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Resumen

La flexibilidad brindada por las FPGAs (Field Programmable Gate Arrays) permite
la implementacion de uno o varios conversores anélogos digitales (ADC), cada uno
configurado con una resolucion y frecuencia de muestreo (fsampiing) €specificos, delimitado
por la aplicacion. Esta tesis doctoral presenta dos disenios para la implementacion de un
ADC de N-bit escalable y parametrizable en FPGA. EL primero es basado en el circuito
one shot ADC y el segundo basado en SAR (Successive Approximation Register).

El primer diseno es un ADC de N-bit basado en el circuito one Shot, que permite la
implementacion del ADC a partir de un circuito RC y puertas logicas. Se presenta una
metodologia sistematica para el disefio del ADC de N-bit a partir de la resolucion, fsampiing
deseada y rango de la tension de entrada (V;,). La logica del one shot es sintetizable y

parametrizable, con pocos recursos de la FPGA utilizados y que puede ser extrapolable a

otras familias de FPGA.

El segundo diseno es un ADC de N-bit basado en SAR a partir de diferentes modulos de
implementacion, como el modulador de ancho de pulso (PWM)), filtro analégico paso bajo
(LPF) y un comparador analogico. Se presenta una metodologia sistematica que permite

escoger los parametros del LPF para un ADC con caracteristicas especificas (resolucion y

fSampling) .

Por ltimo, se presenta diferentes optimizaciones en el médulo del PWM para mejorar
fsampling de los ADC de N-bit basado en SAR. El método para obtener los pardmetros
del LPF es adaptado a cada optimizacion. E1l PWM y la légica SAR es sintetizable y
parametrizable, utilizando pocos recursos, con el objetivo de ser portable a familias de
FPGAs de bajo costo. La metodologia y optimizacion ha sido comprobada en la FPGA
Zynqg-7000 de Xillinx, aunque es posible adaptarse a cualquier otra familia de FPGA.

Keywords — Conversor analdgico digital (ADC), Succesive aproximation register (SAR),
FPGA, Frecuencia de muestreo, one shot, Modulador de ancho de pulso (PWM), Conversor
digital analégico (DAC), Filtro paso bajo.



Abstract

The flexibility provided by FPGAs permits the implementation of several ADCs, each
one configured with the bit resolution and the sampling frequency required by the target
application. The doctoral thesis presents two designs for the implementation of scalable and
parametrizable N-bit Analog-to-Digital Converters (ADC) on FPGAs (Field Programmable
Gate Arrays). The first design based on one shot circuit and the second design is based

on a SAR (Successive Approximation Register).

The first design is N-bit ADC based on the one shot circuit. Combining a RC circuit
and logic gates the ADC is implemented. A methodology for the implementation of
a parametrizable one shot-based ADC is presented. Based on the fsampiing, Vin range
and resolution the parameters for the implemenation are found. The one shot logic is
synthesizable and parametrizable, using a low number of resources, in order to be portable

to low-cost FPGA families.

The second design is an SAR-based ADC from a set of building modules, such as the Pulse-
Width Modulator (PWM), external Low-Pass Filter (LPF) and the analog comparator.
A systematic methodology for the implementation of a parametrizable SAR-based ADC
from a set of building modules, such as the Pulse-Width Modulator (PWM), external
Low-Pass Filter (LPF) and the analog comparator is presented. The presented method
permits to choose the LPF parameters for the required performance (resolution bits and

fsampling) of a SAR-based ADC.

Lastly, the thesis also presents several optimisations on the PWM module to enhance the
sampling frequency of implemented ADCs, and the method to choose the LPF parameters
is adapted. The PWM and SAR logic are synthesizable and parametrizable, using a low
number of resources, in order to be portable to low-cost FPGA families. The methodology
and PWM optimisations have been tested on a Zynqg-7000 device from Xilinx despite they
can be adapted to any other FPGA.

Keywords — analog-to-digital converter (ADC); One shot ADC; successive approximation

register (SAR); FPGA; PWM; LPF
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I. Introducciéon

En el campo de los sistemas digitales de control, las senales son obtenidas a partir de
sensores para ejecutar las acciones necesarias para obtener la salida deseada, a partir de una
referencia indicada por el usuario. El controlador digital es usualmente implementado en
un dispositivo logico programable como microcontrolador, CPLD, DSP, FPGA etc. [1, 2|,
que se basa en el ADC para adquirir y convertir la sefial necesaria [3]. Hay aplicaciones
en las que la unidad de control necesita miltiples senales para obtener la salida deseada

14, 5].

El ADC usualmente se utiliza en el lazo de retroalimentacion del proceso de control y
es una de las etapas mas criticas del proceso. La conversion tradicionalmente se realiza
a través de un chip externo dedicado para cada senal del proceso. Los parametros que
describen los ADC son su frecuencia de muestreo ( fsampiing) ¥ resolucion (N), ademas del

rango de su tension de entrada (V;,).

Hay un gran interés en los sistemas mayormente digitales, donde los ADCs son
implementados en el dominio digital, simplificando su integracion en los controladores
(microprocesadores, DSPs, FPGAs etc.) para construir un SoC (system on a chip). El flujo
de disenio de la FPGA permite la integracion de sistemas embebidos de circuitos digitales,
tales como filtros FIR que podrian necesitar ADCs externos [6]. Utilizar ADCs discretos
como LTC1406 (ADC de 8-bit con 200 MSPS (muestras por segundo)) en aplicaciones que
requieran un alto nimero de ADCs, puede ser complicado debido a la limitada cantidad
de pines de entrada/salida de dispositivos de bajo costo. En este caso, una posible solucion
es evitar la necesidad de ADCs mostrada en [7], donde una senal digital es conectada a
una entrada de la FPGA y su anchura es medida por contadores internos. Las FPGA
permiten la implementacién de ADCs, los cuales requieren una entrada conectada a un
filtro pasivo RC y una serie de puertas logicas que actiian como comparadores cuando la
tension de umbral (V) es alcanzada. Sin embargo, la implementacion de estos ADCs en
FPGA presentan limitaciones tales como, circuitos analégicos externos (integradores o

filtros), rendimientos mas bajos comparados con ADCs discretos y mayor consumo.

Tradicionalmente, los controladores digitales son implementados en microcontroladores o

DSPs debido a su facilidad de desarrollo proporcionado por los lenguajes de programacion
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y compiladores. [8, 9]. Sin embargo, su capacidad de computo es limitada por una
ejecucion secuencial de las instrucciones. La matriz de puertas légicas programables
(FPGA por su acrénimo en ingles de ’field-programmable gate array’) son dispositivos
logicos programables, que permiten la implementacion de circuitos digitales utilizando sus
recursos de hardware. El circuito es descrito en un lenguaje de descripcion de circuitos
digitales (VHDL o Verliog) [10], y es sintetizado e implementado en el componente a través
de herramientas de disenio. Las FPGAs estan compuestas de un gran nimero de elementos
logicos tales como, lookup tables (LUT), flip-flops, bloques de entrada y salidas entre
otros [11], que son conectados a través de enrutamientos configurables. Los recursos de
hardware permiten la implementacion de circuitos paralelos para multiples controladores

que aceleran el computo en las FPGAs comparado con microcontroladores o DSPs.

Aplicaciones como SDR (Radio definida por software) necesita ADCs con fgumpiing altas
en la etapa de IF (frecuencia intermedia) para habilitar el procesamiento digital. Los
SDRs més avanzado son capaces de remover la etapa de IF, reduciendo los amplificadores
operacionales, filtros y otros elementos analogicos, utilizando ADCs con altas prestaciones
(GSPS). Los ADCs de altas prestaciones usualmente son implementados en circuitos
integrados a medida y utilizan técnicas de muestreo intercalado que requieren varios ADCs

en paralelo para convertir la misma senial [12-15].

Los ADCs usualmente no son integrados en FPGAs de bajo costo. Algunas FPGAs de
altas prestaciones pueden integrar ADCs, que pueden ser insuficientes para multiples
controladores convirtiendo simultdneamente varias seniales a diferentes fsampling, resolucion
y rangos de tension. Por ejemplo, en los On-Board chargers (OBC) para coches eléctricos,
se necesita leer una gran cantidad de senales para acciones de control o para proteccion y
seguridad del OBC [16-18]. En [19, 20], se necesita obtener multiples senales para controlar
simultaneamente diferentes convertidores en una sola DSP, la cual tiene un procesador
implementado por una FPGA. En aplicaciones biomédicas, se requiere adquirir multiples
senales simultdneamente 21|, mientras que en sistemas de gestion de baterias, diferentes
senales son utilizadas al mismo tiempo para monitorizar y para acciones de proteccion y
seguridad [22|. En dichos casos, se utilizan ADCs externos que incrementan el coste de

implementacion.

La tesis propone una metodologia para implementar un ADC de N-bit escalable y
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parametrizable en una FPGA. La escalabilidad permite la implementacion de varios ADCs
en una sola FPGA, cada uno configurado individualmente de acuerdo a los pardmetros
del ADC (N, fsampling)- La primera arquitectura del ADC esta basada en un conversor
time-to-digital a partir del circuito one shot, el cual es construido a partir de un circuito RC
y puertas logicas. El contador ascendente y la logica del one shot puede ser implementada
usando LUTs y flip-flops disponibles en la mayoria de las familias de FPGAs. La segunda
arquitectura esta basada en que la logica SAR controla un DAC (conversor digital
analogico), el cual es implementado utilizando un PWM y un LPF externo. La logica
SAR y el PWM son implementados usando LUTs y flip-flops de la FPGA. El circuito no
depende de hardware especial para componentes en particular o entradas externas como
el space vector PWM [23], sinusoidal PWM [24] o el PWM de cambio de fase [25] usado
en otras aplicaciones, que limitarian la portabilidad a diferentes FPGAs. Se presentan

diferentes optimizaciones para el PWM con el objetivo de incrementar fsqmpiing-

I.I. Antecedentes

Los ADCs de tipo Flash estén basados en un conjunto de comparadores analdgicos y un
codificador con prioridad. Cada comparador genera una respuesta digital de comparar
Vin con una tension de referencia escalada. A pesar de que genera altas fsampling,
tienen como desventaja el consumo y la linealidad. Los ADCs estocasticos mejoran
la linealizacion de la conversion, incrementando el nimero de comparadores y anadiendo
un circuito de interpolacién en cada canal digital. Son circuitos con senales mixtas que
usualmente son implementados en circuitos integrados customizados CMOS [26] (8190
comparadores, 6.2 ENOB, 100 MSPS), [27] (2040 comparadores, 5.2 ENOB, 320 MSPS),
[28] (2047 comparadores, 5.7 ENOB, 210 MSPS). Sin embargo, los ADCs tipo flash no
son convenientes para las FPGAs debido a su gran ntimero de comparadores externos y
entradas utilizadas. Los ADCs de tipo VCO (oscilador controlado por tension) pueden
alcanzar altas fgampiing. Estan compuestos de un oscilador, un cuantificador y un médulo
diferencial. En [29, 30] se presenta un ADC basado en VCO, el cual es sintetizable y
descrito utilizando HDL, implementado en celdas CMOS de 65 nm. Una arquitectura
para eliminar la no linealidad de los niicleos y el cuantificador reemplazandolos con un

PWM vy filtros es presentada en [31]. Los ADCs tipo VCO descritos son implementados
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en tecnologias CMOS y requieren un gran nimero de entradas y métodos para mejora
la linealidad. El ADC tipo sigma-delta presentado en [32] esta implementado con un
circuito analégico simple en una FPGA virtex-4, utilizando las entradas diferenciales y
requiere circuitos digitales complejos. Un ADC tipo sigma-delta con alta precisiéon y baja
fSampiing €s implementado en [33] con una FPGA A3PE3000, es usado para balancear un
giroscopio. Usando la entrada diferencial de baja tension de la FPGA y un integrador,

[34] implementa un ADC tipo sigma-delta para un sensado de corriente.

