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Resumen

La resolución temporal es uno de los principales factores que limitan el rendi-

miento de los sistemas digitales. Debido a ello, la incorporación de módulos que

poseen alta resolución en el dominio del tiempo dentro de estructuras estándar

ha despertado gran interés en los últimos años. Estos bloques pueden ser usa-

dos para mejorar la codificación de las señales binarias (al aumentar los niveles

de cuantización) o reducir la distorsión en determinadas modulaciones digitales,

entre otras aplicaciones.

En esta tesis se aborda la temática desde distintos enfoques. Dos circuitos

integrados fueron fabricados para evaluar un novedoso esquema circuital, el cual

permite obtener un retardo temporal programable en el orden de los picosegun-

dos, ajustable en un cierto rango para brindar mayor versatilidad ante distintas

condiciones de operación. Su control y calibración se realizan mediante palabras

binarias, lo que permite su integración en sistemas más complejos totalmente

digitales. Ambos circuitos integrados fueron utilizados en distintas variantes de

moduladores por ancho de pulso, alcanzando un desempeño superior al de las

arquitecturas convencionales debido a la mayor precisión en el posicionamiento

de los flancos de las señales.

Asimismo, se presenta una nueva técnica de modulación apta para la imple-

mentación de un transmisor de radiofrecuencia totalmente digital. La arquitec-

tura propuesta presenta un desempeño comparable con otras técnicas usadas en

la actualidad, demostrado con un análisis completo que incluye simulaciones y

resultados experimentales. En este caso las implementaciones se realizaron sobre

dispositivos de lógica programable.
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Abstract

Time resolution is one of the main factors limiting the performance of digital

systems. Due to this, the addition of modules that have high resolution in the time

domain within standard structures has awakened great interest in recent years.

These blocks can be used to improve the coding of binary signals (by increasing

quantization levels) or to reduce distortion in some digital modulations, among

other applications.

In this thesis, the subject is addressed from different approaches. Two integra-

ted circuits were manufactured to evaluate a novel circuit diagram, which allows

obtaining a programmable time delay in the order of picoseconds, adjustable in

a given range to provide greater versatility under different operating conditions.

Its control and calibration are done using binary words, which allows its inte-

gration in more complex fully-digital systems. Both integrated circuits were used

in different variants of pulse width modulators, achieving a better performance

than conventional architectures due to the greater precision in the positioning of

the signal edges.

Likewise, a new modulation technique suitable for the implementation of a

fully digital radio frequency transmitter is presented. The proposed architectu-

re displays a performance comparable to other techniques used nowadays, de-

monstrated with a complete analysis that includes simulations and experimental

results. In this case, implementations were carried out on programmable logic

devices.
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los próximos años. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

2.1. Ĺınea de retardo con n elementos y resolución temporal τ . . . . . 11
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2.4. Esquemáticos circuitales de (a) Inversor controlado por corriente,

DE-CSI, y (b) Inversor con carga capacitiva, DE-SCI. . . . . . . . 16

2.5. Arquitecturas de DPWM: (a) PWM basado en contador, y (b)
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4.14. Flanco descendente de las señales de entrada y salida del chip

CI-DL, en modo de alta persistencia (500 mV/div, 50 ns/div). . . 68

4.15. Formas de onda PWM: v2d (arriba), v1d (centro), y vout (abajo).

Osciloscopio configurado en 2 V/div, 5 µs/div. . . . . . . . . . . . 69

4.16. Espectro en frecuencia de la señal PWM sin alta resolución. . . . 70
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PWM-HR (fx = 1 kHz, fpwm = 100 kHz). . . . . . . . . . . . . . . 100

6.1. Diagrama en bloques de la configuración experimental. . . . . . . 102

6.2. Fotograf́ıa del circuito impreso usado para testear el chip CI-PWM

y la placa de evaluación con la FPGA Xilinx. . . . . . . . . . . . 103

6.3. Variación del retardo T ′
out en función del registro de calibración A1

y la entrada m del multiplexor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

