase análoga a esses termos na resposta é inalterada, verifica-se necessário conservar também o 

seu valor. Assim, de acordo com o modelo comportamental considerado, para além de se considerar apenas as 

contribuições em torno da fundamental (como as fases correspondentes a esses termos continuam inalteradas), 

também tem de se garantir que as mesmas permanecem iguais.  

Seguindo os conceitos apresentados, se para o modelo comportamental forem considerados os sinais de 

entrada na sua forma normal visível no resultado 𝑦2(𝑡), a saída do modelo não conserva as contribuições apenas 

na fundamental fazendo aparecer combinações desta com o parâmetro 2ѡ𝑐 e, consequentemente, o 

aparecimento da fase alterada com 2𝛷(𝑡). Assim sendo, como são geradas contribuições localizadas no dobro 

da frequência da fundamental e dobro da fase, não é possível utilizar a representação anterior para a modelação 

dos amplificadores de potência.  

Para se ter em conta apenas as contribuições na fundamental, são considerados as envolventes dos sinais 

(na sua representação em equivalente passa-baixo 𝑥̃(𝑡) = 𝑎(𝑡)𝑒𝑗𝛷(𝑡)). Nesta representação, o resultado já não 

apresenta harmónicos por não conter a frequência da portadora. Assegura-se, assim, o cumprimento da primeira 

condição em relação ao resultado com contribuições apenas na fundamental, retratada a seguir por 𝑦2̃(𝑡). 

 

 𝑦2̃(𝑡) = 𝐴1𝑥̃(𝑡) + 𝐴2𝑥̃
2(𝑡) = 𝐴1𝑎(𝑡)𝑒𝑗𝛷(𝑡) + 𝐴2𝑎(𝑡)2𝑒𝑗2𝛷(𝑡) 3.8 
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Verificando a igualdade anterior, apesar de não gerar harmónicas por não conter a frequência da 

portadora ѡ𝑐, o resultado 𝑦2̃(𝑡) em equivalente passa-baixo também não conserva a fase, observando-se o 

aparecimento da parcela 2𝛷(𝑡) no segundo termo. 

A solução usada, e descrita pela literatura, para a conservação da fase é feita através da introdução do 

módulo no modelo e, assim, tanto a fase quanto a geração de harmónicos é respeitada. A seguinte expressão 

apresenta a forma final a ter em consideração no processamento dos sinais para modelos estáticos. 

 

 𝑦̃𝑚𝑜𝑑𝑒𝑙𝑜(𝑡) = 𝐴1𝑥̃(𝑡) + 𝐴2𝑥̃(𝑡)|𝑥̃(𝑡)|1 + 𝐴3𝑥̃(𝑡)|𝑥̃(𝑡)|2 … 3.9 

 

Através deste modelo, a fase não é alterada devido à presença do módulo nos sinais da envolvente, 

estando apenas a amplitude do sinal suscetível a alterações, pois a parte complexa é anulada. Assim, os produtos 

𝑥̃(𝑡)|𝑥̃(𝑡)| por exemplo, apenas tem contribuições na zona fundamental (por não alterar a frequência da 

portadora) e, nesta situação, substitui o termo 𝑥̃2 na série de potências.  

Em resumo, numa situação real, cada valor complexo do sinal de radiofrequência apresenta uma 

informação na zona da portadora ѡ𝑐 e a envolvente do sinal 𝑥̃(𝑡) está relacionado com este sinal de acordo 

com 𝑥(𝑡) = |𝑥̃(𝑡)| cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)).  

Para sinais passa-banda, o produto de terceira ordem à saída de um amplificador é igual a 𝑥(𝑡)|𝑥(𝑡)|2 =

𝑎1(𝑡)𝑒𝑗(ѡ𝑐+𝛷(𝑡))𝑎2(𝑡)𝑒0 = 𝑎3(𝑡)𝑒𝑗(ѡ𝑐+𝛷(𝑡)) ⇒ 𝑎3(𝑡) cos((1 + 0 + 0)ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)) = ⁡𝑎3(𝑡) cos(ѡ𝑐𝑡 +

𝛷(𝑡)), e apenas tem contribuição em 1 ѡ𝑐 [17]. Em equivalente passa-baixo o resultado é semelhante ao 

anterior a menos da frequência da portadora:⁡𝑥̃(𝑡)|𝑥̃(𝑡)|2 = 𝑎1(𝑡)𝑒𝑗(𝛷(𝑡))𝑎2(𝑡)𝑒0 = 𝑎3(𝑡)𝑒𝑗𝛷(𝑡). 

A seguir é apresentado os conceitos relacionados com a representação passa-baixo de um sinal. Como 

abordado anteriormente, a representação do modelo passa-baixo está de acordo com a seguinte expressão: 

 

 𝑥̃(𝜏) = 𝑎(𝜏)𝑒𝑗𝛷(𝜏) 3.10 

 

Para a transmissão de informação, visualizando os tipos de sinais transmitidos, observa-se que se tem a 

liberdade de modificar dois parâmetros (a amplitude e a fase do sinal) para se poder modular a informação. 

Para a transmissão da informação, são considerados dois tipos de sinais: o sinal da portadora e o sinal a 

transmitir. Neste último, são utilizados dois tempos devido à diferença entre a cadência da portadora (alta 

frequência) e a cadência do sinal modulador (largura de banda da informação do sinal a transmitir). 

Sinal da portadora: 𝑃(𝑡) = 𝐴𝑐𝑜𝑠(ѡ𝑡 + 𝛷) 

Sinal a transmitir: 𝑥(𝑡, 𝜏) = 𝑎(𝜏)𝑐𝑜𝑠(ѡ(𝜏)𝑡 + 𝛷(𝜏)) 
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O sinal da portadora é um sinal periódico com frequência fixa, não contendo nenhuma informação modulada. 

No sinal a transmitir, os tempos t e 𝜏, apesar de representarem a mesma grandeza (tempo), estão relacionados 

com as variações da portadora (com um período pequeno) e a informação modulada no sinal (com um período 

grande), respetivamente. É composto pela modificação da portadora em ordem ao tempo e apresenta 2 graus 

de liberdade a sua modificação: amplitude a(𝜏) e a fase Φ(𝜏)/frequência ѡ(𝜏). 

Como as variações de fase estão relacionadas com a frequência, é possível representar a expressão 

anterior no que diz respeito às variações de frequência, fixando a frequência fundamental (ѡ𝑐) e apenas 

variando a fase Φ(𝜏) pois, variações na frequência, podem ser expressas através da integração da fase. 

Modulação em fase: 𝑥(𝑡, 𝜏) = 𝑎(𝜏)𝑐𝑜𝑠(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝜏)) 

Modulação em frequência: 𝑥(𝑡, 𝜏) = 𝑎(𝑡)𝑐𝑜𝑠(ѡ𝑐𝑡 + ∫ Φ(𝜏)
𝑡2
𝑡1

𝑑𝑡) 

Na expressão, Φ(𝜏) fica responsável por variar frequência/fase para modulação da informação no sinal 

a transmitir. 

Pegando no sinal 𝑥(𝑡, 𝜏) na sua representação passa-banda, podemos calcular o sinal da envolvente 

através do cálculo do sinal analítico e do posterior batimento com a exponencial complexa à frequência da 

portadora, como é apresentado pela figura seguinte [18] [19]: 

 

 𝑥(𝑡, 𝜏) = 𝑎(𝜏)𝑐𝑜𝑠(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝜏)) =
1

2
(𝑎(𝜏)𝑒𝑗(ѡ𝑐𝑡+𝛷(𝜏)) + 𝑎(𝜏)𝑒−(𝑗ѡ𝑐𝑡+𝛷(𝜏))) 3.11 

 

 

 
𝑥𝑎(𝑡, 𝜏) = 𝑎(𝜏)𝑒𝑗(ѡ𝑐𝑡+𝛷(𝜏))

= 𝑎(𝜏) cos(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝜏)) + 𝑗𝑎(𝜏) sin(ѡ𝑐𝑡 + 𝛷(𝜏)) 
3.12 
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 𝑥𝑒(𝜏) = 𝑥𝑎(𝑡, 𝜏)𝑒−(𝑗ѡ𝑐𝑡) = 𝑎(𝜏)𝑒𝑗𝛷(𝜏) = 𝑎(𝜏) cos(𝛷(𝜏)) + 𝑗𝑎(𝜏) sin((𝜏)) 3.13 

 

 

Figura 13 - Representação na frequência dos sinais durante as etapas da sua aquisição em equivalente passa-baixo [18]. 

 

Recorrendo à figura 13, o sinal sinusoidal é representado no seu equivalente passa-banda através da 

expressão apresentada 𝑥(𝑡, 𝜏) (representação temporal), que na representação em frequência 𝑋(ѡ) apresenta 

duas componentes espetrais centradas em −ѡ𝑐 e +ѡ𝑐. Numa segunda etapa, a representação sinusoidal do 

sinal 𝑥(𝑡, 𝜏) é alterada para uma representação aproximada, resultando num sinal de valor complexo 𝑥𝑎(𝑡, 𝜏) 

denominado na literatura por sinal analítico. 𝑋𝑎(ѡ) é a representação de 𝑥𝑎(𝑡, 𝜏) na frequência e apresenta uma 

única componente localizada em +ѡ𝑐, uma vez que, apenas são tidas em conta as componentes espetrais com 

valores positivos. Esta supressão na frequência das componentes negativas, leva a que 𝑋𝑎(ѡ) se apresente 

como um par assimétrico. Esta assimetria é a causa do sinal 𝑥𝑎(𝑡, 𝜏) apresentar valores complexos na sua 

representação analítica.  Finalmente, numa última etapa é obtido a envolvente do sinal através do deslocamento 

na frequência do sinal analítico 𝑥𝑎(𝑡, 𝜏) em ѡ𝑐. Com este deslocamento, é determinado o sinal no seu 

equivalente passa-baixo 𝑥𝑒(𝜏) e a sua representação na frequência 𝑋𝑒(ѡ) passa a conter apenas uma 

componente espetral localizada a DC. 

Na bancada de linearização, a aquisição do sinal em equivalente passa-baixo vai estar a cargo do equipamento 

VSA que processa os sinais provenientes do amplificador. 
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3.3 Modelação comportamental através de séries de Volterra 

Para a modelação comportamental dos PAs, não é eficiente usar modelos não lineares genéricos. 

Devem-se selecionar modelos que garantam uma boa descrição dos efeitos do PA, devido à maior facilidade 

de modelar o seu comportamento complexo.  

Verifica-se que os efeitos de memória causam variações na função de transferência do PA. É então 

necessário considerar estes efeitos quando o PA necessita de linearização, uma vez que, nesta situação, as 

distorções excedem os limites máximos aceitáveis, podendo haver sobreposição dos canais no espetro 

radioelétrico e, consequentemente, ocorrer emissões rádio ilegais. 

Os efeitos de memória podem ser divididos em duas categorias: memória de curto prazo e memória de 

longo prazo [20]. No caso da memória de curto prazo, a resposta da saída do PA depende tanto da amostra 

presente na entrada como das amostras em tempos passados na escala de tempo RF. No caso da memória de 

longo prazo (ou memória da envolvente), a resposta da saída do PA depende da amostra atual do sinal aplicado 

à entrada do PA e das amostras passadas na escala de tempo da envolvente. A memória da envolvente é a 

responsável pela deterioração do comportamento do sistema RF com a degradação da magnitude do vetor de 

erro (EVM) piorando o valor da taxa de erro de bit (BER). 

Visto isto, os efeitos de memória de longo prazo do PA são visíveis na envolvente do sinal e acontecem 

devido a mecanismos não lineares, levando à existência de variações dos valores IMD com o espaçamento 

entre os 2 tons do sinal. A sua origem está na sensibilidade do comportamento dos circuitos à frequência de 

conversão ѡ2 − ѡ1 para o caso da excitação com sinais de 2 tons (expressão seguinte), logo, o efeito de 

dispersão de baixa frequência manifesta-se como memória na envolvente do sinal à saída do PA [20].  

 

 𝑥(𝑡) = 𝐴𝑐𝑜𝑠(ѡ1𝑡) + 𝐴𝑐𝑜𝑠(ѡ2𝑡) = 2𝐴𝑐𝑜𝑠 (
ѡ2 − ѡ1

2
𝑡) 𝑐𝑜𝑠 (

ѡ2 + ѡ1

2
𝑡) 3.14 

 

𝑐𝑜𝑠 (
ѡ2 − ѡ1

2
𝑡) ⁡é⁡𝑟𝑒𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑡𝑒⁡𝑎𝑜⁡𝑒𝑛𝑣𝑒𝑙𝑜𝑝𝑒; ⁡𝑐𝑜𝑠 (

ѡ2 + ѡ1

2
𝑡) ⁡é⁡𝑟𝑒𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑡𝑒⁡à⁡𝑝𝑜𝑟𝑡𝑎𝑑𝑜𝑟𝑎 

 

Estas manifestações podem ter origem em características intrínsecas ao PA através, por exemplo, dos efeitos 

de memória térmica, ou a circuitos externos ao PA através dos efeitos de memória elétrica. Os efeitos de 

memória de longo prazo são causados maioritariamente pelos componentes nas fontes de alimentação ou 

circuitos de polarização. O modo como a polarização é feita impõe diversas restrições no modo de operação 

do PA. 

Os efeitos térmicos tentam ser mitigados através de sistemas de arrefecimento mantendo a temperatura 

do PA o mais constante possível. No entanto, é impossível conseguir-se uma temperatura perfeitamente 

constante devido a flutuações dos sinais na entrada. Verifica-se, nesta situação, que os possíveis causadores 
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para diferenças significativas nos valores IMD3 aquando da variação do espaçamento entre os tons do sinal, 

sejam os efeitos de memória térmica [21].  

Os efeitos de memória elétrica estão relacionados com os circuitos externos, como os circuitos de 

polarização do amplificador e de adaptação de impedâncias. O circuito de adaptação de impedâncias, como 

funciona em passa-banda, tem maior influência na banda fundamental. Este normalmente reflete os harmónicos 

de volta ao PA. O circuito de polarização funciona como um filtro passa-baixo, bloqueando o sinal RF e 

deixando apenas passar o sinal DC. Este tem maior impacto nos produtos de intermodulação na faixa de 

frequência de banda-base. Nesta situação, todos os sinais refletidos pelos circuitos externos ao PA são 

misturados por meio de não linearidades com a frequência da fundamental. Devido à presença de 

condensadores e bobinas nos sistemas RF, observa-se variações das impedâncias com a frequência nos nós 

entre o PA e os circuitos externos, e estas são as causadoras dos efeitos de memória elétrica dependentes da 

frequência [21].  