Muchos de los ADCs con altas fsampiing €stan basados en arquitecturas de conversores
time-to-digital (TDC) [35-37]. Se basan en la medicion de la carga de un circuito RC hasta
llegar a V;,. Un comparador genera un pulso digital proporcional a V;, y el circuito TDC
mide la anchura del pulso. Aunque el circuito TDC pueda ser implementado facilmente con
un contador digital, se obtiene altas fggmpiing cuando se utiliza redes de retardo. Las redes
de retardo estan compuestas por un gran ntimero de secciones de la FPGA, dedicadas a
trasmitir la entrada a la salida con un retardo conocido, ya sea por estimacién o medido.
La precision del ADC basado en TDC es afectado por las tolerancias en R y C, ademas

de las fluctuaciones de temperatura. Es por esto, que requieren calibracion periddica.

El ADC de 7-bit con 600 MSPS presentado en [38] es un ADC implementado en una FPGA
UltraScale+ de Xilinx, con un circuito de calibracion periodica. E1 ADC implementa
una red de retardos, un circuito de deteccion de flancos, un codificador y un circuito de
calibraciéon. En este caso en particular, el retardo es medido a través de la red compuesta
por 426 multiplexores XOR de la FPGA. El ADC no requiere componentes externos ya
que el buffer de salida (OBUF) y el buffer de entrada diferencial (DIFFINBUF) de la
UltraScale+ reemplaza el capacitor, la resistencia y el comparador analégico. Esta FPGA
permite la configuracion del slew rate y la impedancia de salida deseada en el OBUF,
que es conectado externamente al DIFFINBUF, generando una capacitancia parasita
. El DIFFINBUF es usado como un comparador analégico, conectando una entrada al
OBUF y la otra a V,, generando una salida digital cuando la entrada diferencial exceda
la tension de umbral. Sin embargo, la tolerancia en el proceso de fabricacion de los CMOS
puede afectar significativamente los valores eléctricos, como la capacitancia parasita, la

tension de umbral del DIFFINBUF vy el transistor de impedancia del OBUF.

El ADC de 6-bit de 200 MSPS presentado en [35] es mas simple. Es implementado con
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una red de retardo, pero basado solo en multiplexores de la FPGA Spartan-6. Esta
implementacion requiere una resistencia externa para cargar la capacitancia parasita
del DIFFINBUF. Otro ejemplo es el ADC de 6-bit presentado en [36], el cual debe
ser mantenido en temperaturas criogénicas con helio liquido a 4° K. También utiliza
DIFFINBUF conectado a una resistencia externa, aunque utiliza ISERDES (entrada serial
a paralelo) de la FPGA Artix-7 para implementar la red de retardos.

Utilizar hardware especifico de cada FPGA para implementar el ADC hace que la
portabilidad a otras familias de FPGA sea dificil. El hardware que implementa la red
de retardos no puede ser enrutado por herramientas automéaticas, por lo que deben ser
manualmente configuradas en la FPGA para obtener los retardos deseados. Sin embargo,
la diferencia en los parametros eléctricos entre las familias de FPGA, requieren redisenar
el codificador y la red de retardos. Finalmente, estos ADCs estan disenados y probados
para ADCs con parametros especificos, por lo que no puede ser parametrizados para otras

resoluciones o fsumpiing-

Los ADCs basados en SAR no pueden alcanzar altas fsgmpiing como los basados en TDC,
aunque tienen algunas ventajas, como la portabilidad hacia otras familias de FPGA y su
adaptabilidad a diferentes requisitos del ADC. El ADC basado en SAR esta compuesto
por la logica SAR, un DAC y un comparador analégico. El PWM con filtro es la forma
mas economica de implementar un DAC como es descrito en [39]. El ADC basado en SAR
presentado en [40] es implementado con un DAC [41, 42] compuesto de un PWM Dyadic y
un filtro RC pasivo, el cual es sintetizable en standard cells de tecnologia CMOS de 40 nm.
La R del filtro es implementada en una capa resistiva de poli-silicona y C es implementada
utilizando metal-aislamiento-metal. El rendimiento del ADC es muy limitado, generando
fsampiing = 2.8 kSPS y 7-bit de resolucion. Comparado con otros ADCs que son parcial o
completamente sintetizables en standard cells, como la arquitectura flash, sigma-delta o

VCO, su mayor ventaja es la reduccion del area de implementacion y su bajo consumo.

Un reciente ADC basado en SAR es presentado en [43|, mejorando los anteriores ADCs,
alcanzando fsgmpiing = 10 MSPS y 7.5 ENOB. El ADC es sintetizado en standard cells de
65 nm usando tecnologia CMOS. Esta basado en un DAC resistivo, LUT de compensacion
y un comparador OAI (logica de inversion AND-OR). El comparador OAI reemplaza la

logica simple usada como comparador analégico, permitiendo a la puerta logica OR que
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restablezca el nodo del transistor de la puerta logica AND, con el objetivo de eliminar las
cargas residuales que afectan la linealidad del ADC. El DAC resistivo permite eliminar
el LPF, aumentando fgampiing, Pero incrementa el nimero de entradas necesarias en la
FPGA, ademas requiere un circuito de compensacion debido a la resistencia no lineal
de los transistores del inversor. Implementar un DAC interno en la FPGA no es posible,
debido a que no permiten el uso de resistencias internas, excepto aquellas salidas con
pull-up /pull-down. Los valores de las resistencias varian mucho entre familias de FPGA

por lo que su portabilidad seria complicada.

I.II. Objetivos

I.II.1. Objetivo general

El objetivo principal de esta tesis doctoral es generar una metodologia sisteméatica
para el diseno e implementacion de un conversor analégico digital de N-bit escalable
y parametrizable en una FPGA a partir de los requerimientos del disenio y las posibilidades

de la FPGA.

I.II.2. Objetivos especificos

= Debido a las diferentes probleméaticas ambientales se ha hecho necesario la
implementacién de sistemas eléctricos capaces de reducir de manera sustancial
la emision de gases contaminantes, es por esto se requiere optimizar el consumo
energético y su gestion a través de la implementacion de herramientas optimizadas,

permitiendo la disminuciéon de coste y consumo.

= La adquisicion de datos es uno de los procesos mas importantes en el control.
Aprovechando las ventajas de la FPGA, se busca diseniar e implementar un conversor
analogo digital que requiera el uso de la menor cantidad de entradas/salidas digitales

y de elementos electronicos, pero con prestaciones suficientes para la aplicacion.

= Cada dia son implementados controles méas sofisticados, que incluyen diferentes

variables al proceso. A medida que el nimero de variables aumenta, es necesario
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la inclusion de mas ADC, incrementando el coste de implementacién. Por lo tanto,
es necesario implementar un conversor analogico digital de bajo costo escalable y
parametrizable que se ajuste a los parametros de la aplicacién y que permita su

extrapolacion a diferentes familias de FPGA.

I.ITI. Contribuciéon de esta tesis

Esta tesis fue realizada con el objetivo de disefiar e implementar un ADC de N-bit escalable

y parametrizable para una FPGA. Los principales aportes de esta tesis doctoral son:

= El estudio y analisis de un ADC basado en el circuito one shot, donde se muestran
las ventajas y desventajas del mismo. Ademés se presenta un metodologia para
disenar e implementar el ADC a partir de la resolucién, rango de Vi, fsampiing

deseada y los parametros de la FPGA.

= El estudio y anélisis del ADC basado en SAR, donde se reemplaza el conversor
digital analégico (DAC) por un modulador de ancho de pulso (PWM) y un filtro
paso bajo (LPF). Se presenta una metodologia para la obtencion de los pardmetros

del LPF a partir de la resolucion, fsqmpiing deseada y los parametros de la FPGA.

= Se presenta una optimizacion en la implementacion del PWM, donde se utilizan las
salidas de double data rate (DDR) para aumentar la frecuencia del PWM (fpwar),
de manera que se mejoren las prestaciones del ADC. Se modifica la metodologia
para obtener los pardmetros del LPF a partir de la resolucion, fsampiing deseada y

los parametros de la FPGA.

= Se presenta una optimizacién en la implementaciéon del PWM, donde se busca
paralelizar el PWM con el objetivo de aumentar la frecuencia del PWM (fpw ).
Para esto se divide el PWM en K PWMs de %—bit, cada PWM resultante con su
respectivo LPF. Se modifica la metodologia de obtencion de los pardmetros del LPF

a partir de la resolucion, fsqmpiing deseada y los parametros de la FPGA.

= Se presenta una optimizacion en la implementacion del PWM, donde se implementa
el PWM de ciclo de trabajo distribuido (PWM-DDC) con el objetivo de disminuir el

rizado de los LPFs y de esta manera mejorar las prestaciones del ADC. Se modifica
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la metodologia de obtencion de los parametros del LPF a partir de la resolucion,

fsampiing deseada y los parametros de la FPGA.

= Se presenta un método generalizado para el disenio e implementacion del ADC de
N-bit basado en SAR, reemplazando el DAC con el conjunto de PWM y LPFs a
partir de la resolucion, fsumpiing deseada y los pardmetros de la FPGA. Se prioriza

el coste de implementacion y la minima cantidad de salidas de la FPGA.

I.IV. Organizacion del escrito

El escrito esta compuesto de 6 capitulos, los cuales estdn organizados de la siguiente

manera:

En el capitulo 1, el estudio y anélisis de un ADC a partir del circuito one shot en una

FPGA.

En el capitulo 2, se presenta el anélisis de un ADC basado en la arquitectura SAR, donde

se reemplaza el DAC con un PWM y un LPF.

En el capitulo 3 se presenta la implementacion del PWM con el double data rate (DDR)

con el fin de aumentar fpy s v mejorar las prestaciones del ADC.

En el capitulo 4 se presenta una optimizaciéon en la implementacion del PWM, donde
se divide el PWM de N-bit en K PWMs de %—bit, con el objetivo de aumentar fpy s v

mejorar las prestaciones del ADC.

En el capitulo 5 se implementa el PWM de ciclo de trabajo distribuido (PWM-DDC) con

el objetivo de aumentar fpy s y mejorar las prestaciones del ADC.

En el capitulo 6 se presenta una metodologia sistematica para encontrar los pardmetros
del LPF, para la implementacion de un ADC de N-bit basado en SAR, priorizando los

costes de implementacion y la menor cantidad de salidas de la FPGA.

En el capitulo 7 se presentan las conclusiones.
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1. Capitulo 1

1.1. Resumen

En este capitulo se estudia la implementacion de un conversor analdgico digital (ADC) a
partir de una conversion de tiempo a salida digital (TDC). Esta estrategia implementa
el ADC a partir de puertas logicas, resistencias y condensadores, ofreciendo versatilidad
en el diseno en diferentes parametros como el rango de tensién de entrada, frecuencia de
muestreo (fsampiing), resolucion etc. Sera implementado en una FPGA y se analizaran las

ventajas y desventajas del diseno.

1.2. One shot ADC

Una de las estrategias de implementacion de un conversor analégico digital a través de
un circuito TDC es el one shot ADC, presentada en [44]. El objetivo de esta técnica es
aprovechar el proceso de carga y descarga de un condensador a través de un circuito RC'

y su combinaciéon con puertas logicas. El esquematico se puede apreciar en la Fig. 1.1.

Figura 1.1: Circuito one shot

Al activar la senal de inicio, se obtiene un pulso digital en la puerta NOT cuya anchura
(T}n) depende de la tension analogica de entrada (V;,) y de los valores R y C. A partir de la
medida de T}, se obtiene el resultado de la conversion (B). Este circuito serd implementado

en una FPGA, aprovechando su versatilidad y su alta velocidad de procesado [45, 46].

Un requisito para que el sistema funcione es que V;,, sea mayor a la tension de umbral (V)
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de la puerta logica NOT [47]|. Cuando esto se cumple, T}, se genera de la siguiente manera.
En estado estacionario la senal de activacion (Viyrcro) esta en ’0’ (Vo) por lo que la
salida de la puerta logica NOR (Vogr) es '1’ (Vog). En este momento por el condensador
no pasa corriente debido a que estd completamente cargado. En estado estacionario V;,

genera a la salida de la puerta logica NOT (Vyor) un '0’.