6.4. Resolución τ del sistema, dos condiciones de calibración. . . . . . 106

6.5. DNL del paso de retardo τ medido, dos calibraciones. . . . . . . . 107

6.6. INL del paso de retardo τ medido, dos calibraciones. . . . . . . . 108

6.7. Variación del retardo tDE en función de los registros Ai. . . . . . . 109

6.8. DNL del paso de retardo τ medido, registros Ai = 0. . . . . . . . 110

6.9. Relación entre distintos tDEi
y kτi, en función de la calibración Ai
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Índice de figuras
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10 MHz, fspi = 1 MHz, fpwm = 100 kHz). . . . . . . . . . . . . . . 94

5.6. Cambio en el paso temporal τ ante variaciones PVT (Ai = 3). . . 96
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A.1. Parámetros eléctricos del encapsulado DIP40. . . . . . . . . . . . 171

B.1. Registros de configuración del chip CI-PWM. . . . . . . . . . . . 173

B.2. Valores programados para esta experiencia. . . . . . . . . . . . . . 176

B.3. Error total ǫT considerando el error de programación y compara-

ción con el error medido ǫmed. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 178

xxiv



Lista de acrónimos

ACPR Adjacent Channel Power Ratio . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157

ASIC Application Specific Integrated Circuit . . . . . . . . . . . . . . . . 20

CI Circuito Integrado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1

CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor . . . . . . . . . . . . 1

CSI Current-Starved Inverter . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15

DCM Digital Clock Manager . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20

DE Delay Element . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

DL Delay Line . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

DNL Differential Non-Linearity . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

DTC Digital-to-Time Converter . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10

EVM Error Vector Magnitude . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138

FPGA Field Programmable Gate Array . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6

HDL Hardware Description Language . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

HRPWM High-Resolution Pulse Width Modulation . . . . . . . . . . . . 17

INL Integral Non-Linearity . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

xxv
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Caṕıtulo 1

Introducción

1.1. Motivación

El diseño de circuitos integrados (CI1 o chip) en el proceso tecnológico

CMOS2, que utiliza transistores MOSFET complementarios (tipo n y

tipo p) fabricados sobre el mismo sustrato, inició una revolución en la industria

de los semiconductores a partir de la introducción de los primeros dispositivos

CMOS comerciales en 1968 (compuertas lógicas de la serie 4000) [1]. En la actua-

lidad, más del 95 % de los CI son fabricados en CMOS, superando ampliamente

a otros procesos tecnológicos que utilizan transistores bipolares (BJT) o de arse-

niuro de galio (GaAs), principalmente por su bajo costo de fabricación relativo,

la posibilidad de escalar las dimensiones de los transistores con relativa facilidad,

y su bajo consumo de potencia. Otra ventaja, quizás la más atractiva para el

diseño de chips en tecnoloǵıa CMOS, es la posibilidad de implementar circui-

tos analógicos y digitales en el mismo CI, mejorando el desempeño general e

integrando todo el sistema en un mismo encapsulado [2].

El número de dispositivos por circuito integrado ha aumentado exponencial-

mente en las últimas cinco décadas, duplicándose aproximadamente cada dos

años siguiendo la tendencia predicha por la Ley de Moore [3]. Este avance conti-

nuo en los procesos de fabricación modernos resulta en transistores con dimen-

siones más pequeñas, mejorando notablemente el desempeño de los mismos ya

1Circuito Integrado
2Complementary Metal Oxide Semiconductor
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que pueden operar a mayores velocidades (frecuencias de reloj más altas o mayor

resolución en las transiciones temporales) y con menores tensiones de alimenta-

ción. Ambos parámetros junto con las capacidades intŕınsecas (que también se

ven reducidas por el escalado tecnológico) impactan directamente en la disminu-

ción de la potencia disipada por dispositivo [4]. Sin embargo, como contrapartida,

el aumento de la densidad de transistores por unidad de área trae aparejado un

incremento de la potencia total por chip, aspecto que de no ser correctamente

estimado puede resultar en la degradación de los dispositivos.
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Figura 1.1: Estimación de la frecuencia de operación de los CI digitales para los
próximos años.

Para ejemplificar esta situación, en la Figura 1.1 se grafican algunos datos ex-

tráıdos de la edición 2020 de la International Roadmap for Devices and Systems

(IRDS) [5], informe anual producido por expertos de la industria de semiconduc-

tores donde se identifican las tendencias, necesidades y desaf́ıos para los siguientes

15 años. La estimación supone que la frecuencia de reloj a tensión nominal me-

jorará hasta 3.5 GHz en el año 2025 (actualmente en 3.1 GHz para el nodo de

5 nm), y luego disminuirá hasta alrededor de 3.0 GHz en 2034, debido al incre-

mento de las resistencias parásitas de interconexión y el escalado en la tensión de

la alimentación. Si el mismo chip opera a una densidad de potencia constante y a

su tensión nominal, la frecuencia de reloj no podrá superar los 0.8 GHz en 2034,

2
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demostrando la necesidad de considerar los factores térmicos en la arquitectura

del chip.