Depois desta breve abordagem dos efeitos de memória, procura-se então determinar um modelo 

comportamental com capacidade de considerar as não linearidades, manipular a envolvente dos sinais e 

expressar a relação não linear entre a envolvente dos sinais de entrada e de saída, e também, com capacidade 

de considerar os efeitos de memória, 

As séries de Taylor são usadas para aproximar uma função não linear, e a precisão da representação 

aumenta com a ordem polinomial. Como anteriormente apresentado pela expressão (3.1), 𝑦(𝑡) representa a 

saída do PA, 𝑥(𝑡) a entrada e os parâmetros 𝑎1, 𝑎2… são os coeficientes da série. É através dos coeficientes 

do modelo que se consegue ajustar a série para representar a função de transferência pretendida. Com uma 

representação deste tipo não é possível incluir os efeitos de memória, a saída é determinada para cada instante 

temporal da entrada. Para ser possível incluir memória no modelo é necessário considerar o modelo do PA em 

vários instantes de tempo. 

Para se explicar a inclusão da memória num sistema linear recorre-se ao integral da convolução da 

entrada do sistema com a resposta impulsional do sistema. Este integral é dado por [22]: 

 𝑦(𝑡) = ∫ 𝑥(𝜏) ∙ ℎ(𝑡 − 𝜏)𝑑𝜏
+∞

0

 3.15 

Na expressão,⁡𝑦(𝑡) representa a saída do PA, 𝑥(𝑡), a entrada, e ℎ a resposta do PA ao impulso. A 

variável 𝑡 representa o tempo e 𝜏 está relacionado com o cálculo da convolução. 

Através da série de Volterra, a representação anterior de sistema linear com memória é generalizada 

para um sistema não linear com memória (expressão 𝑦(𝑡) seguinte) [22]. Ao contrário das séries de Taylor que 

considera apenas a entrada no instante t, as séries de Volterra têm em consideração o integral da entrada em 

diferentes instâncias de tempo.  
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𝑦(𝑡) = ∫ ℎ1(𝜏1) ∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏1)𝑑𝜏1

+∞

−∞

+ ∫∫ ℎ2(𝜏1, 𝜏2) ∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏1) ∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏2)𝑑𝜏1𝑑𝜏2

+∞

−∞

+ ∫∫∫ ℎ3(𝜏1, 𝜏2, 𝜏3) ∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏1) ∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏2)
+∞

−∞

∙ 𝑥(𝑡 − 𝜏3)𝑑𝜏1𝑑𝜏2𝑑𝜏3 + ⋯ 

3.16 

Em resumo, as séries de Taylor podem ser usadas na aproximação de respostas de sistemas não lineares 

quando a saída depende diretamente da entrada no instante de tempo considerado. Por outro lado, as séries de 

Volterra têm a capacidade de inclusão de efeitos de memória aquando da modelação de sistemas com memória, 

considerando não apenas a dependência instantânea entre a entrada e a saída, mas também a dependência da 

saída na entrada em instantes de tempo passados. Estas representações comportamentais com recurso a séries 

de Volterra são feitas no domínio de tempo discreto. 

No caso dos RFPA, os efeitos de memória desvanecem, uma vez que, com o passar do tempo, as 

amostras mais atrasadas vão ter menos implicações na presente saída. Com isto, é possível considerar um limite 

para a memória a ter em conta na modelação comportamental através das séries, usualmente denominado por 

duração ou profundidade de memória. 

A inclusão de memória pelos modelos matemáticos em tempo discreto, pode ser feita com apenas um 

tipo atraso denominado de 1D - unidimensional, com dois tipos de atrasos diferentes denominado de 2D - 

bidimensional e assim sucessivamente. Os termos unidimensionais (1D) consideram as contribuições da 

entrada com um único instante de tempo |𝑥̃(𝑛 − 𝑚1)|𝑥̃(𝑛 − 𝑚1) e os bidimensionais (2D) são do tipo 

|𝑥̃(𝑛 − 𝑚1)|𝑥̃(𝑛 − 𝑚2) que consideram dois tempos distintos, independentemente da ordem polinomial da 

série. A variável n representa o instante de tempo da amostra atual. 

A saída da série, para além de ser caracterizada pelos efeitos de memória, é constituída pela 

representação das funções polinomiais das contribuições da entrada, e estas funções polinomiais especificam 

a ordem da série de Volterra, ordem de truncagem polinomial. Assim, para a primeira ordem, a saída é 

proporcional à entrada, para a segunda ordem, a saída é apresentada como o produto de duas entradas e assim 

sucessivamente até à ordem infinita. Como é de se esperar, a representação infinita não existe na prática, razão 

pela qual existe o truncamento polinomial da série representado pela letra P que são as não linearidades a 

considerar. 

Em [15] é apresentada a série de Volterra não completa, em tempo discreto e em banda base. 
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 𝑦̃(𝑛) = ∑ ∑ ∑ ∑ ⋯ ∑ ℎ̃𝑝+1,𝑚1,𝑚2⋯𝑚𝑝+1

𝑀

𝑚𝑝+1=𝑚𝑝

𝑥̃(𝑛 − 𝑚1)∏|𝑥̃(𝑛 − 𝑚𝑗+1)|

𝑝

𝑗=1

𝑀

𝑚3=𝑚2

𝑀

𝑚2=0

𝑀

𝑚1=0

𝑃−1

𝑝=0

 3.17 

 

Os termos ℎ̃𝑝+1,𝑚1,𝑚2⋯𝑚𝑝+1
 são os coeficientes complexos da série de Volterra e a variável n representa 

o instante de tempo da amostra atual. Apesar das séries de Volterra fazerem a representação não linear de 

sistemas através da relação não linear entre o conjunto de entradas e a saída respetiva, as mesmas são lineares 

nos seus parâmetros. Esta característica de linearidade nos parâmetros das séries de Volterra, possibilita a 

extração dos seus coeficientes ℎ̃𝑝+1,𝑚1,𝑚2⋯𝑚𝑝+1
 por técnicas de identificação linear de sistemas como, por 

exemplo, o uso de algoritmos de mínimos quadrados (LS). 

Finalmente, como estas representações apresentam truncamentos, tanto a nível de memória M a 

considerar como de ordem polinomial P, estes vão afetar a precisão da modelação, e para sistemas dinâmicos, 

quanto maior M e P, maior a precisão da representação comportamental. Apesar deste aumento, traduzir uma 

melhor aproximação do comportamento do sistema, a quantidade de parâmetros cresce exponencialmente, 

contrariando a necessidade de baixo custo computacional na modelação comportamental. A extração dos 

coeficientes da série através de algoritmos de mínimos quadrados pode também ser afetada pelo elevado 

número de coeficientes ℎ, uma vez que, a matriz inversa a ser calculada pelo algoritmo pode tender a um mau 

condicionamento. 

Para reverter esta situação da escalada dos parâmetros ℎ, foram desenvolvidas novas variantes baseadas 

na serie de Volterra completa, que apesar de serem menos complexas, garantem uma boa aproximação 

comportamental. 

Uma variante bastante simplificada das séries de Volterra é o polinómio sem memória representado a seguir. 

 

 𝑦̃(𝑛) = 𝑥̃(𝑛) ∑ ℎ𝑘|𝑥̃(𝑛)|𝑘−1

𝑃

𝑘=1

 3.18 

 

Nesta representação 𝑥̃(𝑛) e 𝑦̃(𝑛) são as representações da envolvente complexa da entrada e saída, 

respetivamente, P é a ordem polinomial considerada e ℎ𝑘 são os coeficientes do modelo. No entanto, esta 

variante tem uma desvantagem, uma vez que, não tem em consideração a memória, característica fundamental 

no comportamento dos RFPA na prática.  

Outra variante que tem sido apresentada na literatura são os modelos unidimensionais com base em 

polinómios com memória (modelo MP). Nestes modelos são apenas consideradas as contribuições no mesmo 

instante temporal, ou seja, os termos da envolvente da entrada considerada na série apresentam o mesmo atraso 

temporal. A sua representação está se acordo com a relação seguinte: 
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 𝑦̃(𝑛) = ∑ ∑ ℎ𝑘,𝑚𝑥̃(𝑛 − 𝑚)|𝑥̃(𝑛 − 𝑚)|𝑘−1

𝑀

𝑚=0

𝑃𝑚

𝑘=1

 3.19 

 

Na representação, 𝑥̃(𝑛) e 𝑦̃(𝑛) correspondem à envolvente complexa da entrada e saída respetivamente, 

𝑃𝑚 é a ordem polinomial considerada, 𝑏𝑘,𝑚 são os coeficientes do modelo e M é a duração da memória. Com 

este modelo já é possível fazer a modelação comportamental de amplificadores de potência para 

radiofrequência, uma vez que, a memória já é considerada. Como se trata de um modelo unidimensional, 

quando comparado o comportamento com os modelos bidimensionais ou de maior ordem, para a mesma ordem 

polinomial e mesma duração de memória, o número de parâmetros gerados é significativamente menor. Esta 

característica unidimensional vai resultar numa diminuição de parâmetros e, consequentemente, numa menor 

exatidão na modelação. 

Considerando um exemplo simples para determinação dos coeficientes da variante do polinómio com memória 

unidimensional anterior e com profundidade de memória M = 1 e ordem polinomial Pm = 2, cada amostra de 

saída, no instante n, é conseguida pela combinação das amostras de entrada de acordo com a seguinte 

expressão: 

 

 
𝑦(𝑛) = ℎ1,0𝑥(𝑛 − 0) + ℎ1,1𝑥(𝑛 − 1) + ℎ2,0𝑥(𝑛 − 0)|𝑥(𝑛 − 0)|

+ ℎ2,1𝑥(𝑛 − 1)|𝑥(𝑛 − 1)| 
3.20 

 

Esta expressão pode ser substituída por uma representação de produtos escalares entre vetores da seguinte 

forma: 

 𝑦(𝑛) = [𝑥(𝑛) 𝑥(𝑛 − 1) 𝑥(𝑛)|𝑥(𝑛)| 𝑥(𝑛 − 1)|𝑥(𝑛 − 1)|]

[
 
 
 
ℎ1,0

ℎ1,1

ℎ2,0

ℎ2,1]
 
 
 

 3.21 

 

Por fim, considerando apenas 5 amostras de entrada, y pode ser escrito de acordo com: 

 

 

[
 
 
 
 
𝑦(1)

𝑦(2)

𝑦(3)

𝑦(4)

𝑦(5)]
 
 
 
 

=

[
 
 
 
 
𝑥(1)

𝑥(2)

𝑥(3)

𝑥(4)

𝑥(5)

𝑥(1 − 1)

𝑥(2 − 1)

𝑥(3 − 1)

𝑥(4 − 1)

𝑥(5 − 1)

𝑥(1)|𝑥(1)|

𝑥(2)|𝑥(2)|

𝑥(3)|𝑥(3)|

𝑥(4)|𝑥(4)|

𝑥(5)|𝑥(5)|

𝑥(1 − 1)|𝑥(1 − 1)|

𝑥(2 − 1)|𝑥(2 − 1)|

𝑥(3 − 1)|𝑥(3 − 1)|

𝑥(4 − 1)|𝑥(4 − 1)|

𝑥(5 − 1)|𝑥(5 − 1)|]
 
 
 
 

[
 
 
 
ℎ1,0

ℎ1,1

ℎ2,0

ℎ2,1]
 
 
 

 3.22 
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E na sua forma matricial por ser linear nos parâmetros, da seguinte forma: 

 

 𝑌 = 𝑿𝐻 3.23 

 

Em que X é a matriz das contribuições das entradas, Y é o vetor das saídas e H é o vetor dos coeficientes do 

modelo. 

Para problemas sobredimensionados recorre-se à forma matricial dos sistemas de equações para determinar o 

vetor dos coeficientes H através da regressão linear (método dos mínimos quadrados). Este extrai os 

coeficientes aproximando-os dos coeficientes ótimos, pela seguinte equação: 

 

 𝐻 = (𝑿𝐻𝑿)−1𝑿𝐻𝑌 3.24 

 

O vetor dos coeficientes H é assim determinado através da pseudo-inversa da matriz X, (𝑿𝐻𝑿)−1𝑿𝐻 . X contém 

as contribuições das entradas do sistema multiplicada pelo vetor Y, que contém o valor das saídas. O operador 

(. )𝐻 representa o complexo conjugado da matriz transposta e é denominado por transposto Hermitiano. Assim, 

𝑿𝐻 = ((𝑿)∗⁡)𝑇, e o operador (. )∗ representa o conjugado da matriz de valores complexos e (. )𝑇 representa a 

transposta [23].  

Uma outra abordagem também apresentada na literatura consiste no uso do polinómio com memória 

bidimensional (polinómio com memória generalizado - GMP), uma variante das séries de Volterra que também 

apresenta um baixo custo computacional [24]. 

 

 𝑦̃(𝑛) = ∑ ∑ ∑ ℎ̃𝑝,𝑚1,𝑚2
|𝑥̃(𝑛 − 𝑚1)|

𝑝𝑥̃(𝑛 − 𝑚2)

𝑀

𝑚2=0

𝑀

𝑚1=0

𝑃−1

𝑝=0

 3.25 

 

Nesta abordagem GMP modificado, é introduzido um truncamento adicional S, e variando este valor, 

são alterados o número de parâmetros da série. No seu funcionamento, são inclusas todas as contribuições 

unidimensionais e bidimensionais se o valor S for igual ao máximo P-1. Se S for menor que P-1, algumas das 

contribuições 1D e 2D são desprezadas e a complexidade computacional é diminuída de acordo com a 

diminuição deste valor. A equação desta variante está de acordo com: 
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 𝑦̃(𝑛) = ∑ ∑ ∑ ∑ ℎ̃𝑝,𝑠,𝑚1,𝑚2
|𝑥̃(𝑛 − 𝑚1)|

𝑝|𝑥̃(𝑛 − 𝑚2)|
𝑠𝑥̃(𝑛 − 𝑚2)

𝑀

𝑚2=0

𝑀

𝑚1=0

𝑆

𝑠=0
𝑠𝑒⁡𝑠+𝑝<𝑃

𝑃−1

𝑝=0

 3.26 

 

A variável M representa a dimensão da memória, o valor P representa o truncamento polinomial, S o valor de 

truncamento de ordem polinomial adicional e ℎ̃𝑝,𝑠,𝑚1,𝑚2
 os parâmetros da série. Reduzindo o valor do 

parâmetro S a 0, o modelo coincide com o modelo GMP. 
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4.  Pré-distorção digital 

4.1 Conceitos básicos 

Para satisfazer as normas impostas pelas entidades de gestão do espetro radioelétrico relativamente ao 

nível da distorção causada nos sinais e com vista a aumentar a eficiência dos RFPAs faz-se uso de sistemas de 

pré-distorção digital para a linearização da resposta do sistema de RF. 