Cuando Vinrcro es '1’, Vyor es '0’. En este justo momento la tension del condensador
(V) desciende hasta V;,, — AVp, donde AV = Vou — Vor,. Esto hace que la salida de la

puerta NOT (Vyor) cambie a ’1’; iniciando el Tj,.

Vinricrod

i H
VoL »

VNor 4

- Vou

AVp

Vin — AVo

Vor -

|-

Figura 1.2: Funcionamiento grafico del one shot ADC

Por 1ultimo, el condensador empieza su proceso de carga, hasta llegar a Vj;. Es aqui
donde Vyor vuelve a ’0’ finalizando Tj,, provocando que Vyor cambie a ’1’. Vi cambia

abruptamente a Vj, + AV, comenzando su proceso de descarga hasta llegar a V;,. Se
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muestran las senales Vyor, Vor, Vo v Vinicro en el proceso de conversion en la Fig. 1.2.
En la Eq. 1.1 se muestra como se rige T;,, a partir de AVp, Vip, Vin, Ry C.

(1.1)

AVp
Ty = RC-In( =2
“(w—m)

La Eq. 1.1 muestra que Tj, es inversamente proporcional a V;, — V},. Cuando V;, es
aproximadamente Vi, Vo desciende hasta V, — AVp por lo que toma més tiempo al
condensador cargarse hasta V;;, [48], conllevando a un valor mayor de T;,. Ahora bien, en
el caso opuesto si V;, es similar a AVp, la tension a la que Vi desciende es més cercana a

Vin por lo que es facilmente recuperable, haciendo que T}, sea menor.

Para evitar los valores negativos o iguales a 0 en el denominador de la Eq. 1.1 se anade a V;,
una tension sumadora (Vsumador), mediante un circuito sumador de tension implementado
con amplificador operacional, obteniendo asi la Eq. 1.2. Para hallar Vs,ed0r s€ debe
cumplir para todos los valores de V;,, la condicién mostrada en la Eq. 1.3a, debido a que es
necesario que Vg sea menor a Vj;, para generar Tj,. Si el rango de V;,, va desde 0 V' hasta

el fondo de escala (Vy,), Vis se ve limitado por Vsymader cOmo se muestra en la condicion

de la Eq. 1.3b.

AVp
T,=R-C-1 1.2
n(‘/in + VSumador - ‘/th> ( )

‘/in + VSumadar - A‘/vO < V;fh (133)

st < ‘/th + A‘/O - VSumador (13b)

1.3. Simulacion del ADC basado en el circuito one shot

en una FPGA

A continuacion, se realiza la simulacién del ADC en la FPGA Zynqg 7000 de Xilinx.
Esta FPGA tiene incorporado un ADC de 12 bits de 2 canales y frecuencia de muestreo

(fsampting) de 1 MSPS (10° muestras por segundo) con un rango entre 0 V y 1 V. Teniendo
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en cuenta lo anterior se propone disenar un ADC basado en el circuito one shot que

alcance la fsampring del ADC incluido en la FPGA.

Considerando dicha informacion, se obtiene el R, Cy T;,, méaximo (Tj,nrq.) a partir de
la Eq. 1.2. El T;,pa: €s generado cuando V;, es igual a la tension minima de entrada
del ADC. Se decidi6 implementar el circuito digital en la propia FPGA aprovechando su
versatilidad y su capacidad de procesamiento, ademas de utilizar la menor cantidad de

elementos externos.

Los valores de la FPGA son V;;,=1.3 V, AVp=3.3 V, mientras que Vsymador—1.3 V' v

1
fSa,mpling

fsampiing=1 MSPS por lo que Tinnrae=1 18 (Tinnas = ). Con estos valores se

obtiene R=344 Q) y C=500 pF.

Para comprobar el funcionamiento del sistema, se muestra el resultado de la simulacion
del circuito con la herramienta Simscape-Simulink de Matlab, donde se ofrece una libreria
que permite incluir tanto los componentes del circuito como los elementos configurados
en la FPGA. Las puertas 16gicas NOR y NOT se implementan mediante LUT (Lookup
table). Las LUT permiten implementar funciones combinacionales, donde se determina la
respuesta en funcion del valor de las entradas. Esta es la manera en que se sintetizan las

l6gicas combinacionales en la FPGA [49, 50].

Una vez el condensador vuelve a su punto inicial V,, el sistema esta a la espera de ser
iniciado nuevamente y el proceso puede ser repetido periddicamente. Este proceso se
puede apreciar en la Fig. 1.3, donde se realizé la simulacion para un V;,,=0 V y los valores

anteriormente mencionados.

T T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1
0y 11y 12y 13y 14y 15p 16p 17y 18y 19y 20
Tiempo(s)

Figura 1.3: Comportamiento de Vo yv Vyor con V;,,=0 V
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Para observar el comportamiento del ADC basado en el circuito one shot, se muestra
el resultado de la simulacion de dos valores diferentes de V;,,, de manera que se aprecie
como se comporta Vi en cada caso. En la Fig. 1.4 se muestra el resultado de la simulacion
cuando V;,=0.5 V y V,,=0 V. Es posible ver que la caida de tensiéon en V- es mayor al
disminuir Vj,. Dicha diferencia en Vi se ve reflejada en T;,, ya que a mayor V;, menor

T;,, visualizando una relaciéon inversamente proporcional.

—V conV_=0.5V
6— Cc in
5] —V,conV, =0V
43
3_
— 24
2 1]
0
-1
24
'3 T T T T T T T T T T 1
11y 12y 13y 14y 15u 16u 17u
VOH—
=
]
=4
>
VOL
T T T T T T T T T T T 1
11 12p 13p 14p 154 16 17y
Tiempo (s)

Figura 1.4: Comparacion del comportamiento de Vi v Vyor con diferentes valores de
Vi

1.3.1. Analisis de la linealidad de la respuesta del ADC basado

en el circuito one shot

Una vez mostrada la simulacion del comportamiento del ADC basado en el circuito one
shot con dos valores diferentes de Vj,, se realiza una simulacién con todos los posibles

valores de V;,, a través de un barrido de tension.

Para comparar el one shot ADC con el ADC incorporado en la FPGA Zyng-7000, se
utiliza el mismo rango de V;,, en este caso esta entre 0 V y 1 V. Una vez delimitado
el rango del ADC, se genera un barrido de V;, y se obtiene T}, a partir de la Eq. 1.2,

generando asf la Fig. 1.5. Se observa una clara no linealidad en los resultados obtenidos.
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1,84
1,64 in
1,444
1,2p

1,00 4

T.(8)

800,0n

600,0n

400,0n

200,0n

0,0 T T T T T T T T T 1
00 0,1 02 03 04 05 06 07 08 09 10

VilV)

Figura 1.5: T;, a partir de un barrido de V},

El proceso de computo de T;, se desarrolla a continuaciéon. Una vez generado Viyor, se
obtiene el tiempo de duracion del pulso. Para esto se implementé un contador ascendente
que indique el numero de cuentas que Vyor estuvo activo. Con este niimero de cuentas y

la frecuencia de reloj (fux) de la FPGA es posible obtener un valor aproximado de Tj,.

Una vez obtenido el nimero de cuentas que Vyor estuvo activo, la FPGA debe generar B a
partir de la Eq. 1.2. Si se quiere obtener B directamente desde la Eq. 1.2, es necesario que la
FPGA implemente un circuito aritmético que contiene division, calculo exponencial, suma

y resta, por lo que es complejo y tomaria varios ciclos de reloj realizar dicha operacion.

Para implementarlo de forma sencilla se genera una tabla con todos los posibles valores
de B a partir de las cuentas posibles (0 : 2V — 1). El calculo de esta tabla la realiza el
sintetizador, calculando B a partir de la Eq. 1.4. Una vez sintetizada dicha tabla, se accede

a ella segiin con el valor de T}, y se obtiene el B correspondiente.

AV,
V; = Ts) + ‘/th - VS’umador
6( RC)
(1.4)
T — Cuentas
fclk

Para comprobar el proceso de obtenciéon tedrico de B correspondiente a V;,, a partir de

T;,, se realiza una simulaciéon en Matlab del procedimiento explicado anteriormente. En
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primer lugar, se generan todos los posibles valores de V;,,. A partir de ellos se obtiene
el T;, correspondiente con la Eq. 1.2. Este proceso se realizara para un ADC de 8-bit
como primera aproximacion, para ser comparado con el ADC de la FPGA Zynq 7000. En
primer lugar, se obtiene LSB a partir de la Eq. 1.5. LSB es la tension necesaria en Vj,
para generar un cambio en B.

AVo
IN

LSB = (1.5)

La Fig. 1.6 muestra la relacion de B con V;,, donde se puede apreciar que B se ve afectada
por la no linealidad existente entre V;,, y T;,. Para tensiones de V},, cercanas a 0 V, B
incrementa en 1 bit por cada LSB. Para tensiones cercanas a Vys los cambios en B son
mayores a 1 para cada LSB. Cuando hay B que no son representados, se considera que el

ADC presenta missing codes.

240
230
;7T 220
250 | \
\ ==
4 /
200 _.
200 ‘ ‘ ‘ ‘
7 1509 0,80 0,85 0,90 0,95 1,00
g
@ 1001 ValV)
-~ 50
501 A\
o ,' 40+
0.0 6102 03 04 05 06 0.7 08 09 1,0
| V) 1
|
| 20
|
——————————————— > 10
0 ‘ ‘ ‘ ‘
0,00 0,05 010 015 0,20

v,

Figura 1.6: B obtenida a partir de barrido de V},

Para evitar la no linealidad del one shot ADC se decide trabajar en la parte mas lineal de
la curva de carga de V. Para esto se incrementa la constante de tiempo del condensador,
permitiendo que durante T;,, Vo tenga un comportamiento aproximadamente lineal. Esta
modificacion permitiria que el error por la no linealidad sea menor a 1 LSB. La diferencia
se puede ver en la Fig. 1.7, donde el T}, es el mismo en los dos casos, pero se trabaja en
una zona diferente de la curva de carga de V. Los valores utilizados para obtener la Fig.

1.7 son mostrados en la Tabla 1.1.
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Valores originales | Valores modificados
,-TmMam 1 ns 1 ns
Vsumador 1,35V 35V
AVp 33V 33V
Vin 1,3V 1,3V
R 344 Q 4,93 kQ
C 500 pF 500 pF

Tabla 1.1: Caracteristicas del circuito one shot para T;, = 1 pus con comportamiento
exponencial y aproximadamente lineal

— V,, con valores modificados

; —V,
5 -~
Vin+VSumador AVO-'-Vth --— _/\
4 |
|
34
1 Vin+ Sumador
24 |
< |
e !
14
i , -
0 N
14
2 /\ - Vin+VSumador- AVO
-2 —7
T T T T T T T T T T T 1
39.0p 39.5p 40.0u 40.5u 41.0u 41.5u 42.0p
Tiempo(s)

Figura 1.7: Comparacion de la curva de carga de Vi de comportamiento exponencial y
comportamiento aproximadamente lineal

Para lograr que la curva de carga de Vi tenga un comportamiento aproximadamente lineal,
se debe modificar la constante de tiempo del condensador y/o el Vsumador- S€ empieza
modificando Vsymador v @ partir de este se modifica la constante de tiempo del condensador,

siempre en base al T}, requerido.

También se debe tener en cuenta varios aspectos para obtener los valores. En primer lugar,
para modificar el Vgumador S€ debe considerar el rango de V;,. En el caso propuesto se
trabaja con un rango entre 0 V' y 1 V. Ahora bien, una vez iniciado el proceso de conversion,
Ve desciende hasta Vi, + Vsumador — AVo. Para todo el rango de Vi, Vi + Vsuwmador — AVo

debe ser mayor a Vj,, siendo el caso critico cuando V;,, = V.