En los procesos CMOS nanométricos, con tensiones de alimentación menores

a 1.5 V y tensiones de umbral de los transistores relativamente altas (0.4 −
0.7 V), el rango dinámico de tensión es muy pequeño. Asimismo, el ruido de

conmutación producido por los circuitos digitales dificulta la resolución en el

dominio de la tensión, mientras que el progreso en las caracteŕısticas dinámicas

de los transistores MOS, con tiempos de subida y bajada en el orden de los

picosegundos, permite aumentar la resolución temporal.

Esto propicia el uso de un nuevo paradigma [6, 7] hacia el cual enfocar el

diseño de los circuitos en estos procesos:

La resolución temporal en la transición de una señal digital es superior a

la resolución en tensión de una señal analógica.

Los trabajos presentados en esta tesis están orientados en ese sentido, abar-

cando diferentes áreas del diseño microelectrónico y teniendo como eje temático

la resolución temporal de las señales, considerando otros aspectos importantes

como la disminución en el consumo de potencia o la robustez ante variaciones en

las condiciones de operación.

1.2. Objetivos

Dentro de las técnicas más utilizadas para codificar la información en la

posición de los flancos de una señal digital, la modulación por ancho de pul-

sos (PWM3) emerge como una solución efectiva en términos de complejidad: el

peŕıodo de los pulsos es fijo y la señal modulada puede recuperarse fácilmente

utilizando un filtrado sencillo, de acuerdo a la relación entre las frecuencias invo-

lucradas [8]. Sin embargo, la naturaleza no lineal de la conversión de amplitud a

tiempo realizada por la modulación PWM requiere analizar los algoritmos utiliza-

dos para minimizar las componentes armónicas indeseadas generadas, las cuales

han sido estudiadas de forma extensa para las variantes más difundidas [9, 10].

Uno de los objetivos de esta tesis se puede enunciar de la siguiente manera:

3Pulse Width Modulation
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∗ Implementar nuevas técnicas de modulación digital que mejoren el rendi-

miento de los algoritmos convencionales, analizando su desempeño bajo

diferentes condiciones de operación y la viabilidad de su incorporación en

sistemas de mayor complejidad.

Entre los factores que limitan el desempeño de los moduladores PWM di-

gitales, la resolución temporal es una de las principales variables a considerar.

Una de las alternativas posibles es utilizar señales de reloj a elevadas frecuencias,

mejorando aśı la precisión en el posicionamiento de los flancos de los pulsos. Si

bien esta opción brinda la solución más directa, es la que ofrece mayor cantidad

de inconvenientes: elevado consumo de potencia (directamente proporcional a la

frecuencia de reloj, fclk), dificultad para lograr una distribución homogénea de la

señal de reloj por todo el chip (restricciones temporales más exigentes debido al

reducido peŕıodo de reloj, Tclk = 1/fclk), y la necesidad de diseñar e implementar

los circuitos en procesos tecnológicos relativamente modernos (y por lo tanto,

más costosos). Otro objetivo propuesto al inicio de esta tesis es:

∗ Desarrollar sistemas microelectrónicos capaces de generar intervalos de

tiempo precisos con reducido consumo de potencia, implementados en pro-

cesos CMOS estándar utilizados en la industria y en el ámbito académico.

1.3. Publicaciones

En esta sección se presenta un listado de los trabajos originales desarrollados

por el autor durante el transcurso de esta tesis. El contenido de la misma está

basado parcialmente en dichos trabajos, cuyos resultados han sido ampliados y

extendidos.

Trabajos originales en revistas cient́ıficas [11, 12]

J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “Table-based

PWM for all-digital RF transmitters,” International Journal of Circuit

Theory and Applications, vol. 47, no. 2, pp. 320–332, Feb. 2019.