De entre os métodos disponíveis para linearização de sistemas (tais como a alimentação para a frente, 

pré-distorção, pós-distorção), um dos métodos mais utilizados na linearização das respostas em sistemas RF é 

a utilização de sistemas de pré-distorção digital devido ao seu custo-benefício. Ao fazer-se uso de blocos DPD, 

como a sua principal característica é aplicar a função de transferência inversa do amplificador ao sinal, a 

resposta à saída do sistema é idealmente linear. 

Com a introdução de sistemas DPD, o sinal que vai ser transmitido com uma determinada largura de 

banda passa por processos digitais de pré-distorção não linear inversa à distorção característica do PA. No fim 

deste processo, o sinal pré-distorcido apresenta maior largura de banda comparativamente ao sinal original. 

Este novo sinal é aplicado ao transmissor RF, e depois de passar por diversos componentes, é aplicado ao PA. 

Este distorce o sinal aquando da amplificação de acordo com a sua função de transferência não linear, e esta 

nova distorção, vai cancelar a distorção feita anteriormente pelo bloco DPD resultando numa resposta final 

linear, figura 14. O sinal resultante, afetado pelo ganho do PA, apresenta-se assim livre de distorções e com a 

mesma largura de banda do sinal original. 

 

 

Figura 14 - Representação macroscópica de um sistema DPD e seu funcionamento [25] [26]. 

 

Em resumo, é visível pela figura o comportamento ideal do sinal ao longo da cadeia, e quando se junta 

as características não lineares do loco DPD e do PA em cascata, o sinal de saída apresenta um comportamento 

linear, comportamento este desejável no dimensionamento e implementação de sistemas DPD. 
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Nos sistemas DPD, tanto os modelos comportamentais do DPD como do PA são versões discretas do 

seu comportamento contínuo, uma vez que, os sinais em tempo contínuo podem ser representados em tempo 

discreto através da amostragem. Para se poder aplicar os modelos comportamentais de uma forma correta é 

necessário ter em atenção o período de amostragem, dado que este tem de ter um valor constante e suficiente 

para albergar todo o conteúdo espetral distorcido da envolvente do sinal que é modulado.  

Para o dimensionamento do bloco DPD é necessário a implementação de uma função de transferência 

inversa. Esta função inversa tem de ser explícita [27] em relação às amostras atuais e passadas e também ser 

estável. De um modo geral, a função inversa é obtida com a entrada e a saída do PA trocadas entre si, e para 

limitar o comportamento através de uma função explícita, é necessário que o mapeamento das amostras seja 

de um para um, ou seja, para cada valor da entrada, existe apenas um valor de saída [28]. 

A seguinte figura 15 apresenta as curvas teóricas do comportamento típico aproximado de um PA e da 

inversa associada não contemplando memória. 

 

 

Figura 15 - Representação próxima do comportamento típico de um amplificador de potência sem memória e inversa 

associada. Resposta do PA no limite da saturação devido ao recuo do ganho no ponto máximo, não sendo assegurando 

neste caso, o mapeamento de um para um [29]. 

 

Na modelação comportamental de PA, o mapeamento entre a saída e a entrada é feito de um para um, 

independente da existência de saturação na resposta ou não. Esta relação de mapeamento de um para um é 

assegurada se, por exemplo, o limite de saturação não for ultrapassado levando à existência de valores na saída 

que podem ser atingidos através de dois valores de entrada. Nesta situação não é possível obter o 

comportamento do PA, pois o mapeamento é de um para dois. A correta extração dos coeficientes do modelo 

só é assegurada para respostas abaixo do limite de saturação. Na prática, a resposta do PA pode decrescer 

quando a saturação é muito elevada. Este não é o modo de operação normal e o componente encontra-se a 

funcionar no seu limite, acabando por queimar uma vez que se ultrapassa a potência máxima de excitação. 
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4.2 Implementação de sistemas de pré-distorção digital 

De uma forma mais objetiva, o funcionamento de um sistema de pré-distorção digital pode ser 

representado por uma cadeia de blocos. O amplificador é representado por uma função que faz a manipulação 

de forma não linear da envolvente do sinal de entrada, ou seja, o amplificador é representado por um funcional 

G, que manipula o sinal complexo apresentado à sua entrada x(n) originando à saída y(n): 𝑦(𝑛) = 𝐺[𝑥(𝑛)]. A 

necessidade da inserção de um bloco DPD em banda base prende-se pelo facto da necessidade de se ter à saída 

um sinal y(n) igual ao sinal x(n) a menos de um fator de ganho. O DPD tem, assim, de descrever uma função 

F para garantir a relação anterior. Como a saída do DPD 𝑥(𝑛) = 𝐹[𝑢(𝑛)] é igual à entrada do PA e a saída do 

PA é igual à entrada do DPD, a função implementada pelo bloco DPD tem de ser obrigatoriamente o inverso 

da função implementada pelo PA: 𝐹 = 𝐺−1. 

Assim a relação entre as funções da cascata de um sistema de linearização digital é dada por: 𝑦(𝑛) =

𝐺{𝐹[𝑢(𝑛)]} = 𝐺{𝐺−1𝑥(𝑛)} = 𝑢(𝑛), figura 16. 

 

 

Figura 16 - Constituição da cadeia no processo de linearização com bloco DPD [29]. 

 

No desenvolvimento de uma bancada de linearização para PA, podem ser consideradas três categorias de 

plataformas DPD [30]: 

• Software de simulação/plataformas DPD baseadas em máquina. 

• Plataformas DPD baseadas em instrumentos de medição comercial. 

• Plataformas DPD baseadas em placas de avaliação digital e analógicas. 

No primeiro caso, os sistemas DPD são baseados em algoritmos desenvolvidos com suporte a modelos 

matemáticos e executados por máquinas com capacidade de processamento computacional como, por exemplo, 

computadores com Matlab e Simulink. Esta categoria de plataformas DPD é recomendada para estágios iniciais 

do desenvolvimento DPD. 

Na segunda variante, os testes DPD são executados com o apoio de instrumentos de medida comerciais 

e o seu funcionamento está de acordo com as seguintes etapas: primeiramente são gerados os dados por um 

gerador de ondas arbitrárias que de seguida são convertidos para a frequência da portadora. O sinal é depois 

amplificado através de um PA e a sua saída é aplicada a um atenuador. Este sinal atenuado é aplicado um 

analisador de sinal vetorial (VSA) síncrono com o gerador, e este converte o sinal adquirido para banda base. 

Os algoritmos DPD podem ser gerados por modelos matemáticos no Matlab ou Simulink e processados por 
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uma máquina com poder computacional. Estes algoritmos têm como função a receção dos dados provenientes 

do VSA para posterior controlo do gerador de ondas arbitrárias. 

Por fim, em plataformas DPD baseadas em placas de avaliação digital e analógica, são usadas placas de 

circuitos eletrónicos que incorporam DAC e ADC de elevado desempenho e elevadas taxas de frequência de 

amostragem para avaliação do DPD. Estas placas são capazes de fazer boas representações dos sinais devido à 

sua gama dinâmica e reduzido ruído para posterior modelação dos DPD. 

De acordo com a topologia do modelo comportamental a adotar para a projeção de sistemas DPD, os 

modelos devem ter a capacidade de: 

• Considerar as não linearidades intrínsecas aos PA devido aos diversos fatores apresentados ao longo 

desta exposição. 

• Considerar os efeitos de memória presentes nos amplificadores de potência. 

• Fornecer as relações não lineares entre o sinal na entrada e saída do amplificador. 

• Executar o menor número de cálculos possíveis com vista a um menor custo computacional. 

• Fácil de implementar. 

Os métodos de modelação comportamental mais comuns utilizados na projeção de sistemas DPD são a 

utilização de tabelas de pesquisa (LUT), redes neurais artificiais e o recurso a séries de Volterra. Todas as 

variantes apresentam coeficientes ajustáveis, e estes podem ser determinados através de arquiteturas de 

aprendizagem para a identificação comportamental em banda base. Estas arquiteturas de aprendizagem são 

necessárias devido ao problema de não se saber à partida a saída desejada do DPD para um determinado sistema 

ou por não se saber inicialmente a função de transferência inversa do PA. Os modelos comportamentais são 

assim adaptados por aprendizagem até conseguirem modelar um sistema não linear dentro de um determinado 

erro.  

4.3 Abordagem comparativa entre sistemas DPD com arquiteturas de 

aprendizagem direta e indireta 

A capacidade de linearização dos sistemas de linearização está diretamente relacionada com os 

coeficientes complexos estimados aquando da modelação comportamental do PA em estudo. De entre as 

técnicas apresentadas pela literatura, são largamente usados algoritmos matemáticos com capacidade de 

modelação comportamental não linear e que contemplam efeitos de memória. O processo de modelação 

comportamental pode ser realizado através de um conjunto de amostras de entrada e saída em tempo real 

(método online) ou com amostras previamente adquiridas (método offline) [31] [32].  

Como nos processos de linearização, os coeficientes do modelo do PA em teste não são conhecidos à 

partida, torna-se necessário a implementação de arquiteturas de aprendizagem que fazem uso de algoritmos 

matemáticos como o método dos mínimos quadrados (LS), mínimos quadrados médios (LMS) ou mínimos 

quadrados recursivos (RLS) para uma melhor estimativa do modelo inverso do amplificador, necessário no 

processo de pré-distorção. 
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Neste processo de estimativa do modelo inverso do PA, são comumente apresentadas duas abordagens 

para determinar os coeficientes: arquiteturas de aprendizagem do tipo indireto (ILA – indirect learning 

architecture) [32], [33], [34], [35] e [36] e do tipo direto (DLA – direct learning architecture) [31], [37], [38], 

[39] e [40]. 

Na implementação de ambas as arquiteturas, é necessário ter em consideração o fator de ganho G. Este 

valor é calculado na primeira iteração e usado para dividir o sinal 𝑦(𝑛) à saída do PA a cada iteração. O valor 

de G é determinado através do ponto máximo de excitação da resposta do PA. Assim, através deste ganho, é 

garantido que a linearização é feita para o ponto máximo de excitação do PA e que os modelos gerados não 

vão alterar os sinais para além do máximo de potência de excitação que o PA consegue lidar. O sinal aplicado 

ao DPD é distorcido, e como é limitado pelo ganho máximo, o ganho aplicado pelo modelo DPD ao sinal não 

excede o máximo de potência considerado para o PA em teste, conservando a integridade do componente e 

evitando que o mesmo queime por ser ultrapassado o máximo de excitação à sua entrada. 

Na arquitetura de aprendizagem indireta, são identificados os parâmetros de um modelo pós-distorsor 

(PoD) localizado à saída do PA. Esta identificação é feita através do processamento dos sinais presentes à 

entrada e saída do PA, e não é necessário à partida conhecer o modelo do amplificador. No entanto, para 

determinar a função inversa do modelo comportamental do PA, os sinais são trocados, a saída 𝑦(𝑛) do sistema 

dividida pelo ganho máximo do PA é aplicada à entrada do PoD, e a entrada 𝑥(𝑛) do PA é aplicada à saída do 

PoD. No caso de se utilizar séries de Volterra ou variantes desta para a modelação comportamental, tanto o 

modelo matemático do DPD como do PoD são baseados em polinómios truncados lineares nos seus 

coeficientes. Devido a esta linearidade, os coeficientes podem ser extraídos por algoritmos lineares como os 

mínimos quadrados, e quando extraídos, estes são copiados do PoD para o DPD devido à semelhança 

apresentada entre os modelos polinomiais dos dois blocos [41]. A aprendizagem consiste na atualização dos 

coeficientes do DPD através das estimativas feitas no PoD com o objetivo de diminuir o erro entre as saídas 

do DPD e do PoD. A arquitetura de aprendizagem indireta é feita em malha aberta uma vez que o bloco do 

DPD não é envolvido diretamente na estimativa dos coeficientes ao longo das iterações, como se pode pela 

figura 17. 

 

Figura 17 - Representação de um Sistema DPD por aprendizagem indireta. 

Fonte: Modificada dos exemplos existentes na literatura. 
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O funcionamento do sistema DPD por aprendizagem indireta assenta num processo iterativo, em que 

os sinais vão tendo formas diferentes (largura espetral) conforme a duração do funcionamento do sistema. Na 

primeira iteração, o sinal que excita o PA não é previamente distorcido. Na sequência da amplificação do sinal 

feita pelo PA são geradas à sua saída distorções. São estes dois sinais, sinal inicial sem pré-distorção e sinal à 

saída do PA, que são utilizados na aquisição do modelo inverso do PA. Nas restantes iterações, ambos os sinais 

apresentam distorção. Em relação ao erro associado no processo de modelação, este é um sinal puro na medida 

que no seu cálculo, apresenta dois sinais com origem numa função linear nos parâmetros, 𝑥(𝑛) e 𝑧𝑝(𝑛). 

Nas restantes iterações, como já se encontra o bloco DPD no sistema a implementar a inversa, o sinal a 

aplicar ao PA já apresenta pré-distorções e a sua largura de banda é da ordem de P vezes a largura de banda do 

sinal original, sendo o valor P, a ordem polinomial das não linearidades consideradas na modelação. 

Como não se sabe à partida os coeficientes ótimos do modelo DPD, é necessário que o processo de 

extração seja repetido de um modo iterativo, levando a que o erro gerado entre a saída do PoD e do DPD seja 

cada vez menor. 

Este processo de treino pode ser feito tanto de forma offline como online através de algoritmos 

matemáticos como os mínimos quadrados ou a variante adaptativa como mínimos quadrados médios ou 

mínimos quadrados recursivos. 