Para escoger el Vgumador S€ deben seguir ciertos criterios. Vsymador debe ser lo més elevado
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posible para que asi, V¢ tenga un comportamiento aproximadamente lineal. Otro criterio
explicado anteriormente, es el mostrado en la Eq. 1.3a, que indica que Vsymador debe ser
mayor a V. Por lo tanto, el rango de V;,, del ADC es otro factor a tener en cuenta en la

seleccion del Vsymador-

Se hallan los valores Vsymador = 3,0V, R = 4,93 kQ y C' = 500 pF para un Ti,prer =
1 ps. A partir de un barrido de V;, se obtiene la Fig. 1.8, donde se puede apreciar
un comportamiento mas lineal. Ademaés, se observa en la Fig. 1.9 que la respuesta es

equidistante en casi la totalidad los puntos de la grafica, en comparacion con la Fig. 1.6.

R —
1,2p 4
1,0u

800,0n |
= 600,0n

400,0n

200,0n 4

o777 T T 1
00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1,0

\/m(\/)

Figura 1.8: T;, a partir de barrido de V;,
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Figura 1.9: B obtenida a partir de barrido de Vj,

El anterior analisis tedrico fue realizado a partir de valores matematicos ideales de
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los diferentes componentes. Ahora se realiza con la herramienta Simulink de Matlab,
la simulacién de la implementaciéon en una FPGA del ADC con los valores obtenidos
anteriormente. Los resultados de la simulaciéon se presentan en la Fig. 1.10, donde se
observa un problema con la estrategia lineal. Una vez terminado el pulso de anchura T},,
Ve aumenta hasta AVp + Vy, v es aqui cuando empieza su proceso de descarga hasta

llegar a V;,, su estado estacionario. El resultado esperado para V;, =0 V era T;,= 1 ps.

54 Error _
VC
) _\m\l ’\l ’\l Vin . Vsumador
S
2 -
Vth R [ ) N 5 N ) N 1
0 T T T T T T T T T T T T T T T T T T
6u 8y 10 12p 14p 16 18u 20p 22 24
[ T,=0.784ps v
Vou NOT
—
o
z
>
VOL

T T T T T T T T T T T T T T T T
6 8u 10 12p 14p 16 18u 20u 22y 24
Tiempo (s)

Figura 1.10: Vo y Vyor con error en descarga del condensador para V;,=0 V y
VSumador:3'5 \%

En la Fig. 1.10 Vo no alcanzé a descargarse por completo antes de iniciar la siguiente
conversion. Esto es debido a que se aumento la constante de tiempo RC' con el objetivo
de tener un comportamiento més lineal entre T}, y V;,. La siguiente conversiéon no seria

de V;, sino de V;,, + Error, lo que conllevaria a T;,, erréoneos.

Para obtener una conversion sin el error presentado anteriormente, en el caso de un ADC
de 8-bit, Viz debe encontrarse al 99.6 % (100 — éO—NO) de descarga, de manera Vi sea menor
a 1 LSB. Partiendo de la ecuacion de descarga del condensador mostrada en la Eq. 1.6, se
obtiene el tiempo de descarga (tp) necesario para que la medida sea correcta. Se presenta
la Eq. 1.7 en funcién de N, V;, v AVp. Para el caso de un ADC de 8-bit, el tp debe ser
minimo 7,0712 - R - C' para que V¢ sea menor a 1 LSB.

Vo(t) = (Vin + AVp)e 7o (1.6)
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1
th=—In[ —22 ). RC 1.7
, “(v;h+Avo) (1.7)

Para obtener la fsampring del ADC a partir de Tjpnrq0q ¥ tp se utiliza la Eq. 1.8a. También
es posible obtener fsgmpiing & partir de los parametros del ADC, Vsymador, R, Cy Vin,
ademas de los parametros de la FPGA, V;, y AVp siguiendo la Eq. 1.8b. En el caso de
un ADC de 8-bit con un T}, pr0.=1 ps, con R=4.93 k€2, C=500 pF v Vsumador=3.5 V, el
tiempo de descarga tp de 17.43 ps, se obtendria una fsampring—54.259 kSPS. En la Fig.

1.11 se tiene en cuenta el ¢p hallado.

1
ampling — —H . 5 1.8
fS pling EnMaa: + tD ( a)

b4 1
Sampling — RC ( AVo (%thAVO) )
In

2% (Vzn +VSumador _‘/th)

(1.8)

S N N
Vin+V

Sumador

S ]
Vch"1__ TrTmrTmrTmTe
0 T T T T T T T T T T T T T
30u 40p 50u 60u 70u 80u 90u
lﬁTin: 1ps
V,, - m
oH Vyor
=
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z
>
VOL T T T T T T T T T T
30u 40 50 60 70u 80 90
Tiempo(s)

Figura 1.11: Vi v Vyor considerando tp del condensador
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1.4. Meétodo para obtener parametros del ADC basado

en el circuito one shot

Para obtener cada uno de los elementos del one shot ADC se deben tener en cuenta
las caracteristicas anteriormente mencionadas, como una mayor linealidad y tp del
condensador. Se debe tener claro la fggmpiing @ la que se quiere implementar el ADC,

ademaés del rango de V},.

En primer lugar, a partir de la Eq. 1.3a, se obtiene Vsymador- Una vez obtenido el Vsymador

y con la Eq. 1.8b se obtienen R y C, siempre fijando el valor de uno de ellos.

Para ejemplificar el método, se implementa un ADC de 8-bit con un rango de V;, entre 0
Vy 1V conun fsgmpiing=1 MSPS. Los pardmetros de la FPGA son V;,=1.3 V, AVp=3.3
V. Se obtiene Vsymador=3.5 V, ademas de R=267 Q2 con la Eq. 1.9 suponiendo C=500 pF.
Con esta informacion se obtiene T}, p70-=54.23 ns a partir de la Eq. 1.2 y tp=945.77 ns a
partir de la Eq. 1.7. En la Fig. 1.12 se muestra el comportamiento de Vi v Vyor con los

valores hallados.

1 1
R= : (1.9)
C - fsampling In ( AVo (Vintavo) )
QLN (‘/in“"VSumador_V;&h)
7 t,=945.77 ns —V,
6_: 1 Vin + VSumador

V)
s —
e —

T,=54.23ns

VNOT

oL

T T T
5.5u 6.0u 6.5u 7.0u 7.5y 8.0u 8.5y 9.0u 9.5y  10.0p

Tiempo(s)

Figura 1.12: Vo y Vyor con fsempling = 1 MSPS
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1.5. Limitaciones de la implementacién one shot ADC

en una FPGA

Teniendo en cuenta que la implementacion sera hecha en una FPGA, se debe considerar el
factor de la f,;. de la propia FPGA. En el caso de la FPGA usada como referencia se utiliza
una f.r,=100 MHz, V;,=1.3V V y AVp=3.3 V, pero es posible realizar la implementacion
sobre diferentes familias de FPGA, ajustando los valores de Vi, AVo v fak.

Para un one shot ADC de 8-bit, con fsampiing—1 MSPS es necesario un 75y, a4, —54.23 ns
y tp=945.77 ns, estos valores fueron hallados en la seccién 1.4. El contador implementado
debe ser capaz de realizar 2"V cuentas en T},aqe. Es decir, para el caso de 8-bit realizar
256 cuentas en 54.23 ns, para asi generar correctamente la conversion digital. Para poder

realizar las 256 cuentas en dicho tiempo es necesaria una frecuencia del contador ( feounter)

de 4.72 GHz, que se obtiene a partir de la Eq. 1.10.

256

counter — 1.10
Jeount 54,23 ns ( )

Ademaés de ser una f.ounter muy alta esta frecuencia varia a medida que lo hace N, puesto
que, a mayor N, tp aumenta y el t;,174. disminuye, por lo que se necesitara mayor feounter
para realizar las 2V cuentas.

En el caso de tener una f. =100 MHz, para implementar el ADC de 8-bit es necesario un
TiMaz=2.56 118 (%) Con la configuraciéon del contador, cada ciclo de reloj incrementa
en 1 el registro que lleva las cuentas, obteniendo f.ounter = far. Utilizando la propuesta
presentada en [51] se implementa un contador que incrementa el registro de cuentas por
flanco ascendente y descendente del reloj, de esta forma la feounter = 2+ for, posibilitando

un Tinara,—1.28 ps (%)

1.6. Implementaciéon del one shot ADC de 8-bit en una
FPGA

Se realiza la implementacion del sistema en Simulink-Matlab con la herramienta System

generator. Esta herramienta permite la integracion del entorno Simulink con los elementos
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configurados en la FPGA.

En la Fig. 1.13 se observan los diferentes bloques de la FPGA, ademés de los elementos
externos del sistema. Se realiza la implementacion del ADC de 8-bit, por lo que se realizan
los célculos teniendo en cuenta las limitaciones presentadas. En primer lugar, se halla
Vsumador @ partir de Vy;=1V con la Eq. 1.3a, generando asi un Vgymador=3.5 V. Como se

explico en la seccion 1.5 el contador debe realizar 2V cuentas en T,a7az, PO 1o que Tinarax

debe ser de 1.28 ps.

Por 1ultimo se obtiene C=500 pF, R=6.2891 k) y tp=22.24 ps, generando con ello una
JSampling=42.518 kSPS. Se muestra en la Fig. 1.14 el B resultante, a partir de la senal
tipo rampa de V;, que va desde O Vy 1 V.

Figura 1.13: Esquematico de la simulacion del one shot ADC en Simulink-Matlab
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Missing code

0
00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10
VilV)

‘ ‘ ‘ ‘
050 051 052 053 054 055
Viu(V)

Figura 1.14: B de 8-bit con fsempling=42.518 kSPS

Como se ve en la Fig. 1.14 se presentan varios casos de missing code. Para encontrar
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la causa de dicho error, se realiza el calculo teérico de los valores necesarios para que la
respuesta sea B=136 y sus adyacentes en la Tabla 1.2. A partir de B se obtuvo el valor
de V;, correspondiente, T, se obtiene a partir de la Eq. 1.2, el numero ideal de cuentas

con feounter= 200 MHz se obtiene dividiendo T;, por

y por ultimo se muestra el

fcounte'r
namero real de cuentas generadas en la FPGA.

En la Tabla 1.2 se distingue claramente que para los casos de B=136 y B=137 el niimero
de cuentas generadas por la FPGA es igual, lo que conllevaria a un error en B. Este error

es debido a la no linealidad entre el V;,, y T;, que se abordd anteriormente.

Contador ideal con | CUentas generadas

B Vin (V Tin(ns en la FPGA con
( ) ( ) fcounterzzoo MHz fcounterzzoo MHz

135 | 0.527344 | 599.3309 119.8662 119

136 | 0.531250 | 594.8303 118.9661 118

137 | 0.535156 | 590.3362 118.0672 118

Tabla 1.2: B, V;,, T}, y nimero de cuentas posibles para un one shot con T}, p7q.=1.28
s

Si la relacion entre V;, y T;, fuese lineal (caso ideal), la diferencia entre dos T}, generados
para dos B adyacentes, seria igual para todos los casos posibles. En la Fig. 1.15 se aprecia
que, en el caso propuesto, esta diferencia varfa a lo largo de B. La Fig. 1.15 se realiz6 con

los valores hallados anteriormente, Vsumador = 3,5 V, C = 500pF y R = 6,2891 kf).

] — — - Diferencia entre pulsos adyacentes ideales
5.6n4 — Diferencia entre pulsos adyacentes obtenidos

—T T~ T T T T T T T T T T T T T T
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240
B

Figura 1.15: Diferencia entre los pulsos adyacentes de un one shot ADC de 8-bit con
T%nMaac = 1728 ns
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1.7. Sintesis del diseno del ADC basado en one shot

Una de las mayores ventajas del one shot ADC es su versatilidad. Si se requiere un ADC
con un numero indicado de bits de resolucion, sélo harian falta unas modificaciones para
que pudiese ser implementado. Ademés de permitir ser implementado en otra FPGA con

diferentes valores de Vi, AVo v fak.

Para realizar el diseno del ADC con resolucién N-bit, con los parametros Vi, AVo v fur

de la FPGA, se realiza el siguiente procedimiento.

1. En primer lugar basdndose en el rango de V;,, deseado se obtiene Vgyumador con la Eq.

1.3b.

2. A partir de fsampling deseada y el Vaymador hallado, se obtienen los valores de Ry C

con la Eq. 1.9.