Disponible en: https://doi.org/10.1002/cta.2590
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J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “A high-

resolution all-digital pulse-width modulator architecture with a tunable

delay element in CMOS,” International Journal of Circuit Theory and Ap-

plications, vol. 48, no. 8, pp. 1329–1345, Ago. 2020.

Disponible en: https://doi.org/10.1002/cta.2803

Trabajos originales en congresos cient́ıficos [13–16]

J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “FPGA im-

plementation and evaluation of a PWM-based RF modulator,” en 2018

Argentine Conference on Automatic Control (AADECA), Nov. 2018, pp.

73–78.

Disponible en: https://doi.org/10.23919/AADECA.2018.8577334

J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “All-digital

high-resolution PWM with a wide duty-cycle range,” en 2019 Argentine

Conference on Electronics (CAE), Mar. 2019, pp. 15–20.

Disponible en: https://doi.org/10.1109/CAE.2019.8709295

J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “Design and

evaluation of an all-digital programmable delay line in 130-nm CMOS,”

en 2019 XVIII Workshop on Information Processing and Control (RPIC),

Sept. 2019, pp. 209–213.

Disponible en: https://doi.org/10.1109/RPIC.2019.8882166

J. I. Morales, F. Chierchie, P. S. Mandolesi, y E. E. Paolini, “Implementa-

tion of a high-resolution symmetric PWM based on custom CMOS delay

lines,” en 2019 XVIII Workshop on Information Processing and Control

(RPIC), Sept. 2019, pp. 218–222.

Disponible en: https://doi.org/10.1109/RPIC.2019.8882148
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1.4. Organización de la tesis

El Caṕıtulo 2 introduce conceptos de distintas áreas temáticas que serán dis-

cutidas en esta tesis, cada una de ellas atravesada por la problemática de la

resolución finita en el dominio del tiempo. Se presentan el estado del arte en

las topoloǵıas circuitales utilizadas para generar intervalos temporales discretos,

las arquitecturas usadas en los formadores de pulsos de alta resolución, y los

esquemas empleados en transmisores de radiofrecuencia (RF4) basados en mo-

dulaciones digitales.

En el Caṕıtulo 3 se presenta la primera aproximación del autor a la genera-

ción de intervalos temporales precisos mediante ĺıneas de retardo. Alĺı se propone

la utilización de un novedoso elemento de retardo controlado de forma digital, el

cual puede ser calibrado dentro de cierto rango, permitiendo un correcto funcio-

namiento bajo distintas condiciones de operación. También se discute un modelo

equivalente del mismo, los criterios de diseño usados y detalles espećıficos de la

implementación realizada en un proceso CMOS estándar de 130 nm [15].

Los resultados experimentales del circuito integrado fabricado se presentan en

el Caṕıtulo 4, donde se incluye una caracterización estática y dinámica, analizan-

do la linealidad lograda en la conversión digital a tiempo. Además, se introduce

una arquitectura h́ıbrida de un modulador por ancho de pulsos de alta resolu-

ción, implementado mediante los CI diseñados en combinación con una FPGA5

de propósitos generales [16]. Los ensayos realizados demuestran una notable re-

ducción en la distorsión armónica medida, en comparación con un sistema con-

vencional operando en las mismas condiciones sin el módulo de alta resolución

temporal.

En el Caṕıtulo 5 se describe la integración de un sistema PWM de alta resolu-

ción. Este CI implementa una arquitectura original para el formador de pulsos, la

cual emplea menos elementos de retardo que otros esquemas para obtener los mis-

ma cantidad de pasos temporales discretos. Los elementos de retardo utilizados

presentan modificaciones con respecto al chip previo, resultando en un aumento

de la resolución temporal y mayor flexibilidad para su calibración [14]. Asimismo,

4Radiofrecuencia
5Field Programmable Gate Array
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Caṕıtulo 1. Introducción

se realiza un exhaustivo análisis de los datos obtenidos a partir de simulaciones

posteriores al diseño f́ısico, evaluando aspectos como potencia consumida, lineali-

dad en la generación de los ciclos de trabajo y cambios en la resolución temporal

ante variaciones en las condiciones de operación [12].