A simplicidade da implementação da arquitetura indireta está na base do seu uso, no entanto apresenta 

duas desvantagens que é necessário considerar: os resultados determinados pelos algoritmos utilizados podem 

convergir para soluções não ideais devido à presença de ruído à saída do PA (originando coeficientes mal-

acondicionados) e o modelo DPD determinado por aprendizagem indireta tende a apresentar um desempenho 

pior quando o comportamento do PA se aproxima cada vez mais da zona de saturação. Uma forma de contornar 

o problema do ruído no desempenho do DPD é recorrer ao modelo teórico do PA em vez do PA real na obtenção 

da saída para identificação do modelo inverso, no entanto, o sucesso desta solução está limitada pelo 

desempenho do modelo utilizado, pois os mesmos não são representações muito aproximadas dos PA em teste. 

No que diz respeito à outra desvantagem (PA aproximo da zona de saturação), pode-se escolher o modo em 

que o PA opera, no entanto, quanto mais afastado da zona de saturação menor é o seu rendimento [42]. 

As duas desvantagens acima mencionadas para o caso de aprendizagem indireta não se fazem sentir 

caso o sistema DPD fizer uso de arquiteturas de aprendizagem direta para o cálculo dos coeficientes do modelo 

inverso do PA. Neste caso, à semelhança do que foi observado para as arquiteturas de aprendizagem indireta, 

os dados podem ser processados pelo sistema a implementar de uma forma online ou offline. 

Na arquitetura de aprendizagem direta, são identificados diretamente os parâmetros da função inversa 

do DPD com o objetivo de que a saída do PA seja uma replica, a menos do ganho, da entrada do DPD. Assenta 

nas mesmas diretrizes que a arquitetura anterior, na diminuição do erro quadrático entre os sinais de entrada 

do DPD e da saída do PA dividida pelo ganho máximo, não sendo também conhecida inicialmente a saída do 

DPD. 
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Como o PA apresenta um comportamento não linear, manipula a saída do DPD de uma forma não linear, 

e apesar do modelo DPD ser linear nos parâmetros o sinal de erro gerado entre a diferença do sinal de entrada 

e saída do sistema completo, resulta numa função não linear. Devido ao erro não resultar numa função linear, 

não é possível a sua otimização por algoritmos dos mínimos quadrados como na aprendizagem indireta, sendo 

necessário utilizar ferramentas como, por exemplo, algoritmos de Gauss-Newton ou Levenbeg-Marquardt.[43], 

[44]. No entanto, para a utilização destas ferramentas de otimização não linear, são necessárias estimativas 

iniciais que condicionam fortemente o devido funcionamento dos algoritmos, podendo ser necessário 

algoritmos adicionais para assegurar o correto funcionamento global destas ferramentas de otimização. 

A estrutura apresentada pela figura 18, fica assim mais complexa e podem ocorrer problemas relativos 

à convergência, com a possibilidade de esta se tornar muito lenta. 

 

 

Figura 18 - Representação de um Sistema DPD por aprendizagem direta. 

Fonte: Modificada dos exemplos existentes na literatura. 

 

Comparativamente ao que acontece na arquitetura de aprendizagem indireta, na arquitetura de 

aprendizagem direta também são necessários processos iterativos para aproximar os coeficientes do modelo 

DPD dos coeficientes ótimos. A arquitetura de aprendizagem direta é feita em malha fechada, uma vez que, o 

bloco do DPD é envolvido na estimativa dos coeficientes ao longo das iterações. 
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A seguir é apresentado um quadro comparativo com as características globais entre as arquiteturas de 

aprendizagem direta e indireta. 

Comparação entre as arquiteturas 

Método indireto Método direto 

Os parâmetros do DPD são calculados de forma 

indireta (erro definido entre a entrada do 

amplificador e saída do PoD). 

Os parâmetros do DPD são calculados de forma 

direta (erro definido entre a entrada do DPD e saída 

do amplificador). 

Sinal de erro é uma função linear nos parâmetros 

(subtração de sinas provenientes de funções 

lineares nos parâmetros – saída do DPD e saída do 

PoD, sinais com propriedades iguais). 

Sinal de erro é uma função não linear nos 

parâmetros (sinal de erro com origem na subtração 

do sinal não linear proveniente do PA pelo sinal 

linear à entrada do DPD). 

Menor complexidade (otimização por algoritmos 

lineares). 

Maior complexidade (otimização por algoritmos 

não lineares) sendo possível a aproximação por 

métodos lineares. 

Tabela III - Comparação entre as arquiteturas DPD indireta e direta. 

Fonte: O autor. 

4.4 Sistemas DPD com algoritmos LMS 

Para dar resposta ao problema em estudo neste documento, sobre a linearização de PA para 

implementação em sistemas 5G, e observando os vários métodos apresentados, bem como, as desvantagens e 

vantagens associadas a cada um, a solução DPD por aprendizagem indireta recorrendo a MP apresentada em 

[32], [34], [45] e [46], verifica-se como uma solução simples, de baixo custo computacional e com promissores 

resultados. A figura 19 apresenta a parte estrutural da solução recorrendo à arquitetura de aprendizagem indireta 

com recurso a algoritmos LMS para fazer a atualização dos coeficientes do modelo DPD. De acordo com a 

figura 19, o bloco PoD determina a pós inversa do PA através do sinal 𝑧𝑝(𝑛) proveniente do PA. O bloco DPD 

é uma réplica do PoD sendo a sua entrada o sinal representado por 𝑢(𝑛) e a sua saída o sinal pré distorcido 

representado por 𝑥(𝑛). 

A saída 𝑥(𝑛) do bloco DPD é o resultado das combinações das contribuições do sinal de entrada 𝑢(𝑛) atrasadas 

e m amostras. 

 𝑥(𝑛) = ∑ ∑ 𝑏𝑘,𝑚𝑢(𝑛 − 𝑚)|𝑢(𝑛 − 𝑚)|𝑘−1

𝑀

𝑚=0

𝑃𝑚

𝑘=1

 4.1 

 



 

41 

E a saída 𝑧𝑝(𝑛) do bloco PoD é o resultado das contribuições do sinal à saída 𝑦(𝑛) do PA a menos do ganho 

máximo G originando o sinal 𝑧(𝑛). Assim: 

 𝑧(𝑛) =
𝑦(𝑛)

𝐺𝑚𝑎𝑥
 4.2 

 𝑧𝑝(𝑛) = ∑ ∑ 𝑏𝑘,𝑚𝑧(𝑛 − 𝑚)|𝑧(𝑛 − 𝑚)|𝑘−1

𝑀

𝑚=0

𝑃𝑚

𝑘=1

 4.3 

 

Em ambos os casos, as representações comportamentais apresentam os mesmos coeficientes, uma vez que 

ambos os blocos apresentam o modelo inverso do PA. 

Na representação matricial, 𝑧𝑝(𝑛) está de acordo com a expressão seguinte. 

 

 𝑧𝑝(𝑛) = 𝒁(𝑛)𝐻𝐵(𝑛) = 𝐵(𝑛)𝐻𝒁(𝑛) 4.4 

 

Em que 𝒁 é a matriz com as contribuições das entradas 𝑧, e 𝒁(𝑛), é o vetor relativo à amostra n da matriz 𝒁. 

A matriz 𝒁 e o vetor 𝒁(𝑛) apresentam a seguinte forma: 

 

 𝒁(𝑛) = ∑ ∑ 𝑧(𝑛 − 𝑚)|𝑧(𝑛 − 𝑚)|𝑘−1

𝑀

𝑚=0

𝑃𝑚

𝑘=1

 4.5 

 𝒁(𝑛) = [𝑧10(𝑛),… , 𝑧𝑃𝑚0(𝑛),… , 𝑧1𝑀(𝑛), … , 𝑧𝑃𝑚𝑀(𝑛)]
𝑇

 4.6 

 

E o vetor dos coeficientes apresenta a seguinte forma: 

 

 𝐵(𝑛) = [𝑏10, … , 𝑏𝑃𝑚0, … , 𝑏1𝑀, … , 𝑏𝑃𝑚𝑀]
𝑇

 4.7 

 

Por fim, observa-se o aparecimento de um sinal de erro, e este, está relacionado com a diferença entre o sinal 

à saída do DPD e o sinal à saída do bloco PoD, de acordo com a seguinte expressão: 

 

 𝑒(𝑛) = 𝑥(𝑛) − 𝑧𝑝(𝑛) = 𝑥(𝑛) − 𝐵(𝑛)𝐻𝒁(𝑛) = 𝑥(𝑛) − 𝒁(𝑛)𝐻𝐵(𝑛) 4.8 
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Uma vez que não se sabe à partida os coeficientes ótimos do modelo do PA, é necessário repetir o 

processo de extração dos coeficientes. Assim, durante todo o processo iterativo, faz-se uso de algoritmos LMS 

com o objetivo de minimizar o erro quadrático médio 𝐸|𝑒(𝑛)|2 entre a saída do bloco PoD e a entrada do PA 

(saída do DPD) para identificar os coeficientes 𝐵.  

 

 

Figura 19 - Parte estrutural da solução escolhida para a extração dos coeficientes recorrendo à arquitetura de 

aprendizagem indireta com recurso a algoritmos LMS. 

Fonte: Modificada dos exemplos existentes na literatura. 

 

Como descrito em [45] e [47], na base do funcionamento do algoritmo LMS está a minimização do erro médio 

quadrático (MSE) através da aproximação dos coeficientes ideais B obtidos através da equação Wiener-Hopf 

com pesos 𝑅−1𝑃. 

 𝐵̂ = (𝒁𝐻𝒁)−1𝒁𝐻𝑋 = 𝑹𝑧𝑧
−1𝑷𝑧𝑥 4.9 

 

A matriz R representa a autocorreção dos sinais de entrada 𝑧(𝑛) do bloco PoD e a matriz P representa 

a correlação cruzada entre o sinal de entrada 𝑧(𝑛) do PoD e o sinal desejado 𝑥(𝑛) e aplicado ao PA. 

Este processo é feito através da atualização sucessivas dos coeficientes B extraídos a cada iteração de 

forma que estes convirjam para os coeficientes ideais. São utilizados algoritmos de gradiente do erro médio 

quadrático (gradiente MSE). Este gradiente, se positivo implica que o erro continua a subir e é necessário 

diminuir os pesos do filtro, por outro lado, se o inverso acontecer e o gradiente for negativo, a implicação dos 

pesos na atualização dos coeficientes é aumentada. 

Assim, é possível determinar os novos coeficientes através da atualização dos coeficientes na iteração 

anterior por meio da minimização do erro quadrático. O parâmetro i de 𝐵̂ é relativo à iteração e n do ε é relativo 

ao tempo em amostras.  A expressão de atualização dos coeficientes apresenta-se a seguir. 

 𝐵̂(𝑖) = 𝐵̂(𝑖 − 1) − µ∇ε(𝑛) 4.10 
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Na expressão de atualização dos coeficientes, ε representa o erro médio quadrático, µ representa o 

coeficiente de convergência e ∇ é o operador de gradiente. O sinal negativo na expressão contraria a tendência 

do gradiente calculado (declive do erro), ou seja, caso o gradiente seja negativo, é necessário aumentar as 

contribuições dos pesos do filtro na estimativa dos coeficientes, e se o gradiente for positivo, a sua contribuição 

é inversa (subtraída). Desta forma, são determinados os coeficientes do filtro que melhor minimizam o erro. 

Em resumo, o método LMS aproxima os coeficientes B do filtro PoD dos valores ideais, tendo em conta a 

relação do erro quadrático com os coeficientes B do PoD. Esta aproximação é feita tendo como meta a 

minimização do erro médio quadrático de acordo com a seguinte função de custo. 

 

 
𝐶(𝑛) = E {(𝑥(𝑛) − 𝑧𝑝(𝑛)) (𝑥(𝑛) − 𝑧𝑝(𝑛))

∗
} = E{𝑒(𝑛)𝑒∗(𝑛)}

= E{|𝑒(𝑛)|2} 

4.11 

 

A função de custo 𝐶(𝑛) é constituída pela expectância E{.} do erro quadrático na amostra n e é minimizado 

pelo algoritmo LMS. 

Aplicando o gradiente através de derivadas parciais aos pesos da equação de atualização dos coeficientes 

anterior temos:  

 

 

∇𝑏̂C(𝑛) = ∇𝑏̂E{|𝑒(𝑛)|2}

= [
∂E{|𝑒(𝑛)|2}

∂𝑏̂10(𝑛)
…

∂E{|𝑒(𝑛)|2}

∂𝑏̂𝑃𝑚0(𝑛)
…

∂E{|𝑒(𝑛)|2}

∂𝑏̂𝑃𝑚𝑀(𝑛)
] 

4.12 

 ∇𝑏̂C(𝑛) = ∇𝑏̂E{𝑒(𝑛)𝑒∗(𝑛)} = 2E{∇𝑏̂(𝑒(𝑛))𝑒∗(𝑛)} 4.13 

 ∇𝑏̂e(𝑛) = ∇𝑏̂(𝑥(𝑛) − 𝐵(𝑛)𝐻𝒁(𝑛)) = −𝒁(𝑛) 4.14 

 ∇C(𝑛) = −2𝐸{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)} 4.15 

 

Devido à impossibilidade de calculo exato da função de expectância 𝐸{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)}, para a maioria dos 

sistemas este valor tem que ser aproximado. Tomando N como o número de amostras utilizadas para determinar 

os valores espectados, esta estimativa é feita de acordo com a seguinte expressão: 

 

 𝐸̂{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)} =
1

𝑁
∑ 𝒁(𝑛 − 𝑖)

𝑁−1

𝑖=0
𝑒∗(𝑛 − 𝑖) 4.16 

 𝐸̂{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)} = 𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)⁡⁡𝑝𝑎𝑟𝑎⁡𝑜⁡𝑐𝑎𝑠𝑜⁡𝑚𝑎𝑖𝑠⁡𝑠𝑖𝑚𝑝𝑙𝑒𝑠⁡𝑜𝑛𝑑𝑒⁡𝑁 = 1 4.17 
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Assim, retomando novamente a expressão de atualização dos coeficientes (4.10) e a expressão (4.15) temos a 

seguinte igualdade: 

 

 

𝐵̂(𝑛𝑖) = 𝐵̂(𝑖 − 1) −
1

2
µ∇C(𝑛) = 𝐵̂(𝑖 − 1) −

1

2
µ(−2

∂|𝑒(𝑛)|2

∂𝐵̃(𝑛)
)

= 𝐵̂(𝑖 − 1) −
1

2
µ(−2𝐸{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)}) 

4.18 

 ∴ 𝐵̂(𝑖) = 𝐵̂(𝑖 − 1) + µ𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛) 4.19 

 

A equação final de atualização dos coeficientes DPD (4.19) apresenta o vetor 𝐵̃(𝑖) que contem os 

coeficientes relativos à iteração atual com n amostras usadas no processo de treino, 𝐵̃(𝑖 − 1) que contém os 

coeficientes estimados na iteração anterior, a variável µ denominada por tamanho do passo (step size) que 

controla a velocidade e o erro estacionário da convergência do algoritmo, 𝑒(𝑛) que representa o vetor de erro 

e 𝒁(𝑛) que compreende as contribuições da entrada do PoD. De um modo geral, para pequenos erros, são 

utilizados pequenos valores de µ, causando uma diminuição na velocidade de convergência do algoritmo. 