3. Una vez sean hallados los valores de Ry C, se obtiene Tj,nq. con la Eq. 1.2 v tp
con la Eq. 1.7 . Para obtener T;,yq. se evalta T;, en la Eq. 1.2 con V;, igual la

tension minima del ADC disenado.

4. Al obtenerse T}, 1142, Se debe considerar el nimero de cuentas posible del contador
en Tinnaz- Sise implementa el contador con feounter = far se utiliza la Eq. 1.4. Si
se implementa con f.ounter = 2 - far seria el doble del resultado de la Eq. 1.4. Si es
posible realizar 2"V cuentas en dicho tiempo, se puede implementar con los valores
hallados. De lo contrario si no es posible realizar el total de las cuentas, se debe

modificar R y C para cumplir dicho cometido. Este cambio en R y C' generarian

cambios en fSamplin97 7jinMaaﬁ y ip.

La fsampling €sta limitada por T, arez ¥ tp. Si estos pardmetros aumentan la fsampiing
disminuye. Ademaés, si N aumenta, también lo hace T}, p145 ¥ tp, Por 1o que la fsampiing

disminuye.

1.7.1. ADC de 10-bit basado en el circuito one shot

Para ejemplificar la sintesis del diseno, se implementa un ADC de 10-bit, con un rango de

Vinentre 0 V y 1 V y una feounter = 200 MHz. Se obtienen los valores mostrados en la
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Tabla 1.3.
fSampiing | 8,94 kSPS
T;nMax 5712 ps
VSumadO'r 375 V
AVp 33V
Vin 13V
R 25,23 kQ
C 500 pF
tp 106,7 ps

Tabla 1.3: Caracteristicas del one shot para ADC de 10 bits con fsampiing = 8,94 ESPS

Para la implementacion del one shot ADC de 10 bits hay que tener en cuenta algunos

factores. En primer lugar, debido a que la resolucion del ADC es mayor, se debe asegurar

de que el tiempo de descarga sea el apropiado. Utilizando la Eq.1.7 se obtiene que el tp

para el one shot ADC de 10 bits es de 8,46 - R - C'.

Con la informacién anterior se obtiene la Fig. 1.16, donde se observa que el resultado es el

esperado, aunque se presenta el mismo inconveniente del error en las cuentas. Se muestran

los céalculos en la Tabla 1.4.
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Figura 1.16: Resultado de la conversiéon del one shot de 10 bits con fgampiing = 8,94

ESPS
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Contador ideal con Cuentas generadas
B Vin (V) | Tin(pis) 7 900 Mhz en la FPGA con
counter fcounter:200 Mhz
338 | 0.3300781 | 3.3499 669.97 669
339 | 0.3310547 | 3.3450 669.01 669
340 | 0,3320313 | 3.3401 668.025 668

Tabla 1.4: B, V,,, T}, y nimero de cuentas posibles para un one shot con fgampiing = 8,94
kSPS

1.8. Posibles métodos de mejora

El problema del ¢p que debe tener el condensador para llegar a su estado estacionario,
hace que se retarde el momento en que se realiza la siguiente conversién. Una posible
soluciéon para dicho problema es conocer el comportamiento de Vi durante la descarga,
de este modo se sabria valor de V;,, + Error al momento de la siguiente conversion. Lo
anterior requeriria una precision alta en la operaciéon matemaéatica del comportamiento de

Ve durante la descarga, ademés de una mayor f., para obtener Vo de manera exacta.

1.9. Conclusiones

En este capitulo se analiza la implementacion en una FPGA de un conversor analégico
digital (ADC) a partir del circuito one shot, dénde se analizan los limites existentes
del diseno, las ventajas y desventajas de este. E1 ADC a partir del circuito one shot es
analizado debido a su facilidad de implementacion y su bajo coste. El circuito one shot
genera un pulso en la puerta logica NOT (Vyor), cuya anchura (7},) es modulada por
la tension de entrada (V;,), a través de un circuito RC y puertas logicas. Por lo tanto, a
partir del T},, generado se obtiene el valor digital correspondiente a la tension de entrada

Vi

.. N
Inicialmente se configura un contador con f.ounter = fer, €sto hace T, praz S€a Tinnrar = f:
Ci
. , N
Si se configura que el contador tenga feounter = 2 fer Tinnazr pasaria a ser Ti,nrae = 22f_lk
Ci

Esta reduccion de Ti,arq, permite el aumento de la fgagmpiing del ADC.

T;n v Vi, presentan una relaciéon exponencial, por lo que es necesario modificar los

parametros y asi poder trabajar en la zona con un comportamiento mas lineal de esta
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relacion. Se modifica el circuito one shot, incrementando la constante de tiempo del
condensador y anadiendo un Vs,maedor- Como ventaja se obtiene un sistema con un
comportamiento més lineal, pero como desventaja el tiempo de descarga del condensador

(tp) aumenta. Este aumento genera que la fsumpling disminuya.

La versatilidad al implementar un ADC con la técnica one shot, se ve limitada por el
rango de V;, deseado y feounter- Esto es debido a que, de ser necesario un rango de V;,, més
amplio del utilizado en la secciéon 1.6, se estaria trabajando en una zona que se comporta
menos lineal en la curva de carga de Vi, generando asi muchos errores en B. Por otro
lado feounter limita el Ti,arqz posible, debido a que se deben realizar 2V cuentas en ese

periodo de tiempo.

Las simulaciones fueron realizadas para una FPGA de la familia Zynq 7000 con una f. de
100 MHz. Sin embargo, este método puede ser extrapolado a diferentes familias de FPGA,
con diferentes fur, AVo v Vi, Se puede implementar con el mismo método, cambiando

los pardmetros al realizar los calculos mostrados en el capitulo.
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2. Capitulo 2

2.1. Resumen

En este capitulo se propone el disenio de un conversor analdgico digital (ADC) basado
en succesive aproximation register (SAR), reemplazando el conversor digital analogico
(DAC) del SAR con un modulador de ancho de pulso (PWM) y un filtro pasa bajo (LPF).
Este método permite la implementaciéon de un ADC con elementos de bajo coste, ademés
de ser parametrizable y escalable. La logica SAR serd implementada en una FPGA y se

analizaran las ventajas y desventajas del diseno.

2.2. ADC basado en SAR

El ADC basado en SAR es una arquitectura implementada en tres etapas consecutivas.
La l6gica SAR, un DAC y un comparador analogico. Se puede apreciar el esquemético en

la Fig. 2.1.

[y
w

Logica SAR

Vbac

vm_, Comparador

Figura 2.1: Esquematico de un ADC basado en SAR

La logica SAR es utilizada en aplicaciones que requieren un computo complicado y
velocidad de procesamiento muy alta. Por ejemplo, en [52, 53| se utiliza para realizar
operaciones matematicas como la division de decimales o raiz cuadrada, también es usado

en el control de motores industriales [54].
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La conversion del ADC basado en SAR es un proceso que se repite periodicamente, donde
se testean diferentes valores digitales, con el objetivo de obtener la conversion digital (B)

correspondiente a la tension analdgica de entrada (V).

Un ejemplo del funcionamiento de la arquitectura SAR se puede apreciar en la Fig. 2.2,
donde se puede observar que la tension de salida del conversor digital analogico (Vpac) se

acerca a Vj, en base a la informacién obtenida por el comparador analégico.

Vin
1,0 4 —V

DAC

0,9
0,8
0,7

0,6

e oo
L LJ

V)

0,3
0,2

0,14

0,0

T T T T T T T T T
12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34
Iteraciones

Figura 2.2: Vpac v Vi, en ADC basado en SAR de 7-bit

La idea general del ADC basado en SAR es comparar V;, con una tensiéon continia
generada a partir de un numero binario controlado por la loégica SAR. Esto permite
evaluar los diferentes niveles de tension, para finalmente converger a B [55-57|. En cada
iteracion se compara Vpac con Vj, comenzando desde el M SB (bit méas significativo),

permitiendo saber si se aumenta o disminuye Vp ¢ en la siguiente iteracion.

El procedimiento de conversion es el siguiente. La logica SAR indica el valor que debe
tener Vpac v este se compara con V;,. Basandose en la respuesta del comparador analégico

(Veomparador ), 1a 16gica SAR reescribe el valor de B.

Al inicio de la conversion, la logica SAR inicializa todos los bits en '0’. En la primera
iteracion M S B pasa a ser ’1’, mientras el resto de los bits son ’0’. Este valor es enviado al
Vbac y se realiza la comparacion. Si Veomparador €5 "1 indica que V;,, es mayor que Vpac,

en caso contrario, cuando Veomparador— 0" significa que Vj, es menor que Vpac.

Cuando se haya realizado la comparacion, la logica SAR escribe en M SB el resultado
de Veomparador, generando un nuevo Vpac para la siguiente iteracion. Una vez se haya

almacenado el MSB, se realiza el mismo procedimiento con el siguiente bit mas
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significativo, teniendo en cuenta que M S B se mantiene en el valor obtenido anteriormente.

Se realiza el mismo procedimiento para cada bit hasta llegar al LSB y generar B, el
cual se obtiene almacenando el dltimo valor generado por la logica SAR. Una vez hecho
esto Vpac vuelve a su estado inicial con todos los bits a '0’, a la espera de una nueva

conversion.

Para ejemplificar este procedimiento, la Fig. 2.3 muestra la conversion para V;, = 0,35 V
en un ADC de 4-bit. En la Eq. 2.1 se aprecia B obtenido teéricamente. El rango de Vj,
del ADC estd entre 0 V iy Vpy=1V.

Vin -2V 0,35-16
= =56
Vis 1 (2.1)
B =5=0101

B—

DAC
1,0 4 _— Vm

0,9

0,8

|
0,6

V)

0,5

1
1
1
1
0,4 - !
1

|~— 1000
:|-— 0110
- - 0101

0,3
0,2

0,1

- = 0000

0100— ‘l

4- - 0000

0,0 T T T T t T |
8 9 0 11 12 13 14 15 16 17 18
Iteraciones

Figura 2.3: Vpac v Vi, para un ADC basado en SAR de 4-bit

Como se puede apreciar en la Fig. 2.3, B se obtiene en N-+1 (siendo N el namero de bits

del ADC) iteraciones, desde que Vpac se encuentra en su estado inicial, hasta que se

obtiene LSB.

Se realiza una modificacion en el proceso de conversién para mejorar las prestaciones del

ADC. En el estado inicial del Vpa¢ del procedimiento explicado todos los bits son ’0’.

Una vez iniciada la conversion M S B pasa a ser 1’ mientras el resto de los bits continiian
N? : : 2 2 . .

en ’0’. Este primer paso es una iteraciéon mas en la conversion, por lo que se modifica la

logica SAR de modo tal que, el estado inicial sea MSB="1"y el resto de los bits en ’0’.
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Esta modificaciéon permite disminuir el niimero de iteraciones necesarias, debido a que
Vpac con M SB="1"y el resto de los bits '0’, es el estado inicial y a su vez la primera
comparacion. Esta modificacion se puede apreciar en la Fig. 2.4, ahora son necesarias N

iteraciones para obtener B.

VDAC
1,0 4 —Vin
0,9
0,84
B=0101
0,7 S 3
= ! =)
0,6 4 | | [
| =} [ |
— 1 — I R,
S 0,5 S
=~ 1
0,44
0,3 I_I_
—,—1 1
0,2 ) |
0,1 8 e
] 5 o
010 T T T T T T 1
8 9 10 11 12 13 14 15

Iteraciones

Figura 2.4: Vpac y Vi, para un ADC de 4-bit basado en SAR con modificaciéon en el
estado inicial

Este método es extrapolable a un ADC de diferente resolucion. En la Fig. 2.5 se muestra

el comportamiento de Vp o para un ADC de 8-bit.
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109 Voac
0,9
0,8 B=01011101
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01000000 —
:|' — 01100000

01010000— —
01011000— —
01011100— — —
01011101 — —

0,0 T T T T T T T T T T 1

Iteraciones

Figura 2.5: Vpac v V;, para un ADC basado en SAR de 8-bit
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2.2.1. DAC implementado con un LPF y un PWM

Con el objetivo de implementar un ADC con una menor cantidad de entradas de la FPGA,
se pretende reemplazar el DAC, basédndose en el método presentado en [58]. Se reemplaza

el DAC utilizando un PWM y un LPF, quedando el esquematico mostrado en la Fig 2.6.