Los resultados experimentales del chip que implementa el PWM de alta reso-

lución se presentan en el Caṕıtulo 6. Las mediciones realizadas sobre los distin-

tos aspectos del formador de pulsos permitieron obtener su curva caracteŕıstica

y compensar los comportamientos no ideales, generando formas de onda con un

rango de error muy acotado respecto al valor programado. Los espectros medidos

mostraron un rango dinámico muy amplio y sin distorsión armónica apreciable,

demostrando una gran linealidad en la conversión digital a tiempo. Su evaluación

fue posible gracias a la utilización de una modulación digital sin distorsión en

banda base.

Tomando como base esta última, en el Caṕıtulo 7 se propone la implemen-

tación de una modulación PWM en transmisores digitales de RF, cuya carac-

teŕıstica de poseer una banda espectral libre de distorsión supone una ventaja

comparativa con respecto a otras técnicas. La arquitectura propuesta es discutida

junto con otras modulaciones PWM utilizadas en RF, presentando el resultado

de extensas simulaciones donde se analiza el impacto de la resolución temporal

y las relaciones entre las frecuencias involucradas [11]. Distintas variantes de la

modulación PWM presentada fueron implementadas en FPGA [13], cuyos resul-

tados experimentales ratifican los valores obtenidos en las simulaciones previas,

demostrando la validez del enfoque propuesto.

Finalmente, en el Caṕıtulo 8 se presentan las conclusiones generales de esta

tesis y los trabajos futuros que permiten continuar con esta ĺınea de investigación.

Los Apéndices A y B incluyen información adicional de los circuitos integrados

fabricados.
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Caṕıtulo 2

Sistemas de alta resolución

temporal

2.1. Introducción

La resolución en el dominio del tiempo de los sistemas microelectrónicos

puede convertirse en una gran limitación en su rendimiento, de acuerdo

al campo de aplicación de los mismos. La solución más directa es la implemen-

tación de esos circuitos en procesos más modernos, lo que puede convertirse en

prohibitivo desde el punto de vista económico. En este caṕıtulo se presentan di-

versas opciones para superar esta restricción utilizando un enfoque alternativo,

mediante bloques circuitales espećıficos que ampĺıan la resolución temporal y

pueden implementarse en cualquier proceso CMOS estándar: las ĺıneas de retar-

do. Al utilizar estos esquemas combinados con otros circuitos combinacionales y

secuenciales se pueden generar formas de onda cuyo incremento temporal mı́ni-

mo es del orden de los picosegundos, imposibles de lograr en circuitos sincrónicos

basados en una señal de reloj. A continuación se exhibe el estado del arte en las

arquitecturas utilizadas como formadores de pulso de alta resolución.

La modulación PWM tiene un gran campo de aplicación en los transmisores

de radiofrecuencia, donde la tendencia hacia transmisores multiestándar y recon-

figurables allana el camino para el diseño de arquitecturas totalmente digitales.

Por ello, en este caṕıtulo también se analiza la importancia de los sistemas de

alta resolución temporal en los nuevos esquemas de transmisión de RF. Se in-

9



2.2. Generación de intervalos temporales precisos

troducen algunos conceptos básicos de modulación, aśı como varias definiciones

referidas a la eficiencia del transmisor que involucran tanto al modulador como

al amplificador de potencia, necesarios para poder analizar los distintos enfoques

utilizados en la actualidad y comparar con el esquema propuesto en esta tesis.

2.2. Generación de intervalos temporales preci-

sos

Como se presentó en el Caṕıtulo 1, en los procesos modernos es preferible

codificar la información de las señales en el dominio temporal en oposición al

de tensión o corriente. Esto desplaza el problema de diseño hacia la generación

y/o medición de intervalos temporales precisos, mientras que las señales utiliza-

das pueden tener una cantidad limitada de niveles en amplitud. Si la señal es

binaria, puede emplearse con los circuitos digitales tradicionales como inverso-

res, compuertas lógicas, y las restantes celdas estándar utilizadas en el diseño de

circuitos integrados digitales. Sin embargo, en los sistemas digitales (amplitud y

tiempo discreto) la resolución temporal está limitada a un periodo de la señal de

reloj, Tclk = 1/fclk. Un enfoque para lograr alta resolución temporal basado en

sistemas con señal de reloj no es viable, ya que la potencia promedio disipada

por un inversor CMOS es función de la frecuencia del reloj y está dada por [1]

Pavg = CtotVDD
2fclk (2.1)

donde Ctot representa la capacidad total que debe cargarse o descargarse en cada

cambio de estado, y VDD es la tensión de alimentación. Para otras compuertas

lógicas más complejas, la disipación de potencia es similar e incorpora otra va-

riable: la actividad de conmutación (switching activity), que contempla tanto la

topoloǵıa de la compuerta como el comportamiento temporal en los distintos

nodos del circuito [4].