Quanto maior for o valor da variável, mais rápida será a convergência, no entanto, o erro estacionário será 

afetado [48]. A solução para a escolha do parâmetro µ é apresentada na integra por [47]. 

A escolha do valor adequado para o parâmetro µ é de extrema importância, uma vez que, pode ser a 

diferença entre o algoritmo alcançar a convergência ou não. Caso os pesos tenham baixo impacto com valores 

pequenos para a equação da atualização dos coeficientes, a estimativa é feita em volta dos coeficientes ideais. 

No entanto, se as contribuições forem elevadas, a convergência na média pode ser errada. Como o algoritmo 

LMS não utiliza os valores exatos dos valores espectados 𝐸{𝒁(𝑛)𝑒∗(𝑛)}, as importâncias determinadas para 

os coeficientes não apresentam um valor ideal em termos absolutos, mas a sua convergência para coeficientes 

ideais é possível na média. 

Um valor de µ elevado leva que a estimativa dos coeficientes esteja diretamente relacionada com o 

gradiente. Os pesos das contribuições apresentam-se fortemente ligados ao valor do gradiente, e estes a serem 

de elevado valor podem levar a mudanças de sinal do gradiente. Assim, um gradiente que anteriormente poderia 

ter um sinal positivo pode apresentar agora um sinal negativo levando a que a estimativa dos coeficientes oscile 

continuamente entre os valores ideais. Caso o valor µ seja muito baixo, o tempo que tende a levar para convergir 

nos coeficientes ideais pode ser muito elevado. 

A equação de atualização dos coeficientes expressa acima, pode ser reescrita da seguinte forma em que é 

incorporada a expansão do erro (4.8).  

 

 𝐵̂(𝑖) = 𝐵̂(𝑖 − 1) + ⁡µ𝒁(𝑛)[𝑥(𝑛) − 𝐵̂(𝑖)𝐻𝒁(𝑛)] 4.20 
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Depois de se manipular a equação anterior, é determinada a equação de atualização dos coeficientes com uma 

nova forma: 

 
𝐵̂(𝑖) = [1 − µ𝒁(𝑛)𝒁(𝑛)𝐻]𝐵̂(𝑖 − 1) + µ𝒁(𝑛)⁡𝑥(𝑛)

= 𝒀(𝑛)𝐵̂(𝑖 − 1) + 𝑾(𝑛)𝑥(𝑛) 
4.21 

 

Em que: 

 𝒀(𝑛) = 1 − ⁡µ𝒁(𝑛)𝒁(𝑛)𝐻 4.22 

 𝑾(𝑛) = ⁡µ𝒁(𝑛) 4.23 

 

Continuando com a solução apresentada no artigo [47], e recorrendo à teoria de controlo, para que o sistema 

discreto seja estável é necessário que todos os valores próprios (valores da diagonal) da matriz de estados (4.22)  

estejam compreendidos dentro do círculo unitário. A condição suficiente de convergência para o filtro 

adaptativo LMS pode ser representada por: 

 

 

𝑡𝑟(|𝒀|) = ∑ |𝑎𝑗𝑗| ≤ 𝑁
𝑁

𝑖=0
<=> 𝑡𝑟(|1 − ⁡µ𝒁(𝑛)𝒁(𝑛)𝐻|)

= ∑ |1 − µZ2(𝑛 − 𝑗)| ≤ 𝑁
𝑁−1

𝑖=0
 

4.24 

 

Em que 𝑎𝑗𝑗  é o elemento j na diagonal da matriz de estados Y e N é o número de estados ou o tamanho da 

matriz Y. A condição anterior recorre à álgebra linear e representa exatamente o inverso de um sistema discreto 

estável, em que o traço tr(.) da atriz Y é maior que o seu tamanho, ou seja, que existe pelo menos um valor 

próprio da matriz que é superior a 1. 

Depois de algumas considerações apresentadas no artigo, chega-se à condição de convergência que está de 

acordo com a seguinte expressão: 

 

 
∀

0 ≤ 𝑗 ≤ 𝑁 − 1 − 1 ≤ 1 − µZ2(𝑛 − 𝑗) ≤ 1 4.25 
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Através desta última expressão deduz-se a condição final de convergência que está de acordo com:  

 

 0 ≤ µ ≤
2

𝜆𝑚𝑎𝑥
 4.26 

 

Através desta condição, é possível obter o valor do parâmetro µ para atualização do algoritmo LMS, sendo 

𝜆𝑚𝑎𝑥  o resultado da máxima autocorreção da matriz do sinal 𝑧(𝑛) de entrada do bloco PoD, ou seja, 𝜆𝑚𝑎𝑥 =

𝑧2(𝑛 − 𝑖). 

Se a condição expressa não for cumprida o algoritmo torna-se instável e 𝐵̃(𝑛) diverge para valores não ideais. 

Como conclusão, as etapas a serem consideradas pelo algoritmo para implementar um sistema DPD 

com arquitetura de aprendizagem indireta e algoritmos LMS são as seguintes. 

Para n=1 a N-1 (N é o número de amostras utilizadas para o processo de aprendizagem) 

a. Determinação do vetor 𝑥(𝑛) através do modelo implementado no bloco DPD. 

b. Aplicar o sinal 𝑥(𝑛) ao PA e guardar a sua saída y(n). 

c. Calcular o vetor normalizado - 𝑧(𝑛) em relação ao ganho máximo do sinal de saída do PA - 

𝑦(𝑛). 

d. Calcular a saída do bloco PoD. 

e. Determinar o sinal de erro entre a saída PoD e a saída DPD 

f. Fazer a atualização dos coeficientes. 

Com vista a uma primeira abordagem e transição para ambiente prático, é escolhida uma variante mais 

simplificada da arquitetura de aprendizagem indireta. Esta variante apresenta uma complexidade menor devido 

à introdução de uma modificação no processo de extração dos coeficientes em vez da utilização de métodos 

iterativos como LMS ou RLS, figura 20. 

 

Figura 20 - Representação de um Sistema DPD com aprendizagem indireta modificada. 

Fonte: Modificada dos exemplos existentes na literatura. 
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Nesta primeira abordagem, o modo de funcionamento do DPD por aprendizagem indireta está bastante 

simplificado, a função de custo para a otimização da função de erro é utilizada diretamente no método dos 

mínimos quadrados em vez de se recorrer a um processo iterativo, LMS ou RLS, para atingir essa solução. Ao 

longo das iterações, são extraídas diretamente por LS os coeficientes do modelo PoD, e estes são copiados para 

o bloco DPD. Não existe uma dependência da estimativa dos coeficientes com a função de erro gerada ente a 

saída do DPD e a saída do PoD. Com esta modificação verifica-se um aumento da simplicidade na programação 

da rotina Matlab, e ao longo das iterações, o erro associado entre a diferença dos sinais de saída do DPD e do 

PoD tende a diminuir, dependendo esta diminuição apenas da qualidade dos modelos utilizados na estimação 

do comportamento do PA (ordem polinomial e profundidade de memória considerada, assim como o produto 

das diferentes contribuições ser unidimensional ou pluridimensional). Depois desta primeira abordagem, 

transita-se para a extração dos coeficientes do modelo PoD por LMS. 
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5.  Implementação laboratorial e resultados 

Nesta secção, são apresentados os resultados obtidos por simulação (recorrendo à ferramenta Matlab) 

da capacidade de modelação comportamental de um PA através da variante com menor custo computacional 

das séries de Volterra – modelo MP. Seguidamente, são apresentados os resultados relativos à capacidade de 

linearização dos sistemas DPD.  

De modo a validar os modelos comportamentais, é comum utilizar-se a métrica do erro quadrático 

médio normalizado (NMSE) que avalia o comportamento do modelo considerado, uma vez que, fornece uma 

medida dos desvios que um modelo comportamental apresenta relativamente ao comportamento real do 

amplificador. O valor NMSE é determinado pela seguinte expressão. 

 

 𝑁𝑀𝑆𝐸 = 10log10

∑ |𝑦̃𝑚𝑒𝑑𝑖𝑑𝑜(𝑛) − 𝑦̃𝑒𝑠𝑡𝑖𝑚𝑎𝑑𝑜(𝑛)|2𝑁
𝑛=1

∑ |𝑦̃𝑚𝑒𝑑𝑖𝑑𝑜(𝑛)|2𝑁
𝑛=1

 5.1 

 

Para avaliar a capacidade de linearização do sistema implementado, para além de se recorrer à métrica 

NMSE para validação dos modelos matemáticos usados na modelação também se teve em conta os valores de 

potência medidas nos canais adjacentes em relação à potência medida no canal de interesse. 

O rácio de potência do canal adjacente (ACPR) permite caracterizar as distorções de intermodulação, 

através da densidade espetral de potência dos canais adjacentes devido às distorções provocadas pelas não 

linearidades do sistema, comparativamente ao sinal na banda passante. O ACPR é assim conseguido pela 

relação entre a potência integrada numa determinada largura de banda centrada na frequência da portadora e a 

potência integrada no canal adjacente considerando igualmente uma largura espetral igual à do sinal passante, 

como é sugerido a seguir. 
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Figura 21 - Representação gráfica na frequência do ACPR [49]. 

 

 𝐴𝐶𝑃𝑅(𝑑𝐵) = 10 log10 (
𝑃𝑎𝑑𝑗

𝑃𝑟𝑒𝑓
) = 10 log10 (

∫ |𝑌𝑠𝑖𝑛𝑎𝑙|
2

𝑎𝑑𝑗 𝑑𝑓

∫ |𝑌𝑠𝑖𝑛𝑎𝑙|
2

𝑟𝑒𝑓 𝑑𝑓
) 5.2 

 

Na expressão do ACPR, 𝑌𝑠𝑖𝑛𝑎𝑙  é a representação da densidade espetral de potência (PSD) do sinal a analisar.  

5.1 Testes por simulação em Matlab 

Para testar a modelação comportamental recorrendo ao modelo MP, começou-se por recorrer a dados 

fornecidos por modelos de amplificadores de potência teóricos descritos em rotinas Matlab. O primeiro trata-

se de um modelo estático, em que a sua saída não está dependente das componentes de memória, já o segundo 

modelo apresenta dependência da memória no seu comportamento (dinâmico). 

O modelo do PA estático apresenta um ganho em pequeno sinal de 15 dB e um valor de potência no 

ponto de compressão de 1 dB de 45 dBm. Na implementação do modelo do PA em Matlab recorreu-se à 

seguinte expressão (5.3), com comandos Matlab: 

𝑔𝑎𝑖𝑛 = 15⁡(𝑑𝐵); 𝑃1𝑑𝐵 = 45⁡(𝑑𝐵𝑚) 

𝑎 = cosh−1 √ 1

10

−1
20

; 𝑏 = 𝑔𝑎𝑖𝑛 − 1; 𝑐 = 𝑃1𝑑𝐵 − 𝑏 

 

𝑃𝐴 = ⁡10
𝑔𝑎𝑖𝑛
20 ∙ sech(

|𝑥|

𝑑𝑏𝑚2𝑣(𝑐)
∙ 𝑎)

2

∙ 𝑒(

 
 𝑗∙tanh(

|𝑥|
𝑑𝑏𝑚2𝑣(𝑐)

∙𝑎)

tanh(𝑎)
∙𝑑𝑒𝑔2𝑟𝑎𝑑(5)

)

 
 

∙ 𝑥 

5.3 
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Em que 𝑑𝑏𝑚2𝑣 representa a conversão de potência para tensão, com impedância característica de 50Ω, 

𝑑𝑒𝑔2𝑟𝑎𝑑 é a função Matlab para a conversão de grau para radiano e x é o sinal de entrada aplicado ao PA. 

 

 

Figura 22 - Espetro da resposta do modelo do PA estático fornecido. 

A figura anterior apresenta o comportamento na frequência do modelo PA estático através da densidade 

espetral de potência dos sinais. Devido à normalização do sinal de saída face ao sinal de entrada, ambos 

apresentam as mesmas potências na região central (banda passante), sendo a saída uma réplica da entrada nesta 

gama de frequências. No entanto, o sinal de saída também se encontra afetado pelas não linearidades do 

amplificador, que causa alargamento espetral fora da banda podendo interferir com outros canais alocados nas 

frequências adjacentes. Neste exemplo, foi utilizado um sinal de apenas um tom, com modulação QAM, largura 

de banda na ordem dos 30MHz (-15 a 15MHz) e as distorções causadas pelo amplificador originam o 

alargamento espetral na ordem dos 70MHz (-35 a 35MHz). 

 

Figura 23 - Respostas AM-AM e AM-PM do modelo do PA estático fornecido. 
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O comportamento anterior do amplificador na frequência é completado pelas respostas AM-AM e 

AM-PM apresentadas acima. Aqui é visível que o ganho máximo deste amplificador está nos 15 dB, no entanto, 

este ganho não se mantém constante havendo compressão do mesmo com o aumento da potência do sinal à 

saída. Esta compressão é típica do comportamento não linear do amplificador de potência, causando distorções 

na resposta levando ao alargamento espetral do sinal original. É visível também a alteração da fase com o 

aumento da potência. Esta alteração é outra consequência das não linearidades do amplificador como referido 

na secção referente às não linearidades dos PA em RF. 