B
Logica SAR
DAC e d
PWM
Vpwareee »

i‘ ____________ Vipr
LSB
=5 Sumador
l‘ ............ Vbac
‘/in Comparator

Figura 2.6: Esquematico del ADC basado en SAR con modificacién del DAC

El DAC implementado con PWM y LPF permite que se genere una tension en la salida
del LPF (Vpr), acorde al ciclo de trabajo (D) del PWM. D tiene el rango mostrado en
la Eq. 2.2, variando entre 0 y 1.

D=3 (2.2)
2.2
0<d<2V¥ -1

La variacion de Vi pp con respecto D, permite obtener el Vp,e requerido por la logica
SAR. Para obtener Vp4c se debe implementar un sumador analogico con el objetivo de

seguir la Eq. 2.3, de modo que el error de conversion pase de ser £LSB a j:%LSB.

LSB

Vpac = Vipr — — (2.3)

El rango de V;,, depende de las tensiones de salida de la FPGA, como se muestra en la Eq.

2.4, donde Vg es la salida de la FPGA cuando el valor 16gico es 1’ y Vi, cuando es ’0’.
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Vor <Vin < Vou
AVo =Voun — Vor (2.4)
Vis =Vou

La Fig 2.7 muestra, a modo de ejemplo, el resultado de la simulaciéon de un PWM de
3-bit con frecuencia del PWM (fpwas) de 12.5 MHz y un LPF con frecuencia de corte
(fc) de 4 MHz y orden del LPF (Oppr) de 3. Se aprecia como varia Vi, pr con respecto a
D, permitiendo obtener el Vp ¢ necesario para la logica SAR. Es posible observar que

cada variacion en Vppr es equidistante a la otra.

1.0

1 VLPF 10NN M VPWM
09 | 09 —
0.8 1
| 0.8
0.7 4 1
| 0.7
0.6 1
] 0.6
S 054 1 :
2 057 05 —vvv\/\ﬂ AV e NNV
0.4 04
0.3 4 03
0.2 4 0.2 4
0.1 4 0.1+
0.0 T T T T T 0.0 T 1
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Tiempo (s) Tiempo (s)

Figura 2.7: Vi pr para PWM de 3-bit y LPF con fo=4 MHz y Oppr=3, variando d
entre 0y 2V — 1.

Vipr se obtiene a partir de la Eq. 2.5, donde su tension media (Vi pr) depende de D y
AVp. Debido a que el LPF no es ideal Vi ppr presenta un rizado (AVypr) asociado a la
atenuacion en fo y al Oppp del LPF. Para que el ADC pueda ser implementado con un

PWM vy el LPF, AV, pr debe ser menor a LSB. Para obtener LSB utiliza la Eq. 2.6.

Vipr(t) = Vipr+AVipp(t)

Vipr =D - AVp
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AV, pr <LSB
2.6)
AV (
LSB ==

2.2.2. Diseno e implementaciéon del PWM

La implementacion del PWM de N-bit, se realiza con una maquina de estados regida por
un contador ascendente que cuenta desde 0 hasta 2V — 1 en cada periodo del PWM. La

maquina de estados se muestra en la Fig. 2.8.

Se configura un contador que aumenta en 1 el registro de cuentas en cada flanco ascendente
del reloj. D varia entre 0 y 1, donde D = 2% y d varia entre 0 y 2V — 1. Para obtener la

fpwur se hace a través de la Eq. 2.7.

frwm = ];C]l\f (2.7)

Contador > d —1

Contador > d — 1
Contador <d -1 d=0

Contador =0

Figura 2.8: Maquina de estados del PWM

Las cuentas del contador aumentan en 1 en cada flanco ascendente del reloj. Una vez el
contador alcanza 2V — 1, este vuelve a 0 y empieza un nuevo periodo del PWM. El PWM
pasa a "1’ cuando el Contador=0y d #0, y se mantiene en "1’ hasta que el Contador=d — 1.
El funcionamiento del contador ascendente que rige el PWM de 2-bit con D:% se muestra

en la Fig. 2.9.
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Clk v a v 3 v r 3 L 4 r 3 v
Contador[l : 0] 0 1 2 3 u 0
PWM

Figura 2.9: Comportamiento del contador ascendente con un PWM de 3 bits

La implementacion del contador ascendente se realiza a través de un circuito sumador,
N flip-flops y una méquina de estados (FSM). El contador genera "1’ 16gico en la salida
durante un periodo de reloj (T'reioj), indicando que se han realizado las cuentas requeridas,
es decir cuando el contador es igual al pardmetro ingresado por el usuario, que en el caso
del PWM es el valor de d. El contador es el encargado de indicarle al PWM cuando debe
cambiar de estado, es decir, cuando el Contador=d — 1. Se muestra el esquematico de la

implementacion del contador en la Fig. 2.10.

-------------------------------------------------------------------

Contador+1 Contador
g [N—1:0] ] [N—1:0]
umador f—y # Registro *
1 +1
1 Reset
[N—1:0]

' =|| Salida
CLK [
Reset

Figura 2.10: Esquemaético de la implementaciéon de un contador ascendente para el PWM

2.2.3. Filtro pasa bajo

Uno de los objetivos del LPF es obtener un Vi pp con un AV pr menor a un LSB. De
esta manera, el AV} pr quedaria incluido dentro del error de precision del ADC, que es

iLSTB. Para lograr esto, se modifica fo y/o Oppr.

Si se requiere un ADC de 8-bit, con un PWM de AVp =1V (AVy = Vou — Vor), es
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necesario que AVpac sea menor a LSB=3.906 mV. Se debe encontrar una fc vy Oppr,

capaz de obtener dicho resultado.

Teniendo en cuenta que la fpy s es constante, cuanto menor sea fo respecto a fpwar,
menor serd AV pp. Otra forma de disminuir AV pr es aumentando O pr. Cada unidad

que se aumenta Oppp, la pendiente de la atenuacién aumenta asintéticamente en 20 %.

A continuacién, se analizaran las diferentes arquitecturas para la implementacion del
LPF con sus respectivas ventajas y desventajas, haciendo énfasis en su respuesta
en frecuencia, atenuacién y tiempo de establecimiento (tseuing). Se analizaran las

arquitecturas Butterworth, Bessel, Chebyshev, Chebyshev inverso y Eliptica.

En primer lugar, se descartan las arquitecturas Eliptica y Chebyshev inverso, debido a que
ofrecen respuestas al escalon muy lentas con respecto al resto de arquitecturas [59, 60|,

haciendo que la fsumpiing S€a menor.

Cada iteracion de la légica SAR requiere un tgeuing del DAC debido al LPF y los
componentes analégicos. Por lo tanto, en un ADC de N-bit la fgampling Se Obtiene segiin

la Eq. 2.8.

1

- 2.8
N - ZfS’ettling ( )

fSampling =

Se analizan las arquitecturas Butterworth, Bessel y Chebyshev, las cuales presentan una
buena respuesta al escalon. En la Fig. 2.11 se muestra el diagrama de Bode normalizado
para una fc=1 Hz y Oppr=3 para cada arquitectura. Como se puede observar, el LPF
Chebyshev es el que mejor atenuacion tiene, pero presenta una resonancia en su banda no

eliminada. generando un rizado en el dominio del tiempo.

Los LPFs Bessel y Butterworth presentan una respuesta de fase lineal en la banda no
eliminada, por lo que no distorsiona la senal. El Butterworth presenta mejor transicion

entre la banda no eliminada y la banda eliminada que el Bessel.
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Figura 2.11: Diagrama de Bode para las diferentes arquitecturas del LPF

Ahora se estudia la respuesta al escalon de las diferentes arquitecturas. Para esto se
utilizan las graficas normalizadas con fo=1 Hz y Oppr=3 y se muestran en la Fig. 2.12. El
LPF Bessel tiene un tgeuing menor al resto de arquitecturas, mientras el LPF Chebyshev

es el que mas tarda en establecerse.

—— Chebyshev
— Butterworth
—— Bessel

0.8

0.6

Viee(V)

0.4

0.2

0.0

0 1 2 3
Tiempo(s)

Figura 2.12: Comparacion de la respuesta al escalon de diferentes arquitecturas de LPF,
con fe=1Hzy Opppr=3.

Como hemos observado el filtro Bessel es el LPF que tiene la transiciéon més lenta de la
banda no eliminada a la banda eliminada, pero es el que ofrece menor tgesiing [61]. Esto
lo hace ideal para ciertas aplicaciones como trasmision digital de senales [62], transmision
de senales de TV y procesamiento de senal de video [63]|. El LPF Bessel es el que ofrece

menor tiempo de establecimiento, por lo que se escoge para la implementacion del DAC.

Los polos del LPF Bessel se localizan sobre un circulo y se distancian en su parte imaginaria
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2

por £, siendo p el ntimero de polos del LPF. La distancia entre los tltimos polos y el radio

del circulo es Ilj. Se muestra en la Fig. 2.13 los polos resultantes en un LPF de Oppp=5.

Jw

5 | ’JJ Real

Figura 2.13: Ubicacién de los polos del LPF de arquitectura Bessel de Oppr=>5

A medida que fo disminuye, el ¢geuing del LPE es mayor. Esto se puede observar en la
Fig. 2.14, donde se compara la respuesta al escalon de diferentes fo con un Oppr=4. Por
otra parte, al disminuir fo, AVypp también disminuye [64]. Teniendo en cuenta esto se

debe escoger una fc que cumpla la Eq. 2.6, pero con el menor tgeying posible.

—f=13MHz
08 ——f.=15MHz
——f=17 MHz
0.6 _fC= 19 MHz
——f.=21MHz

VLPF(V)

0.4+

0.2+

0.0 T T T T T T 1
0 20n 40n 60n 80n 100n 120n 140n

Tiempo(s)

Figura 2.14: Comparacién de la respuesta al escaléon del LPF con Oppp=4 y diferentes

fe.

Otro de los factores a tener en cuenta a la hora de disenar e implementar el LPF es
el Oppr. Se muestra en la Fig. 2.15 la respuesta al escalon de diferentes Oppr con
fc=13 MHz. Se aprecia que a medida que el Oppr aumenta y teniendo fo constante el

tSettiing €5 mayor. Otro inconveniente al aumentar el Oppp es el aumento del ntimero de
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componentes al implementar el filtro, incrementando a su vez el coste del diseno y el area

de implementacion.

0.8 — 072
O3

S osd —Opp4
\% 05
> — O6

0.4+

0.2+

0.0

T T T T T T T T 1
0 20n 40n 60n 80n  100n 120n 140n 160n 180n
Tiempo(s)

Figura 2.15: Comparacion de la respuesta al escalon del LPF con we = 27 - 13 - 10° %’l
para diferentes Oppp.

Ahora bien, por cada Oppr aumentado, la pendiente de la magnitud de la respuesta en
frecuencia aumenta en 20%. Esto hace que AV, pr disminuya, permitiendo escoger una

fc que cumpla con la condicion 2.6 y tenga menor tseting

Para hallar el tgeying del LPFE se utiliza la gréfica normalizada de la respuesta al escalén
presentada en la Fig. 2.16, donde se divide el eje X de la grafica por la fo utilizada con

su correspondiente O pp.

1,04 — O,:=3
——Op=4

0,8 Oppe=5
— 0,6
— O’

0,6

0,4

0,2

W+~ T T T T T T T

LI
00 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20 22 24
Tiempo(s)

Viee(V)

Figura 2.16: Respuesta al escaléon normalizado del LPF Bessel para una fo=1 Hz con
diferentes Orpr.

En la Tabla 2.1 se muestra el tgeuing Para cada Oppp, con el que se realizaran los calculos

de los pardmetros del LPF y el ADC. Como se explicoé anteriormente, para obtener tgeing
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se divide la grafica normalizada por fo del Oppp correspondiente, utilizando la Eq. 2.9. A
partir de la Tabla 2.1 se puede representar graficamente fc vs. tgeuiing Para los diferentes
Orpr, permitiendo encontrar rapidamente el valor de tgeuing para cada fo y de esta
manera encontrar los parametros del LPF a implementar. Se muestra la grafica de fo vs.
tSettiiing Para fo desde 1 Hz hasta 20 Hz en la Fig. 2.17.