Los sistemas digitales de tiempo continuo, como los conversores tiempo/digital

(TDC1) y digital/tiempo (DTC2), son circuitos que permiten la cuantización del

1Time-to-Digital Converter
2Digital-to-Time Converter
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

tiempo en intervalos menores al periodo de reloj, cuyas arquitecturas de señal

mixta se basan en componentes digitales implementados mediante técnicas de

diseño analógico [7]. Cabe destacar que el flujo de diseño de CI es muy diferente

en cada caso. Los sistemas digitales se implementan utilizando lenguajes de des-

cripción de hardware (HDL3) de alto nivel, que permiten describir los circuitos

de acuerdo a su comportamiento o su estructura, asignando distintas jerarqúıas,

logrando aśı el diseño eficiente de sistemas muy grandes y complejos que integran

millones de transistores en un mismo chip. Esta metodoloǵıa posibilita la reuti-

lización de bloques entre diferentes procesos tecnológicos realizando muy pocas

modificaciones. La última afirmación no aplica para el diseño de circuitos integra-

dos analógicos, donde la mayoŕıa de las topoloǵıas circuitales deben adecuarse a

los parámetros espećıficos de cada tecnoloǵıa (cambios en la tensión de alimenta-

ción, tensión de umbral de los transistores, etc.). Los sistemas de tiempo continuo

comparten algunas ventajas del diseño de circuitos digitales, como la robustez

de la señal binaria ante perturbaciones (ruido, acoplamientos) y variaciones de

proceso, aunque el manejo de las señales continuas en el tiempo requiere de un

enfoque cuidadoso con conocimientos en diseño de circuitos analógicos [17].

Dentro de los sistemas de tiempo continuo que permiten aumentar la reso-

lución temporal, las ĺıneas de retardo (DL4) conforman un bloque fundamental

utilizado en la mayoŕıa de las implementaciones. En estos circuitos, la señal apli-

cada a la entrada se propaga por los n idénticos elementos de retardo (DE5) de

la ĺınea. Cada uno de ellos aporta un retardo temporal τ y están conectados

en serie, como se muestra en el esquema de la Figura 2.1. Aśı, en cada nodo

outi, correspondiente a la salida de la etapa DEi, se obtiene la señal de entrada

retardada por un intervalo temporal ∆t = iτ , donde 1 ≤ i ≤ n.

in

out1 out2 out3 outn

DE1 DE2 DE3 DE4 DEn

Figura 2.1: Ĺınea de retardo con n elementos y resolución temporal τ .

3Hardware Description Language
4Delay Line
5Delay Element
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2.2. Generación de intervalos temporales precisos

Las ĺıneas de retardo pueden caracterizarse teniendo en cuenta principalmente

dos aspectos [18]:

la resolución, definida como el menor incremento temporal discreto;

el rango, determinado por el máximo intervalo temporal que una señal

puede ser retardada.

Las caracteŕısticas nombradas delimitan los valores extremos que puede to-

mar el retardo ∆t, y a partir de ellas se revelan otras relaciones de compromiso

como, por ejemplo, mantener una buena linealidad entre el control de la DL

y el retardo producido, para lo cual se deben utilizar técnicas que consideren

la simetŕıa de los componentes f́ısicos y permitan alcanzar un buen empareja-

miento (matching) entre etapas, logrando una cuantización uniforme del tiempo.

Además, el elemento de retardo se debe diseñar cuidadosamente para minimizar

la sensibilidad ante variaciones de proceso, tensión y temperatura (PVT6), o de

forma alternativa contemplar mecanismos de calibración que permitan alcanzar

los valores de retardo nominales en todas las condiciones de trabajo, convirtiendo

en un gran desaf́ıo el diseño de una ĺınea de retardo con un amplio rango, elevada

resolución (mı́nimo τ), e insensible a variaciones PVT.

2.2.1. Elementos de retardo

En la Figura 2.1 se representó a cada DE con el śımbolo de un inversor

porque precisamente con ellos se realiza la implementación más directa de una

DL, con la adición de la letra griega τ indicando el valor temporal por el cual

se retrasa la señal de entrada (para este caso igual al tiempo de propagación

del inversor, τ = tp). La principal desventaja de este enfoque es que la señal

tiene una polaridad opuesta a la original en la mitad de las salidas de la DL.