Com o intuito de testar a modelação comportamental para a sua implementação em sistemas DPD, 

recorreu-se ao modelo MP representado pela expressão (3.18), uma das variantes das séries de Volterra com 

baixo custo computacional e com boa capacidade de modelação comportamental. Para tal, testou-se 

inicialmente a modelação para o modelo estático do PA. O modelo do polinómio com memória utilizado foi o 

já apresentado, com a variante unidimensional  

Tendo em conta a série anterior, para vários arranjos de variáveis no truncamento polinomial e na 

memória foram avaliadas a qualidade da modelação através do parâmetro NMSE. Acrescida à resposta do PA 

descrito pela rotina Matlab, foi também adicionado ruído de uma forma aleatória ao sinal de saída para 

aproximar o mais possível o comportamento da realidade. 

É visível através dos valores NMSE (figura 24), que o comportamento vai sendo degradado 

genericamente conforme o aumento do grau do polinómio concluindo que o comportamento modelado se afasta 

do comportamento real. No entanto, graus muito baixos também apresentam respostas não ideais. Em ambas 

as situações, os valores NMSE observados apresentaram os valores mais elevados. Os valores NMSE 

apresentam melhorias para os graus do polinómio compreendidos entre 3 e 9 os valores. Nesta situação, a 

modelação comportamental aproxima-se do modelo do PA exibindo melhores resultados. 

 

Figura 24 - Variação dos valores NMSE de acordo com a variação do grau polinomial para a dimensão de memória 0 

para o modelo do amplificador estático. 
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O mínimo conseguido para o NMSE ronda os -55 dB, valor bastante baixo que comprova que a estimativa feita 

da modelação para os graus compreendidos entre os valore 3 e 9, está bastante próxima do comportamento PA 

modelado pela rotina. O valor de NMSE, como relaciona o sinal original de saída do PA e o estimado pelos 

modelos matemáticos, é condicionado pela potência do ruído, ou seja, quanto maior for a potência do ruído 

associada ao sinal amplificado à saída do PA, pior vai ser a estimativa de modelação comportamental levando 

à subida do valor de NMSE, situação indesejável. 

O comportamento de subida do NMSE pode ser observado a seguir. Com o aumento da potência do ruído, a 

potência do erro entre o sinal de saída do PA e o de modelação vai também aumentar. 

 

Figura 25 - Espetros da resposta original e modelada de acordo com a variação da potência do ruído para o PA estático, à 

esquerda com potência de ruído baixa e à direita com potência de ruído elevada. 

Ambas as respostas estão para uma modelação recorrendo ao MP de grau 6 e memória 0, no entanto a 

potência do ruído é alterada entre as duas situações. A primeira situação é referente à potência de ruído dos 

resultados anteriores e a segunda situação, com elevada potência de ruído adicionada à saída do PA, gerando 

um PSD do erro superior visível a roxo. As implicações do aumento do ruído estão expressas a seguir: 

 

Figura 26 - Variação dos valores NMSE de acordo com a variação do grau polinomial para a dimensão de memória 0 e 

elevada potência do ruído (modelo estático do amplificador). 
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Como foi referido, é visível agora que devido ao aumento da potência do ruído associado ao processo 

de amplificação, a qualidade das modelações com memoria fixa 0 e grau a variar do valor 1 ao 12, foi afetada 

de um modo negativo, levando ao aumento significativo dos valores de NMSE. 

Seguidamente foi testado a modelação comportamental considerando profundidade de memória 

variável e grau polinomial fixo igual a 6. 

 

Figura 27 - Variação dos valores NMSE de acordo com a variação da memória de 0 a 12 e grau fixo de valor 6 para o 

modelo estático do PA. 

Como, nesta situação, o modelo comportamental do PA utilizado para testar a modelação 

comportamental é estático, o mesmo não é afetado pela componente de memória. É visível assim que, para o 

grau polinomial 6, fazendo variar a profundidade de memória dos 0 aos 12, não origina variações significativas 

nos valores de NMSE, concluindo, como seria de se esperar, que a memória utilizada na modelação 

comportamental de sistemas estáticos não traz qualquer vantagem. 

Depois de validados os resultados para o modelo estático, foi de seguida, testada a modelação 

comportamental num modelo dinâmico fornecido. Este apresenta a sua saída dependente das componentes de 

memória, comportamento este, mais próximo do comportamento real de um PA. O modelo do PA dinâmico 

fornecido apresenta um ganho em pequeno sinal de 19 dB e um valor de potência no ponto de compressão de 

1 dB de 10 dBm. Nesta situação, como o PA dinâmico é mais complexo que o estático, o mesmo foi descrito 

pela rotina Matlab através de tabelas de busca unidimensionais com interpolação linear – LUT. 
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Figura 28 - Espetro da resposta do modelo do PA dinâmico fornecido. 

A imagem anterior apresenta o comportamento na frequência do amplificador dinâmico através das 

densidades espetrais de potência dos sinais que excitam o modelo dinâmico do PA desenvolvido numa rotina 

Matlab. À semelhança do que aconteceu no exemplo anterior, o sinal de saída apresenta-se afetado pelas não 

linearidades do amplificador, que causa alargamento espetral fora da banda podendo afetar os canais alocados 

nas frequências adjacentes. Neste exemplo, o sinal apresenta apenas um tom, modulação QAM, uma largura 

de banda na ordem dos 20MHz (-10 a 10MHz), e as distorções causadas pelo amplificador, originam o 

alargamento espetral na ordem dos 80MHz (-40 a 40MHz). 

 

Figura 29 - Respostas AM-AM e AM-PM do modelo de PA dinâmico fornecido. 

 

As modelações não lineares AM-AM e AM-PM do PA dinâmico estão apresentadas acima. Estes 

comportamentos não são tão bem delimitados como o do modelo estático por haver dependência de diferentes 

contribuições da entrada, na saída do PA. Apresenta um ganho médio de 18 dB, no entanto devido às não 
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linearidades, este ganho não se mantém constante havendo compressão do mesmo com o aumento da potência 

do sinal à saída. É visível também a alteração da fase com o aumento da potência.  

Para a modelação comportamental foi também usado o modelo MP como no caso anterior. 

À medida do que foi feito para a situação anterior, na validação da qualidade modelação para o PA 

dinâmico, foram também realizadas várias simulações conjugando diferentes valores no truncamento 

polinomial e na memória verificando-se os valores de NMSE para cada caso. Ao sinal de saída do modelo 

dinâmico do PA da rotina Matlab, foi acrescentado ruído de uma forma aleatória para aproximar o 

comportamento do PA o mais possível do comportamento de um PA real. Tanto neste exemplo como no 

anterior, o ruído adicionado estava de acordo com 0.001 da potência de pico do sinal à saída do PA 

Os seguintes resultados são alusivos a testes com variação do grau polinomial com memória fixa e 

variação da memória com grau fixo respetivamente. 

 

Figura 30 - Variação dos valores NMSE de acordo com a variação do grau polinomial de 1 a 12 e memória fixa igual a 3 

para o modelo comportamental do amplificador dinâmico. 

 

 

Figura 31 - Variação dos valores NMSE de acordo com variação da memória de 0 a 12 e grau polinomial fixo igual a 9 

para o modelo comportamental do PA dinâmico. 
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Nesta situação, como o comportamento do PA é dinâmico, tanto o grau do polinómio como a 

profundidade da memória têm implicações na aquisição da modelação do sistema, figuras 30 e 31. Aqui, os 

valores de NMSE apresentam variações decrescentes com o aumento tanto da memória como do grau 

considerados, até ser atingido o limite imposto pelo erro associado à diferença entre o sinal de saída do modelo 

do amplificador e do sinal modelado. Este erro entre os dois sinais de saída é dependente da potência do ruído 

que é considerada durante o processo de amplificação na teórica, ou numa situação real, do ruído intrínseco ao 

PA durante o processo de amplificação. 

5.2 Sistema DPD com recurso a LS 

Depois de se averiguar o correto funcionamento na modelação comportamental dos modelos PA 

estáticos e dinâmicos descritos em rotinas Matlab, validou-se esta etapa para se prosseguir com a inclusão das 

modelações na aquisição dos sistemas DPD.  

Como já referido, foi considerado em primeira aproximação uma variante do sistema DPD indireto com 

simplificação no seu funcionamento, uma vez que, com esta simplificação, a aquisição dos coeficientes para 

posterior uso no bloco PD são feitos de uma forma direta, não estando o processo dependente da minimização 

de uma função de custo relacionado com o erro entre os sinais à saída do bloco PD e do PoD. Nesta situação, 

a qualidade da modelação comportamental e posteriormente a linearização da resposta do sistema está 

dependente apenas do tipo de modelos utilizados na extração dos coeficientes durante o processo de modelação 

nomeadamente a dimensão da memória considerada e o grau polinomial do modelo. 

Para a validação do sistema DPD por aprendizagem indireta modificado fez-se uso do modelo dinâmico 

do PA da rotina Matlab disponibilizada, e cujo comportamento já é conhecido dos resultados anteriores.  

No processo de emprego do sistema DPD é aplicado inicialmente um sinal circular sem pré-distorção 

ao PA e verifica-se a sua resposta. Como o modelo PA utilizado é uma aproximação simplificada do 

comportamento de um PA real, foi adicionado ruído à sua saída para reproduzir o melhor possível a resposta 

numa situação real. Foi assim gerado ruído de uma forma aleatória e com potência máxima igual a 0.001 da 

potência de pico do sinal à saída do PA. 

Através do seguinte comportamento observado, resposta do modelo PA dinâmico em questão, foi 

possível adquirir a resposta inversa do seu comportamento característico. As imagens apresentadas a seguir 

são referentes à resposta do modelo PA em estudo sem ser considerado o impacto do ruído. 
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Figura 32 - Espetro da resposta do modelo do PA dinâmico fornecido e modelações AM-AM e AM-PM. 

Comparativamente ao comportamento anterior do PA sem ruído, a existência desta variável vem contribuir na 

degradação do comportamento global através de um ligeiro alargamento espetral relativamente à resposta 

anterior. Como é de se esperar, quanto maior for o ruído, maior vai ser o impacto no comportamento do sistema. 

 

Figura 33 - Resposta do PA dinâmico sem bloco DPD, e do bloco DPD. 

De seguida, de modo a obter-se a resposta inversa do PA, um bloco PoD processa a saída e a entrada 

do PA. Na entrada do PoD é aplicada a saída do PA, e à saída do PoD, é aplicada a entrada do PA. No entanto, 

como já abordado, a saída do PA é dividida pelo ganho no ponto máximo da resposta do PA. Esta condição 

previne que o modelo PoD que adquire a inversa do PA, e posteriormente o modelo DPD excite o sinal a aplicar 

ao PA para além das suas capacidades máximas de entrada (consegue-se assim garantir que a potência de 

entrada do PA seja limitada pelo máximo que o mesmo consegue lidar, sem queimar). Esta divisão da saída é 

observada na figura 33, em que a resposta a vermelho, é a resposta inversa do PA (a azul) dividida pelo ganho 
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no ponto máximo de excitação. Verifica-se assim um deslocamento no eixo Pout e devido a este deslocamento, 

o máximo da resposta apresenta agora um ganho próximo do ganho unitário em que Pout=Pin. 

Seguidamente, os coeficientes obtidos pelo bloco PoD são copiados para o bloco DPD uma vez que este 

apresenta um funcionamento similar ao PoD. 

A partir da primeira iteração, como já foi determinado o modelo do PA através do bloco PoD, o PA já 

não é excitado por um sinal cíclico normal à semelhança do que aconteceu anteriormente, mas sim por um 

sinal cíclico pré-distorcido pelo bloco DPD que implementa a função de transferência inversa do PA 

determinada pelo PoD. 

 

Figura 34 - Modelação AM-AM e AM-PM do bloco PoD e DPD. 

As figuras anteriores comprovam o correto funcionamento do sistema DPD implementado, sendo que, 

em ambas as situações, tanto do bloco DPD como no PoD, o ganho máximo da resposta AM-AM está próximo 

dos 0 dB, condição necessária para a excitação do PA ocorrer dentro dos valores de potência admissíveis para 

o correto funcionamento. 

Como é de esperar, o comportamento do DPD é semelhante ao do PoD uma vez que implementa a 

mesmo modelo comportamental. 

O processo é assim repetido. O bloco DPD distorce inversamente o sinal antes de este ser aplicado ao 

PA. O sinal à saída do PA é processado pelo bloco PoD de forma a ser calculada a inversa do modelo PA. Por 

fim, os coeficientes do modelo PoD são copiados para o bloco PD e o processo é repetido. 
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Figura 35 - Resposta do PA sem e com bloco DPD aplicado. 

 

Representado a vermelho está o resultado do sistema completo no final do processo iterativo. A resposta 

apresenta um comportamento linear comparativamente ao comportamento inicial representado a azul (figura 

35). Acrescido a estes resultados, foram ainda extraídos os valores ACPR ao longo das iterações assim como 

o comportamento, na frequência, do sistema linearizado. 

 

Figura 36 - Valores ACPR ao longo das iterações. 

Através dos resultados apresentados, verificou-se uma redução significativa das distorções causadas 

pelo PA no sinal aplicado. Sem a implementação do sistema DPD, o valor ACPR inicial era de -28.4 dB 

acabando com um valor de -50 dB depois de aplicado o sistema DPD com 10 iterações. 

Nesta abordagem DPD simplificada o sistema depende apenas da qualidade dos modelos utilizados e 

não da atualização dos parâmetros, pois a cada iteração, novos coeficientes são calculados.  
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Figura 37 - Respostas finais AM-AM e AM-PM quando aplicado o sistema de linearização. 

 

 

Figura 38 - Espetro do sistema sem a implementação do bloco DPD e da última iteração DPD. 

Concluindo, a resposta que anteriormente apresentava compressão de ganho e alterações na fase, 

modelação AM-AM e AM-PM respetivamente, tende agora para um valor fixo com o aumento da potência do 

sinal na saída do PA. Com isto, verifica-se também a redução das distorções nas frequências adjacentes 

comparativamente com o sistema sem linearização. 

Durante todo este processo de simulação teórica, foi tido em conta o alinhamento entre a entrada e a 

saída do amplificador, que devido às componentes de memória originava atrasos, e por sua vez, se não fosse 

considerado, teria efeito negativo no correto processamento dos dados e originaria deficientes modelizações, 

não sendo possível implementar o sistema DPD. 
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5.3 Sistema DPD com recurso a LMS 

Depois de validado os resultados obtidos na modelação comportamental seguido da projeção bem-

sucedida de um sistema DPD por aprendizagem indireta modificado, foi testado o sistema DPD por 

aprendizagem indireta recorrendo a algoritmos LMS na atualização dos coeficientes dos modelos 

comportamentais, de modo a se minimizar da função de custo resultante do erro entre os sinais à saída do bloco 

DPD e PoD  

O modelo PA em Matlab utilizado nesta situação foi o mesmo utilizado nos testes anteriores. São 

contemplados de igual forma efeitos de memória, e acrescentado ruído aleatório à saída do PA para aproximar 

o seu comportamento, o mais possível da realidade. 