_ USettling—Normalizado

tSettling - fc (29)

OrLpr 2 3 4 3 6 7 8 9 10

bseting 1065 | 1.00 | 1.25 | 152 | 1.75 | 1.90 | 2.10 | 2.21 | 2.32
normalizado

Tabla 2.1: tgesing normalizado del LPF con arquitectura Bessel con diferentes Oppp.

tSeltlmg(s)

0.0 +———7—1—

T T T T T T T 1
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14

Figura 2.17: tgeuing Vs. fo para diferentes Oppp con fo desde 1 Hz hasta 20 Hz

En resumen, para la implementacion del LPF se deben tener en cuenta varios factores.
En primer lugar, la condiciéon mostrada en la Eq. 2.6. Para disminuir AVypgr se puede
aumentar el Oppp y/o disminuir fo. En ambos casos el tgeting €s mayor. En el caso
contrario, si se aumenta fc y se disminuye el Oppp, se tendra un tgeing menor haciendo

que el ADC tenga una mayor fgampiing. Este comportamiento se resume en la Tabla 2.2.
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Parametro | tsetiing AVipr Coste
Mayor fo Menor | Aumenta | Constante
Mayor Oppr | Mayor | Disminuye | Aumenta

Tabla 2.2: Parametros que afectan la dindmica del LPF

2.2.4. Implementacion del filtro pasa bajo

Una clasificacion de los LPFs es en activos y pasivos. Los filtros pasivos son lineales y
estdn basados en resistencias, condensadores y bobinas. Estos filtros no dependen de una
fuente externa y son dificiles de sintonizar por lo que se descartarian debido a la necesidad
de mayor precision [65]. Los filtros activos tienen la misma combinacion de elementos que
los filtros pasivos, pero con la inclusiéon de un elemento activo, el amplificador operacional
(AO). Su sintonizacion es mas simple, ademas que permite amplificar la sefial en caso de

ser necesario [66].

Para la implementacion del LPF se utilizara el circuito Sallen-Key mostrado en la Fig.
2.18. Este circuito implementa un filtro de Oppr=2 combinando dos resistencias y dos
condensadores con un AO. Para implementar un filtro de mayor Oy pr se adicionan etapas

en cascada.

Ry R Amp Op ' Vipr
PWM —A\N/\/ +

021_:

I
I
1

Figura 2.18: Arquitectura Sallen-Key para LPF de Oppp=2

Una de las ventajas de la topologia Sallen-Key es su facilidad de implementacion, ademés
de que el AO trabaja como no inversor. Esta topologia es la adecuada para factores de
calidad (Q) menores a 3 [67]. La arquitectura Bessel utiliza Q<2 para Oppp menores a 10

[68].

Para una ganancia unitaria de la topologia Sallen-Key se obtiene la funciéon de transferencia

mostrada en la Eq. 2.10 y obtenida en [69], siendo w,. = 27 - f¢
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1

H(s) = 2.10
<8) 1+ wccl (Rl -+ RQ)S -+ nglRQClczsz ( )

Para disenar el LPF con la topologia Sallen-Key se deben tener en cuenta fo, Oppr v
el tipo de filtro. Teniendo en cuenta que se implementa el LPF con arquitectura Bessel,
se utiliza la Tabla 2.3. Esta tabla contiene los pardametros normalizados necesarios para

implementar el LPF [70].

Orpr | 1 ) Q2 Jp2 Q3 Jp3 Q4 S
2 0.577 | 1.274

4 0.52 | 1.432 | 0.81 | 1.606

6 0.51 | 1.607 | 1.02 | 1.908 | 0.61 | 1.692

8 0.51 | 1.781 | 1.23 | 2.192 | 0.71 | 1.956 | 0.56 | 1.835

Tabla 2.3: Valores normalizados a f.= 1 Hz del LPF Bessel .

Para implementar el LPF de Oppr=2, se utiliza la Tabla. 2.3. En esta tabla se encuentran
los polos normalizados y el valor de Q para cada Opppr. Los polos, generan la dinamica
del filtro Bessel. Con f¢, fp1 (obtenido de la Tabla 2.3) y la Eq. 2.11a se obtiene el polo
deseado. Con la Eq. 2.11b y 2.11c se obtienen los componentes pasivos del filtro, siendo

R=R, =Ry

fp = Tfefm (2.11a)

1
N 2’/TR\/ 0102

Q= 0,5\/? (2.11c)
1

Para implementar un LPF de mayor O pp, se realiza a través de la conexiéon en cascada

£ (2.11D)

de LPF de Oppr=2 y con los valores de la Tabla. 2.3. Por ejemplo, si se requiere un LPF
de Oppr—4, la primera etapa tendra los valores normalizados de ()=0.52 y f,=1.432,

mientras que la segunda etapa tendra los valores Q=0.81 y f,=1.606.



2.2 ADC basado en SAR 54

2.2.5. Problemas practicos de implementaciéon de filtros

En las secciones anteriores se explicod tedricamente el comportamiento de los filtros con
valores y elementos ideales. Una vez se requiera implementar los filtros, se debe tener en

cuenta las posibles fuentes de error [71].

Los componentes pasivos son la principal fuente de errores por varias razones. La primera
es que, al realizar los célculos matematicos del diseno, se obtienen valores de elementos
que no estan disponibles comercialmente. La forma de solventar este inconveniente esté
en la combinacion de elementos en serie o paralelo segin sea necesario. Ahora bien, esto

ultimo incrementaria el coste total del diseno, ademas de incrementar el area del circuito.

La segunda fuente de error esta en la tolerancia de los elementos pasivos. Es recomendable
el uso de elementos con una tolerancia baja, de modo que la respuesta sea lo més cercana

a la ideal.

La tercera fuente de error son los efectos de la temperatura. En la Fig. 2.19 se puede

apreciar como afecta la temperatura al valor nominal del condensador.

A+ . —.

27T

% CAPACITANCE CHANGE

55 -25 0 25 50 75 100 125
TEMPERATURE (°C)

Figura 2.19: Efecto de la temperatura en un condensador de "thick film"

En cuanto a los valores de los condensadores se debe tener en cuenta que el valor nominal
no debe ser menor a 10 pF o mayor a 10 pF [65]. En la tabla 2.4 se muestran las tecnologias
de condensadores mas comunes con sus ventajas, desventajas y su absorcion dieléctrica
(AD). La AD es la cantidad de energia indeseada que queda almacenada después de la
descarga del condensador. Teniendo en cuenta lo anterior y la Tabla. 2.4 | el condensador

que mas se adapta a la aplicaciéon es el NP0 ceramico.
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Tipo AD Ventajas Desventajas

Eeonémico Gran tamano

Poliestireno 0.001% a 0.02% . Alta inductancia
Buena estabilidad .. e

Baja disponibilidad
) ) Econémico Gran tamano

Polipropileno | 0.001% a 0.02% Buena estabilidad | Alta inductancia
Econémico

NPO ceramico | <0.1% Tamano pequenio | Valor méaximo (10 nF)

Buena estabilidad

Fugas altas
Polarizacion
Poca estabilidad
Poca precision

Rango de valores
Electrolitico Muy alta Altas corrientes
Altas tensiones

Tabla 2.4: Comparativa de diferentes tipos de condensadores.

Los valores de las resistencias también deben escogerse con cuidado, ya que si se utilizan
valores menores a 100 €2 aumentaria la corriente y se disiparia mas potencia. Por otra

parte, con valores mayores a 1 M) es mas propenso a capacidades parasitas [72].

El AO del filtro Sallen-Key es considerado ideal al disenar el filtro. Tiene ganancia infinita,
impedancia de salida cero e impedancia de entrada infinita |73|. La caracteristica mas

importante a tener en cuenta es su limitacién de ancho de banda.

Los AO incorporan de fabrica un condensador para evitar las oscilaciones indeseadas en
la salida [74|. Lo anterior genera que al haber retroalimentacién negativa la respuesta del

AQO sea un LPF de Oppr=1.

En [75] se dan unos parametros de diseno que permiten escoger correctamente el AO
dependiendo del diseno. En primer lugar, se debe escoger la topologia de la implementacion
del LPF, en este caso Sallen-Key. Ademas, se debe conocer fo y la ganancia el LPF, en
este caso ganancia unitaria. Por dltimo, es necesario QQ del LPF. Si Q>1 se utiliza la Eq.

2.12a, de lo contrario la Eq. 2.12b.

El GBP (gain bandwidth product) es el producto del ancho de banda del AO y la ganancia
a la cual amplificara el mismo. El valor encontrado en la Eq. 2.12a y 2.12b es el GBP

minimo que debe tener el AO para la implementacion del LPF.
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GBP = 100 - Gain - fc *x Q? (2.12a)

GBP = 100 - Gain - fe (2.12b)

Los AO que estan disenados como LPF de Oppr=1, tienen GBP independiente de la

ganancia, por lo que su GBP es igual al ancho de banda del propio amplificador [76].

2.2.6. Analisis en frecuencia del PWM

De manera ideal cuando la salida del PWM se conecta al LPF, se espera obtener una senal
continua a la salida del LPF. Sin embargo, lo que se obtiene es un AV} pr superpuesto a
una senal continua, como se muestra en la Fig. 2.20. Para analizar dicho comportamiento,

se hace a través de la transformada de Fourier.

0.8+

0.4

V)

0.2+

0.0 T T T T T 1
270p 275p 280p 285p 290p 295p 300p
Tiempo (s)

Figura 2.20: Vpy .y v Vipr utilizando un LPF Bessel con f-=200 kHz, Oppp=3,

ferk=100 MHz, PWM de 8-bit y D = 12

La serie de Fourier permite representar cualquier senal periddica como una serie de sumas
de armonicos a diferentes frecuencias de la forma mostrada en la Eq. 2.13. E1 PWM se
analiza como una senal cuadrada periddica, siendo Ay la componente continua de la senal,

A, v B, son los coeficientes de la serie de Fourier |77, 78|. Los coeficientes son hallados
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con la Eq. 2.14 y la representacion de la serie Fourier de la senal se muestra en la Eq. 2.15,

donde D varfa entre 0 y 1, siendo AVj la amplitud de la senal del PWM.

= 2nmt 2nmt
f(t) = Ao+ ;An cos( T ) + By, sin( T ) (2.13)
1 T
e 2nmt
_ L o . 2.14
Bu= [ f@)-sin(Z) - (2.14)
I 2nmt
An—f/_Tf(t)-cos( - ar
d
AO:DAVOZQ_NAVO
B, =0 (2.15)

AVp

ni

A, =2-

[sm(mp)]

Teniendo en cuenta que AVp = Vog — Vo, se obtiene que el valor medio de Vipr es

AVp - D, con un rizado representado por los armoénicos de orden superior a 1.

A partir de los componentes armonicos de la representacion de Fourier del PWM (g, (%))

mostrada en la Eq. 2.16, se pretende obtener el D que produce el méximo AVypp.

) (2.16)

La energia contenida en una senal coseno es proporcional al cuadrado de la senal [79]. Por
lo tanto, para obtener la méxima energia, se deriva parcialmente g, (¢) con respecto a D y

se iguala a 0 como se muestra en las Eq. 2.17 y 2.18.

() =0 (217)
2nmt, O(An)

—0 (2.18)

El término coseno de la Eq. 2.18 no depende de D, por lo que no se considera en la
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igualdad. Este procedimiento se realiza para el primer armoénico, ya que es el que mas

afecta al AV pr [80].

Primero se iguala el término 2 - A,,, como se muestra en la Eq. 2.19 y se obtiene D=|0,1].
Cuando D =0y D =1 el Vpy s es constante en Vo v Vog respectivamente, por lo que

no se genera AVypp.