Agrupando los inversores de a pares (formando buffers) se logra reestablecer

la polaridad de la señal de entrada [19, 20], aunque con el costo de duplicar

el mı́nimo valor temporal (τ = 2tp), disminuyendo entonces la resolución de

la DL. A pesar de esto, las ĺıneas de retardo basadas en inversores son muy

6Process-Voltage-Temperature
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

utilizadas en diseño digital cuando se requiere ecualizar señales en las redes de

distribución de reloj, dada su relativa facilidad para ser implementadas mediante

HDL. Otra posible solución a la alternancia de polaridad entre salidas es utilizar

DE diferenciales, construyendo de esta manera dos ĺıneas en paralelo: en una DL,

las salidas tienen la misma polaridad que la señal de entrada, mientras que en la

otra DL la polaridad está invertida [7, 21].

Existen otros esquemáticos similares que también utilizan inversores o buffers

en cadena como elementos de retardo. Algunos utilizan una estructura basada

en flip-flops tipo D (FF-D) como la mostrada en la Figura 2.2(a), donde los DE

son intercalados entre cada entrada D de los mismos retardando la propagación

de la señal, mientras que la señal de reloj los activa simultáneamente [22–24].

Este enfoque posee múltiples salidas {out1 : outn} en forma similar a la DL

mostrada en la Figura 2.1, mientras que existen otros esquemas con salida única.

Un ejemplo de estos últimos se muestra en la Figura 2.2(b), donde se emplea

una red de inversores e inversores triestado conectados en serie, los cuales son

agregados o desconectados del camino de la señal mediante una señal de control,

alterando aśı el retardo de propagación [25].

in

clk out1 out2 out3 outn−1 outn

(a)

in

out

d1 d2 d3

d1 d2 d3

(b)

Figura 2.2: Ĺıneas de retardo basadas en: (a) FF-D, y (b) Inversores triestado.

La resolución temporal de los sistemas presentados hasta el momento está li-

mitada por el tiempo de propagación tp del inversor de mı́nimas dimensiones, de-

pendiente del proceso CMOS utilizado. Entre las técnicas utilizadas para mejorar

la resolución por debajo de este valor se puede citar el método Vernier [26–28],

donde se utilizan dos DL con resolución temporal levemente distinta (τ1 y τ2,

respectivamente, con τ1 > τ2) y un esquema similar al de los FF-D explicado

anteriormente, como se muestra en la Figura 2.3(a). La DL adicional se coloca

en el camino de la señal de reloj, resultando en una resolución equivalente a

τeq = τ1 − τ2. Entre las desventajas de este enfoque se encuentran su reducido
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2.2. Generación de intervalos temporales precisos

rango en relación a la cantidad de componentes que emplea, requiriendo largas

ĺıneas de retardo que impactan en el área y el consumo de potencia del chip.

Otra técnica utilizada para cuantizar el tiempo en intervalos menores al retar-

do de un inversor de tamaño mı́nimo es la interpolación pasiva local [29,30]. En

ella se realiza una interpolación de la tensión a través del DE mediante resistores,

de tal forma que durante el intervalo temporal en que la señal transiciona entre

estados se generan nuevas señales en los nodos intermedios del divisor resistivo.

Mediante comparadores que detectan el punto medio de estas señales interpola-

das se puede lograr una resolución igual a una fracción del tiempo de propagación

del inversor, τ/F , siendo F el factor de interpolación (dado por el número de re-

sistores). Este valor no puede ser arbitrariamente elevado (generalmente F ≤ 4)

ya que a medida que se interconectan varios DE en serie, se incrementa la carga

en los nodos del circuito debido a los resistores [7, 19]. Aśı, el aumento en la

resolución es menor a F ya que τ aumenta. Otra caracteŕıstica a considerar es

que para lograr un espaciado equidistante entre las señales interpoladas se deben

usar distintos valores de resistencia, dadas las diferentes caracteŕısticas de los

transistores nMOS y pMOS, volviendo más compleja la tarea de ecualizar los

retardos. En la Figura 2.3(b) se muestra el esquema de una ĺınea de retardos

diferencial con interpolación resistiva (F = 2).

in1

in2
out1 out2 out3 outn-1 outn

τ1τ1τ1τ1τ1

τ2τ2τ2τ2τ2

(a)

inp

inn

outn1 outn2 outn3

outp1 outp2 outp3

(b)

Figura 2.3: Ĺıneas de retardo con resolución ampliada: (a) Método Vernier, y
(b) Interpolación pasiva.