Ao contrário da situação anterior, a extração dos coeficientes do modelo DPD é feita de acordo com a 

função de custo, atualizando os coeficientes do modelo inverso do PA, extraídos na interação anterior, por 

meio do erro resultante entre a diferença entre os sinais à saída do bloco DPD e do bloco PoD. 

Nesta abordagem, a implementação do sistema DPD é semelhante ao caso anterior, a menos da 

aquisição dos coeficientes do modelo comportamental de forma direta. Aqui, os novos coeficientes a calcular 

em cada iteração são dependentes dos coeficientes calculados na iteração anterior e do erro existente entre a 

saída do bloco DPD e PoD. 

 

Figura 39 - Valores ACPR ao longo das iterações. 

 

Comparando os valores de ACPR nesta abordagem, com os valores da abordagem anterior, é possível 

que verificar que as tendências dos valores seguem os mesmos padrões já observados, em que o primeiro valor 

ACPR é referente ao sistema sem DPD e os restantes são referentes às iterações na implementação do DPD. 
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Figura 40 - Respostas finais AM-AM e AM-PM quando aplicado o sistema de linearização. 

 

 

Figura 41 - Espetro do sistema sem a implementação do bloco DPD e da última iteração DPD. 

 

Finalizando, é visível que as respostas AM-AM e AM-PM tendem para uma resposta à medida que a 

potência de saída aumenta, havendo cada vez menos espalhamento dos pontos. A resposta na frequência 

também apoia os resultados obtidos com a visível redução da distorção do sinal quando comparado este, na 

primeira iteração, e o mesmo depois da implementação do sistema DPD, no final da décima iteração. 

Na aquisição de todos os resultados apresentados nesta secção, o grau polinomial considerado na 

modelação e a profundidade de memória foram 6 e 3 respetivamente. Foram também tidas em conta o 

alinhamento dos sinais entre a entrada e a saída do amplificador, como anteriormente referido, assim como, 

ruído aleatório adicionado à saída do PA. 

Comparando as duas abordagens é possível verificar que o comportamento em ambas as situações são 

muito semelhantes. No entanto, quando o ruído acrescentado aumenta exageradamente (situação hipotética), 

os valores ACPR determinados na abordagem DPD direto por LS podem apresentar uma maior variação assim 

como valores ligeiramente maiores. Este comportamento é espectável devido ao facto de em cada iteração os 
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coeficientes resultantes da modelação comportamental apenas terem dependência do modelo matemático 

considerado. Por outro lado, a abordagem completa do sistema DPD é mais robusta, uma vez que, para além 

da qualidade dos modelos matemáticos utilizados, contempla a função de custo com a diferença entre as saídas 

dos blocos DPD e PoD como os coeficientes determinados na modelação comportamental da iteração anterior. 

Uns outros testes foram feitos por software recorrendo ao ADS para consolidar os testes anteriores com 

modelos de PA mais complexos e próximos da realidade. Os resultados obtidos no ADS estiveram de encontro 

com os resultados obtidos nos casos anteriores, em que o sistema DPD implementado linearizou com sucesso 

a resposta do PA e as potências das distorções foram amplamente reduzidas. 

Foi testado um PA de 50 W, com ganho de 20 dB para pequeno sinal e ponto de compressão de 1 dB 

nos 40 dBm de potência do sinal à saída. 

 

Figura 42 - Circuito do PA desenvolvido na ferramenta ADS. 

 

 

Figura 43 - Resposta do sistema sem e com sistema de linearização aplicado, assim como, o respetivo espetro dos sinais. 

Podemos observar pelos resultados da figura 43 que a resposta do PA desenvolvido em ADS foi linearizada 

com sucesso. Na resposta PinVsPout temos o comportamento do PA linearizado comparativamente ao original, 

bastante saturado a vermelho. Verifica-se também, pelo espetro dos sinais, o resultado do sistema de 

linearização com uma significativa atenuação das distorções causadas pelo PA, alcançando-se valores de 
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ACPR na ordem dos -50 dB. O valor NMSE, correspondente à modelação comportamental do PA, encontrou-

se degradado em relação aos valores alcançados nos testes em simulação, alcançando valores de -42 dB.  

5.4 Testes laboratoriais 

Testado com sucesso o funcionamento do sistema DPD por aprendizagem indireta em ambiente de 

simulação, procedeu-se à transição para o ambiente laboratorial. Depois de uma primeira etapa de 

familiarização com os equipamentos laboratoriais, foram testados dois amplificadores possíveis de serem 

incorporados em sistemas 5G, mas para bandas de frequências distintas, o primeiro na banda dos 2.5 aos 

3.7GHz (frequências de sub-6 GHz) e o segundo na banda dos 24 aos 60 GHz (ondas milimétricas). No 

processo de linearização em laboratório recorreu-se, à vista do que foi realizado em simulação, a sistemas DPD 

por aprendizagem indireta com LMS.  

Antes de se fazerem medidas e de se testar o sistema de linearização diretamente nos PAs, foram feitos 

passos intermédios para assegurar o devido funcionamento da bancada de linearização com base no trabalho 

desenvolvido até ao momento. Para isso foi testada uma rotina desenvolvida em Matlab apenas para o controlo 

dos equipamentos laboratoriais através da transmissão e recessão de um sinal.    

Assim sendo, no primeiro teste, não foi incorporado qualquer amplificador na bancada. Para a ligação 

entre o gerador de sinal vetorial e o analisador foi usado um cabo coaxial do tipo K. A bancada de linearização 

(figura 44) foi composta por instrumentos de medição comercial e apresentava na sua constituição um PC, um 

gerador de ondas arbitrárias (AWG), um gerador de sinal vetorial (VSG) e um analisador de sinal vetorial 

(VSA). Na bancada, o PC controla a bancada e fornece o sinal gerado digitalmente via LAN ao AWG que o 

converte para o domínio analógico através da geração de um sinal I/Q. A frequência de amostragem utilizada 

foi de 200 MHz. O sinal é posteriormente enviado para o VSG, que o modula na portadora requerida ao mesmo 

tempo que lhe confere potência. Por fim, o sinal proveniente do VSG é aplicado ao cabo coaxial e recebido 

pelo VSA, que o retorna via LAN ao PC no formato digital e em banda base.  
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Figura 44 – Equipamentos de medição comerciais constituintes da bancada de linearização. 

O teste foi feito a uma frequência de portadora igual a 7GHz. Foram utilizados sinais cíclicos com 

modulação QAM de uma e duas bandas previamente gerados, que variavam entre as larguras de banda de 

2MHz e 30MHz. Estes sinais, por imposição, à saída do VSG apresentavam um valor de potência de pico não 

superior a 0 dBm. Os resultados esperados para este caso não apresentavam grandes distorções sendo o 

resultado do sinal à saída do cabo uma resposta já bastante linear. Foi validada esta etapa de teste de 

comunicação entre a rotina Matlab e os equipamentos, com o envio e receção correta dos sinais. Foi ainda 

testada a modelação comportamental MP desenvolvida e já aprovada em simulação. Como a resposta do cabo 

coaxial não apresentou distorção, os valores escolhidos para o grau polinomial e o efeito de memória do modelo 

matemático MP tiveram as suas importâncias reduzidas, para o valor 2.   

Depois de testado o modelado comportamental com sucesso, verificou-se ainda o processo de 

linearização. Os resultados obtidos depois do processo de linearização do cabo não representaram substanciais 

melhorias para os testes com os vários sinais cíclicos (1 e 2 bandas com larguras de banda entre os 2 e os 

30MHz), dado que as distorções causadas eram quase inexistentes e apresentavam-se na gama das potências 

do nível de ruído, ou seja, fora da banda de interesse as potências do sinal distorcido eram muito pequenas. 

Esta etapa inicial, permitiu verificar que a bancada de linearização estava a comunicar devidamente com o PC 

e que o PA pode ser incorporado com segurança em futuros testes.  

Depois do primeiro contacto com os equipamentos laboratoriais e depois de validados os resultados da 

modelação comportamental assim como do sistema de linearização desenvolvido, foi testado um primeiro PA. 

Uma vez que o 5G tem especificações que o permite funcionar em frequências mais baixas (frequências 

sub-6 GHz) e frequências mais altas (ondas milimétricas), começou-se por testar um PA na zona de mais baixa 
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frequência. Para isso escolheu-se um PA comercial que podia operar nestas condições de frequências de 

sub-6 GHz uma vez que algumas frequências desta banda já são exploradas nos sistemas 4G. Trata-se assim 

de um amplificador de potência de 16 W, modelo ZHL-16W-43-S+ da Mini-Circuits, com potência máxima 

do sinal RF à entrada igual a 9 dBm e com ganho típico de 45 dB. O amplificador apresenta também um 

consumo de corrente típico de 3 A e um valor de IP3 alto (47 dBm). As frequências de operação para este PA 

estão especificadas e compreendidas entre os 1.8 aos 4 GHz, coincidindo com a banda de mais baixas 

frequências do 5G. Mais detalhes sobre o amplificador podem ser encontrados na folha de características do 

componente. 

 

Figura 45 - Constituição da bancada de linearização com o PA comercial para sub-6 GHz. 

A bancada de linearização segue as mesmas configurações da descrita anteriormente, a menos da ligação 

direta entre o VSG e o VSA pelo cabo coaxial. Como o VSA apenas aceita uma determinada potência à sua 

entrada (30 dBm), não é possível aplicar diretamente o sinal proveniente do amplificador. Aqui, para além do 

acréscimo do amplificador, ocorreu a inclusão de um atenuador de 40 dB. A juntar a esta atenuação, 

contabilizando as atenuações impostas pelos cabos coaxiais utilizados na ligação do amplificador, a potência 

média do sinal recebido pelo VSA encontrava-se próxima da potência média do sinal aplicado ao PA. 

Para operar com o amplificador nas condições típicas especificadas na folha de características do 

componente, o mesmo foi alimentado por uma tensão 28V DC e com uma corrente próxima dos 3A. De modo 

a verificar-se o limite máximo de potência a aplicar à entrada do PA foi testada a resposta do amplificador para 

crescentes potências médias do sinal RF. Observou-se que começava a existir compressão acentuada do ganho 

quando a potência de entrada do sinal RF aplicado se aproximava dos 0 dBm. Foi assim estabelecida uma 

potência de pico à entrada do PA abaixo dos 0 dBm. 

O teste foi realizado a uma frequência de portadora igual a 3.5 GHz, cumprindo as especificações do 

amplificador. Em comparação com o que aconteceu anteriormente, foram igualmente utilizados os mesmos 

sinais cíclicos previamente gerados. Estipulando uma potência de pico máxima localizada nos -2 dBm e com 

o PAPR do sinal aplicado igual a -9 dB, o VSG excitou o amplificador com uma potência média de -11 dBm. 

Neste caso, como os efeitos de memória eram mais evidentes por se tratar de um amplificador de potência, as 

distorções causadas e observadas nos sinais à saída eram notórias. 
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De seguida, foi aplicado o processo de linearização DPD por aprendizagem indireta e redução da função 

de custo por LMS. O modelo MP usado, para acompanhar as visíveis não linearidades, teve os seus parâmetros 

de grau polinomial e de efeito de memória alterados, com os valores de 9 e 3 respetivamente. 

Nesta situação, como as não linearidade eram evidentes e as distorções causadas pelo amplificador 

apresentavam uma potência considerável, o sistema DPD aplicado apresentou bons resultados, culminando 

numa boa linearização da resposta do PA. As distorções que anteriormente estavam em potências elevadas, 

apresentavam-se no final das iterações ao nível da potência de ruído. Foi possível neste caso, obter valores de 

ACPR entre os -50 e os -65 e valores NMSE para a modelação comportamental do PA na ordem dos -40 dB. 

Os resultados apresentados a seguir são referentes a sinais cíclicos de 1 e 2 bandas e largura de banda 

de 20 MHz. Foi visível o aparecimento de uma componente espetral a DC, que no sinal original de 2 bandas 

não existia. Tal situação ocorre devido ao oscilador local, e está relacionada com a arquiteturas de transmissão 

rádio utilizada, sendo observada quando a conversão é direta na modulação I/Q. 

  

Figura 46 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (1 banda). 

  

Figura 47 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (1 banda). 
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Figura 48 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (2 bandas). 

 

 

Figura 49 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (2 bandas). 

Depois dos testes feitos com o primeiro amplificador, foi testado um segundo PA. Escolheu-se um 

amplificador específico a operar em mais altas frequências, com características ideais para a sua incorporação 

em infraestruturas 5G. Este segundo amplificador em teste é da fabricante Qorvo, modelo QPA2210D, e está 

incorporado numa placa de desenvolvimento. Este modelo de PA apresenta uma gama de frequências de 

operação entre os 27 e 31 GHz, ganho em potência de 16 dB e 25 dB para pequeno sinal. Apresenta valores de 

potência de saturação superior a 38.4 dBm, PAE superior a 32% e ganho de potência superior a 16 dB para 

uma potência de entrada de 21 dBm. Para facilitar a integração do PA, este apresenta a entrada e saída adaptada 

a 50Ω com condensadores para bloquear a componente DC. Mais detalhes sobre o amplificador podem ser 

encontrados na figura 50 e na folha de características do componente. A seguir é apresentada a constituição 

macroscópica do PA assim como as características máximas de operação. 
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Figura 50 - (a) layout do PA, (b) placa de desenvolvimento onde está incorporado o PA, (c) características de operação 

máximas. 

 

 

Figura 51 - Curvas apresentadas na folha de características do componente das funções de transferência do PA para 

diversas frequências. 

 

No processo de linearização a bancada tinha uma configuração igual ao caso anterior. O PC configura 

via LAN o AWG que se encontra ligado ao VSG, que por sua vez, está ligado ao PA. Deste, o sinal amplificado 

passa por um atenuador de 30 dB (valor determinado com a ajuda da figura 51) antes de ser processado pelo 

VSA. O PC recebe os dados via LAN provenientes do VSA e implementa o sistema DPD. O processo é repetido 

iterativamente. 