2. A, =0
(2.19)

2 AVo - [sin(n D)~ sin(2n(1 - %)1 — 0

El siguiente término para evaluar es la derivada parcial de A,, con respecto a D. En la

Eq. 2.20, se obtiene que D = % es el ciclo de trabajo donde se produce la maxima energia.
Este resultado indica que si se cumple la condicion de la Eq. 2.6 para un D = %, lo sera

para el resto de D.

B
—(A,) =
op ') =0 (2.20)

cos(nmD) + cos(2nm —nwD) =0

Al evaluar D = % en la Eq. 2.15, se obtiene la Eq. 2.21, donde Aj(yq,) es la amplitud

méxima generada por el primer armoénico, el cual es el arménico més significativo para

sin(g)] _. 8V (2.21)

Al(max) =2-

s T

AVp {

El AV, pr generado a la salida del LPF, se obtiene filtrando el primer arménico mostrado
en la Eq. 2.22 a partir de la Eq. 2.21, donde A pr representa la ganancia en magnitud de
fpwar- Por lo tanto, utilizando la Eq. 2.6 y Eq. 2.21, se genera en la Eq. 2.23 el limite

para la ganancia de la magnitud del LPF a fpy ).

AVo

AVipr > Arpr(frwur) - 4( p

) (2.22)

T 1
A - — 2.23
Lpp(TTLCLSL’) < 1 9N ( )
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2.2.7. Obtencion de los parametros del LPF para un ADC de
N-bits basado en SAR

Después de estudiar los efectos de los pardmetros que afectan el comportamiento del LPF,
se busca un método para obtener fo v el Oppp, a partir de las caracteristicas del ADC. Se
presenta en la Fig. 2.21 el esquematico de la respuesta en frecuencia del LPF, indicando

los parametros necesarios para encontrar fe.

i Y AP Magnitud LPF

—20 dB/dec - O,

Magnitud(dB)
>
3
t
[
[
1
1
[
[
[
[
[
[
[
[
[
i

5
—_

f(H2)

Figura 2.21: Esquematico de la magnitud de la respuesta en frecuencia del LPF

En primer lugar, con la Eq. 2.24 se computa el limite maximo para la ganancia del primer
armoénico del PWM, a partir de la Eq. 2.23 en escala logaritmica. En la Eq. 2.25 se
presenta la salida del PWM filtrada con respecto a fui, fo v Orpr.

w1
ALPF(max) =20- lOglO (Z ’ 2_N) (224)

ALPF(fPWM) = —20- Orpr - logy (fPWM) = —20-Orpr - logy (Ji) (2-25)
fc 2N - fe

Para que AVzpr sea menor a LSB se debe cumplir que Arpr(fpwar) < ALpr(maz)- Se
combinan la Eq. 2.24 y 2.25 para generar la Eq. 2.26. Esta ecuaciéon permite encontrar
una serie fo y Oppr que satisfaga la atenuacion requerida. El ¢geing depende de fo y

Orpr, por lo tanto, la solucion deseada es que, con el minimo Oy pr se encuentre una fo

que la fsampiing requiera.
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Jeik T 1
—Oprpr - logyg (ﬂ < logyg 1 9N

(2.26)
OLP%

fo
(fdk) = (2+N+N~OLPF>
2

OLpPF

Para ejemplificar el procedimiento, se disena el LPF para un ADC de 6-bit, con los
parametros de la FPGA en f.,;,=100 MHz y AVp=1 V. Se obtiene LSB=15.625 mV a
partir de la Eq. 2.6, fpwar=1.56 MHz a partir de la Eq. 2.7y Appp=-38.22 dB aplicando
la Eq. 2.24. A partir de la Eq. 2.26 se obtiene fo para diferentes Oppp y se muestran en
la Tabla 2.5. Ademés, se muestra la respuesta en frecuencia de los LPF hallados en la Fig.

2.22, donde es posible observar la atenuacion en decibeles del LPF para fpy ;.

tSettling del tCom)e'rsion del )
OLPF fC LPF. ADC fSamplzng
Oppr=2 | 173.091 kHz 3.75 ps 22.53 ps 44.4 kSPS
Oppr=3 | 360.404 kHz 2.77 ps 16.65 ps 60.1 kSPS
Orpr=4 | 520.052 kHz 2.40 ps 14.42 ps 69.3 kSPS
Tabla 2.5: Orpr, fc, tsettiing del LPE, toonversion Y fsampling, Para la implementacion de

un ADC de 6-bit

En la Fig. 2.22 se muestra la respuesta en frecuencia de los LPFs con las caracteristicas
de la Tabla 2.5, donde se aprecia que la interseccion de los LPFs, es el Ay pr hallado

anteriormente.

—0=2
— O3
— O 4
—O=5
- OLPF= 6

-2073

20 foy ¢ 1.5625 MHz

AL @ -38.22dB

C e

-60 §

Magnitud(dB)

-80 §

-100 T T T 1
10* 10° 10° 10" 10°
f(Hz)

Figura 2.22: Magnitud de la respuesta en frecuencia del LPF con diferentes O pp
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Con los parametros de los LPFs de la Tabla 2.5 se obtiene las respuestas al escalon y se
muestran en la Fig. 2.23. Se puede apreciar que AVypr es igual para cada LPF, debido a

que se trabaja con la misma Ay pp.

Como se explico anteriormente, si se mantiene el valor de fc y se aumenta Oppr el tsertiing
aumenta. Pero de acuerdo a la Fig. 2.23 a medida que O pr aumenta, es posible obtener
una fc que satisfaga la Eq. 2.6 y genere un menor tgesing. Lo anterior es debido a que el
incremento del tgeuing al aumentar Oppp, se ve compensado y mejorado por el aumento
de la fc, obteniéndose un menor tseting. El menor tgeing de la Fig. 2.23 es el LPF con

OLPF:4 y fC:520052 kHz.

0.6 - 550m -
g OLPF 2
_ 540m - ——0,=3
057 N 530m - ——O=4
| i
| 520m |
0.4 - | j
| I 510m |
/>\ | S — B
‘% 0.3 500m - 1
> 1 |
1 490m I
0.2 1 15 mv—— -
saom ]
04 470m
460m
0.0 . 450m

T T T T T T T T 1 T T T T T T T T T T T 1
00 20y 40y 6.0 8.0 10.0p 7.0y 7.5y 8.0y 8.5y 9.0y 9.5u 10.0p
Tiempo (s) Tiempo (s)

Figura 2.23: Respuesta al escalon de los LPFs con fo vy Oppr hallados

Lo anterior permite gran versatilidad en la implementacion. Si se requiere una mayor
fsampiing del ADC, se implementa el LPF con un mayor Oppp, que a su vez incrementaria
el coste. Por el contrario, si la aplicacion no requiere una fsgmpiing alta, podria usarse una

implementaciéon mas econémica.

Otro punto a tener en cuenta es la fase del LPF. En la Fig. 2.24 se aprecia como varia la
fase de la respuesta. Para el O pr=2 hay un desfase respecto al PWM de aproximadamente
de 180°, 270° para el Oppr=3y 360° para el Oppr=4. La variaciéon en la fase de la senal

no afecta a la hora de implementar el DAC con un PWM y un LPF.
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Voun(V)
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Figura 2.24: Fase y respuesta al escalon de los diferentes LPF con fo y Oppp hallados

2.2.8. Rizado en estado estacionario

Una vez obtenido el D critico, se procede a encontrar fo v Oppr que cumpla con la
condicion de la Eq. 2.6, con el menor tg.uing posible. Para esto se usara el método explicado
en la seccion 2.2.7. Una vez se obtenga fo v Oppp, se debe comprobar el AVp 4o para el

D critico y de ser necesario realizar ajustes para cumplir con la condicién de la Eq. 2.6.

Cabe recordar que al aumentar fc el tgesing del LPE es menor, pero presenta un mayor
AVpac. También se debe tener en cuenta que al aumentar el Oppr AVpac disminuye,
pero el tgeuing € mayor y el coste aumenta. En caso de una mala selecciéon de fe, se

presentarian errores como el que se muestra en la Fig. 2.25, donde no se cumple la Eq. 2.6.
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Figura 2.25: Vp,e de fo=60 kHz, O pr=3 con ciclos de trabajo de % y %



2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 63

En la Fig. 2.26 se escogen dos fo que cumplen con la condiciéon de la Eq.2.6, para un ADC
de 8-bit con AVp=1V, LSB=3.906 mV. La diferencia radica en que se escogié una f¢
que genera un AVp,c menor, pero que produce un tgeuing mas lento, es decir existe una
relacion de compromiso entre reducir AVpac y reducir tgeing. A la hora de disenar el
ADC se debe tener en cuenta lo anterior, donde debe existir un equilibrio entre el ¢gesiing
y AVpac, para encontrar un Oppr v fo que cumplan con la condiciéon de la Eq. 2.6 y

permita mayor fsampiing-
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Figura 2.26: Vpac con LPF de Oppr=3 y con fo=40 kHz y f-=50 kHz, el PWM con
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2.3. ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF

Para validar el método de obtenciéon de los pardmetros del LPF para implementar el
ADC en una FPGA, se utilizarda una FPGA de la familia Zynq 7000 de Xilinx, con
far=100 MHz y AVp=3.3 V. Se pretende disenar un ADC con una fsampiing=8 KSPS
a modo de ejemplo. E1 ADC puede ser implementado en FPGAs de diferentes familias
y diferentes caracteristicas, siguiendo el mismo procedimiento. Teniendo en cuenta lo
anterior se propone diseniar un ADC basado en SAR donde el DAC sea implementado con

PWM y LPF.

Esta implementacion se realizara con un ADC de 8-bit como primera aproximacion. Para
la implementacién se deben tener claros los parametros del ADC y la FPGA. En este
caso, los parametros mostrados en la Tabla. 2.6. El AVp y far dependen de la FPGA,

mientras que fpy s depende del namero de bits y de la f.



2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 64
Parametros Valor
AVp 3.3V
N 8
LSB 12.89 mV
fSampling 8 KSPS
ek 100 MHz
Jrwr 390.625 kHz

Tabla 2.6: Pardmetros para la implementacion del ADC de 8-bit .

Una vez se tengan claras las caracteristicas del ADC y con el método explicado en la
seccion 2.2.7 se obtiene fo para diferentes Opppr. Los resultados se muestran en la Tabla.
2.7. En la Fig. 2.27a se puede observar graficamente el comportamiento de los LPF hallados,
donde se muestra como varia el ¢geuing con respecto a fo para cada Oppp. Se observa
como al aumentar el Oppr la fc hallada también aumenta, por lo que tgesing disminuye.
Los puntos seleccionados en la Fig. 2.27a para cada Oppp indican la fo maxima hallada,

por lo que tambien es posible escoger fo menores, pues siguen cumpliendo con la Eq. 2.6.

Owpr | fo | PSeting Qe | tomoersion Aol
2 21.64 kHz 30.04 ps 240.3 us 4.16 kSPS
3 | 56.76 kHz | 17.62 us 140.9 ys | 7.10 kSPS
4 91.93 kHz | 13.60 us 108.8 us 9.19 kSPS
5 122.8 KHz 12.38 us 99.04 us 10.1 kSPS
6 148.9 kHz 11.75 ps 94.02 us 10.6 kSPS

Tabla 2.7: Oppr, fc, tsetiing del LPE, tconversion Y fsampiing, Para la implementacion de
un ADC de 8-bit.

Ahora bien, otra forma de presentar los resultados se muestra en la Fig. 2.27b, donde se
muestra directamente la fsqmpiing Obtenida para cada fo con diferentes Oppp. De esta
forma se obtiene graficamente las posibles soluciones para la implementacion del ADC.
La linea morada indica el punto en donde la fsgmpiing €s igual a la deseada, por encima
de esta linea también seria posible su implementaciéon. Por otro lado, también hay una
fSampling Méxima que se puede alcanzar con cada Oppp, esta viene limitada por el LSB.

Teniendo en cuenta lo anterior en cada Orpr se senala este limite maximo.

Uno de los objetivos es obtener un método sistemético para implementar el ADC con un

LPF y PWM en cualquier FPGA. Los resultados mostrados en al Fig. 2.27a y 2.27b estan























































































































































































































































