 

71 

 

Figura 52 - Bancada de linearização com a incorporação do segundo amplificador em teste. 

 

O amplificador foi polarizado de acordo com as recomendações do fabricante. As gates foram ligadas 

entre si assim como os drenos, de modo a estes terem a mesma tensão de polarização. Foi assim aplicado -5 V 

às gates e depois de se aplicar 20 V aos drenos, ajustou-se positivamente a tensão da gate até a corrente dos 

drenos apresentar 200 mA, estando a mesma limitada nos 2 A.  

Depois de devidamente polarizado aplicou-se o sinal RF de modo a se fazer uma primeira verificação 

da resposta do PA e quando este começava definitivamente a saturar. Conforme os dados fornecidos das 

respostas do PA na folha de características do componente, figura 51, observou-se experimentalmente que a 

28 GHz e aos 19 dBm à entrada do PA, já se verificava alguma compressão. Delimitou-se assim a potência 

máxima a aplicar ao PA nos 19 dBm e desenvolveram-se vários testes com várias frequências e várias potências 

máximas de excitação do PA, iguais ou inferiores a 19 dBm.  
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Figura 53 - Segundo PA incorporado na placa de desenvolvimento e testado na bancada de linearização na gama de mais 

altas frequências. 

 

À vista do que tem sido feito, na modelação comportamental do PA recorreu-se a modelos MP com 

valores de 9 e 3 para o grau polinomial e efeito de memória respetivamente, conseguindo-se valores de NMSE 

em torno dos -30 dB. Apesar de este valor apresentar uma degradação considerável comparando com o caso 

anterior, foi possível mesmo assim fazer a linearização do PA, obtendo-se os resultados abaixo. Nos resultados 

(a partir da figura 51) são apresentados os gráficos das respostas AM-AM e AM-PM, a resposta PinVSPout 

com as potências aproximadas na excitação do PA e recebida pelo VSA. São depois apresentados dois gráficos 

comparativos entre o espetro do sinal à saída do PA sem linearização, e o espetro do sinal à saída do PA na 

última iteração do sistema de linearização. 
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Figura 54 - Desvios dos valores ACPR entre o PA em teste e o comportamento modelado de acordo com a memória e 

ordem das não linearidades consideradas. À esquerda encontram-se os gráficos dos desvios ACPR dos canais adjacentes 

esquerdo e direito para sinais de 1 banda, e à direita os desvios nos mesmos canais, mas para sinais de 2 bandas. 

 

Acrescido aos valores NMSE determinados para os melhores conjuntos de parâmetros de profundidade 

de memória e grau polinomial, foram calculados os desvios ACPR entre os sinais provenientes do amplificador 

e os gerados na modelação comportamental. Recorrendo à figura 54 confirma-se assim que os valores 

escolhidos para o grau polinomial e para a memória (9 e 3 respetivamente) estão dentro dos parâmetros mais 

indicados na modelação comportamental para que os desvios ACPR sejam mínimos. Os desvios ACPR 

apresentam-se na figura em base logarítmica para melhor visualização. Os dois gráficos à esquerda 

correspondem aos desvios dos canais esquerdo e direito para a excitação com o sinal de 1 banda, e os dois 

gráficos à direita apresentam os desvios dos valores ACPR dos canais à esquerda e direita do sinal de 2 bandas. 

Os desvios ACPR foram determinados de acordo com a seguinte expressão. 

 

 𝜎⁡(%) = |
𝐴𝐶𝑃𝑅𝑚𝑜𝑑𝑒𝑙𝑜 − 𝐴𝐶𝑃𝑅𝑑𝑖𝑠𝑝𝑜𝑠𝑖𝑡𝑖𝑣𝑜

𝐴𝐶𝑃𝑅𝑑𝑖𝑠𝑝𝑜𝑠𝑖𝑡𝑖𝑣𝑜
| × 100 5.4 

 

Apesar do valor NMSE degradado de -30 dB, foi determinado que o par de valores 9 e 3 é um dos melhores 

pares para os parâmetros do grau polinomial e de profundidade de memória, dando-se início à implementação 

do sistema de linearização para o PA. 

O primeiro teste foi com uma frequência central de 29 GHz com um sinal de 1 e 2 bandas, com largura de 

banda de 20MHz e potência máxima 19 dBm.  
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Figura 55 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (1 banda). 

 

Figura 56 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (1 banda). 

 

 

Figura 57 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (2 bandas). 
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Figura 58 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (2 bandas). 

 

Outros testes foram realizados na mesma frequência central de 29 GHz, no entanto, a potência máxima 

de excitação do PA foi reduzida. Aqui, a comportamento do PA é semelhante aos resultados obtidos para os 

19 dBm, no entanto, uma vez que a potência máxima é inferior 18 dBm, a compressão também é menor fazendo 

as distorções serem ligeiramente menores. Os resultados obtidos estiveram de acordo com os resultados 

anteriores observados. 

Um outro teste foi realizado com o mesmo sinal, e neste, tanto a frequência central como a potência 

máxima de excitação foram alteradas com valores de 28 GHz e 18 dBm respetivamente.  

 

 

Figura 59 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (1 banda). 
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Figura 60 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (1 tons). 

 

 

Figura 61 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (2 bandas). 

 

 

Figura 62 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (2 bandas). 
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Aqui, como ambos os parâmetros foram alterados para valores inferiores, observou-se uma ligeira 

melhoria global nos valores ACPR levando a concluir que, o PA nestas condições de operação, apresentava 

menores distorções devido a uma menor compressão da resposta neste ponto por esta ser mais linear. 

Por último, foi realizado outro teste, mas apenas foi alterada a frequência central, dos 28 GHz para os 

27GHz. A potência de entrada máxima manteve-se nos 18 dBm. 

 

Figura 63 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (1 banda). 

 

 

Figura 64 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (1 banda). 
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Figura 65 - Respostas AM-AM e AM-PM e a resposta aproximada PinVSPout antes e depois de ser aplicado o sistema de 

linearização (2 bandas). 

 

 

Figura 66 - Espetros dos sinais à saída do PA para a primeira e última iteração do sistema DPD (2 bandas). 

 

  
Sinal 1 banda 

Sinal 2 bandas 

  

ACPR (dB) 

antes 

ACPR (dB) depois 

Frequên

cia 

Potência 

máxima 

ACPR (dB) 

antes 

ACPR (dB) 

depois 

Pior 

caso 

Melhor 

caso 

29GHz 19dBm -35 -50 -39 -47 -50 

29GHz 18dBm -37 -52 -41 -48 -54 

28GHz 18dBm -37 -52 -40 -47 -54 

27GHz 18dBm -33 -51 -37 -46 -53 

Tabela IV - Comparação entre os resultados dos diferentes testes efetuados. 
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É visível, pelos resultados acima, que a linearização do PA está a ser limitada pelo modelo utilizado na 

modelação comportamental, em que o melhor valor NMSE conseguido para a modelação comportamental foi 

de -30 dB. O modelo comportamental implementado por MP, devido ao não valor ideal NMSE na modelação, 

parece não ser o mais indicado para este amplificador. Apesar deste facto, a linearização aconteceu e conseguiu-

se uma resposta AM-AM idealmente linear, verificando-se valores médios de ACPR entre os -45 e os -55 dB. 

Estes valores aceitáveis de ACPR não é indicativo de uma linearização ótima, não evitando que exista, mesmo 

assim, algum alargamento espetral do sinal em baixa potência a nível da potência do ruído. 

Os resultados também comprovaram, que à medida que a potência máxima que excita o amplificador 

diminui, as linearizações tende a ter melhor desempenho, uma vez que, para estes casos a compressão da 

resposta é menor, havendo menos distorção dos sinais, e consecutivamente, uma melhoria nos valore ACPR. 

Também é visível, como era de esperar nos ensaios efetuados para as potências de entrada testadas, que 

o amplificador apresentasse à saída uma potência de pico na ordem dos 38dBm. Pelos gráficos PinVSPout, 

observa-se que o pico da saída do PA depois de atenuado e captado pelo VSA, é de 3 a 4 dBm de acordo com 

a potência de pico aplicada à entrada do PA ser de 18 dBm ou 19 dBm respetivamente. Esta atenuação é 

maioritariamente imposta pelo atenuador (30 dB), e somando as perdas características das conexões e cabos 

coaxiais leva a possíveis perdas totais na ordem dos 34 dB. 

Concluindo, verificou-se uma componente DC nos espetros dos sinais de 2 bandas à saída do PA. A 

presença desta componente não exibiu, no caso, qualquer implicação no processo de linearização podendo 

apenas ter apresentado alguma implicação no cálculo dos valores NMSE por estes apresentarem elevados 

valores comparando com os baixos valores de ACPR resultantes. 
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6.  Conclusões 

A implementação de sistemas de linearização de amplificadores de potência é de extrema importância 

nos sistemas de telecomunicações de modo a poder-se prevenir emissão ilegal radioelétrica devido ao 

alargamento espetral que pode comprometer os canais adjacentes alocados no espetro. É devido a este facto, 

que as técnicas de linearização têm vindo a ser estudadas e evoluídas ao longo dos tempos. 

Depois de compreendidas as principais causas que causam a distorção dos sinais por parte dos 

amplificadores que contribuem para o alargamento espetral, verificou-se que existem várias técnicas que são 

implementadas e com boas prestações. As técnicas amplamente usadas na linearização de amplificadores fazem 

uso de arquitetura de aprendizagem do tipo indireto e direto. Estas necessitam de modelação comportamental 

do PA e podem apresentar para alguns casos, uma maior complexidade computacional que outras variantes. 

São também usadas tabelas de pesquisa LUT para situações mais complexas devido ao menor custo 

computacional. Também se verificou que cada vez mais está a fazer-se uso de inteligência artificiai através de 

redes neurais no processo DPD devido à qualidade dos resultados obtidos nesta técnica. 

Após se verificar e estudar alguns dos métodos disponíveis para linearização DPD foi escolhido para a 

bancada de linearização a arquitetura de aprendizagem indireta com modelação comportamental MP, pela sua 

simplicidade computacional. 

Primeiramente, foi implementada e testada a modelação comportamental em ambiente de simulação, 

seguida da implementação do sistema DPD com arquitetura de aprendizagem indireta com LS. Verificados os 

bons resultados, implementou-se o mesmo algoritmo, mas desta vez, por LMS com a minimização da função 

de custo associada. Os resultados nesta secção estavam de acordo com os esperados, verificando-se uma notória 

redução do alargamento espetral causado pelas não linearidades do modelo matemático PA. 

Seguidamente, com base nos mesmos conceitos, transitou-se para ambiente laboratorial. A primeira 

abordagem foi para a familiarização com os equipamentos laboratoriais da bancada de linearização (AWG, 

VSG e VSA). Nesta iteração o objetivo não era fazer qualquer tipo de linearização, mas sim, de se testar a 

comunicação entre os equipamentos e as rotinas Matlab. Testou-se posteriormente com sucesso a modelação 

comportamental assim como o comportamento do sistema de DPD desenvolvido. Nesta situação, como era de 

se esperar, as distorções eram quase inexistentes e o sistema DPD testado não teve grande impacto nos 

resultados obtidos. Posteriormente, numa iteração intermédia, linearizou-se um amplificador a funcionar nas 

frequências de sub-6 GHz. Aqui, o comportamento do sistema DPD apresentou uma degradação do valor 

NMSE de -40 dB comparativamente aos valores anteriores na ordem dos -50 dB. Contudo, os valores de ACPR 

continuaram na ordem dos -50 dB. 

Por fim, testou-se o segundo amplificador a funcionar na gama de mais altas frequências e os resultados 

foram de encontro ao que se observou no primeiro amplificador. O NMSE sofreu uma degradação de 10 dB 

ficando agora nos -30 dB, no entanto os valores conseguidos para o ACPR continuaram na gama dos -50 dB. 

Foi visível, que apesar do modelo comportamental utilizado não ser o melhor devido à degradação do valor 
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NMSE, os valores ACPR continuaram aceitáveis. Verificou-se que apesar de as distorções serem atenuadas, 

as mesmas continuavam a existir, mas desta vez, em baixa potência. O aparecimento de componentes espetrais 

a DC pode ter apresentado algum impacto nos valores calculados NMSE por estes se terem degradado apesar 

dos valores ACPR correspondentes não terem sofrido alterações. 

Concluiu-se assim, para este caso em estudo, que a abordagem tomada para a implementação do sistema 

de linearização pode não ter sido a melhor, pois pelos valores NMSE, o modelo MP testado não apresentava 

elevada qualidade na modelação comportamental do PA, podendo haver espaço para melhorias. Outros 

modelos mais complexos baseados em séries de Volterra como GMP poderiam ter apresentado mais vantagens 

na linearização dos sistemas. 

Relativamente ao problema proposto no início do documento, os resultados obtidos foram satisfatórios 

apesar da bancada de linearização desenvolvida não estar totalmente otimizada, ou seja, no seu estágio final. 

Existe ainda espaço para melhorias, nomeadamente no que diz respeito à dependência dos equipamentos de 

medida laboratoriais com a substituição do sistema de linearização desenvolvido por plataformas DPD 

baseadas em placas de avaliação digital e analógicas. 

6.1 Trabalho futuro 

Ao longo dos testes laboratoriais, foram identificadas algumas fragilidades no sistema de linearização 

escolhido. A baixa capacidade de modelação comportamental que o modelo MP utilizado apresentou nos 

últimos testes, fez degradar a resposta DPD na medida que, apesar de os valores ACPR estarem aceitáveis, as 

distorções não eram eliminadas e sim, apenas eram atenuadas. Poder-se-ia testar novas abordagens de sistemas 

DPD (através de modelos comportamentais mais eficientes como GMP ou mesmo fazer uso de LUT ou de 

redes neurais) de forma comparativa para se chegar a uma melhor solução com resultados mais promissores.  

Um outro aspeto que pode ser contemplado diz respeito a problemas com o I/Q imbalance e LO leakage. 

Estes estão relacionados com as arquiteturas utilizadas na transmissão rádio e a sua correção pode ser 

implementada em conjunto com o sistema DPD. No trabalho realizado, estes dois fatores não tiveram 

implicação nos resultados obtidos, apesar de se sentir diretamente o segundo (LO leakage), visível com a 

contribuição no espetro a DC. 
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