2.2.2. Ajuste del retardo producido

La principal desventaja de utilizar al inversor de mı́nimas dimensiones como

elemento de retardo es su sensibilidad ante variaciones PVT, que provocan gran-
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

des desviaciones en la resolución temporal τ de los sistemas donde se emplea,

por lo que resulta fundamental compensar estos efectos. La manera en que se

realiza el control del retardo de propagación permite clasificar a los DE en dos

categoŕıas: controlados por una señal analógica o una palabra digital. Si bien

los primeros permiten obtener retardos temporales menores [31–33], su diseño

se debe realizar de forma cuidadosa para garantizar la integridad de las señales

analógicas de control. Éstas requieren de circuitos adicionales para su generación

(bomba de carga, filtro pasabajos) que resultan en esquemáticos más complejos,

sobre todo en los procesos CMOS modernos si se considera el paradigma presen-

tado en el Caṕıtulo 1 respecto a la precisión en el dominio de la tensión. Aśı,

la elección de un elemento de retardo con control digital está basada en: mayor

robustez e inmunidad al ruido, ya que solo emplea señales binarias; flexibilidad

y versatilidad, porque las topoloǵıas pueden ser adaptadas entre procesos sin

mayores cambios; y su programabilidad, que permite el control del DE por otros

bloques digitales del sistema implementados con HDL.

Dentro de las topoloǵıas más utilizadas para diseñar DE con control digi-

tal se destacan dos que permiten variar el retardo de propagación del inversor

CMOS: el inversor con corriente controlada (CSI7) y el inversor con carga capa-

citiva (SCI8). El comportamiento dinámico del inversor se puede modelar con un

circuito equivalente RC de primer orden, donde el retardo de propagación es fun-

ción de la resistencia equivalente y la capacidad de carga (un análisis detallado

del inversor se presenta en el Caṕıtulo 3). La estrategia CSI se basa en variar la

resistencia equivalente del inversor, mientras que en los esquemas SCI el tiempo

de propagación se modifica al variar la capacidad de salida.

En la Figura 2.4(a) se muestra la estructura básica de un DE-CSI [34]. El tiem-

po de bajada del primer inversor, formado por M1 y M2, es controlado mediante

un arreglo de transistores ubicados en el terminal de source de M1. Aplicando

una palabra binaria de n bits (se excluye el código 0) a los transistores de control

{M10,M11, ...,M1n} se modifica la resistencia del arreglo de nMOS, en serie con la

resistencia de encendido de M1, cambiando aśı el retardo de propagación en esa

transición. La Figura 2.4(b) muestra el esquemático circuital de un DE-SCI [35].

7Current-Starved Inverter
8Shunt-Capacitor Inverter
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inin outout

M1M1

M2M2

M10

M10

M11

M11

M1n

M1n
b0

b0
b1

b1
bn

bn

C0 C1 Cn

(a) (b)

Figura 2.4: Esquemáticos circuitales de (a) Inversor controlado por corriente,
DE-CSI, y (b) Inversor con carga capacitiva, DE-SCI.

En este caso los transistores {M10,M11, ...,M1n} actúan como interruptores con-

trolados por una palabra digital, permitiendo variar la capacidad de carga del

inversor, y en consecuencia, la respuesta temporal del elemento de retardo.

Ambas estrategias tienen sus ventajas y desventajas. Los ĺıneas de retardo ba-

sadas en CSI tienen un consumo de potencia ligeramente mayor que las cadenas

de inversores [36], pero mucho menor que en los métodos basados en incremen-

tar la capacidad de carga. Sin embargo, exhiben un comportamiento no lineal

entre el código de entrada y el retardo de propagación, directamente relacionado

con el cambio en la resistencia equivalente cuando se activan o desactivan los

transistores de control (conectados en paralelo), a lo que se agrega la interacción

entre las capacidades de los mismos. Las estructuras basadas en SCI tienen ma-

yor robustez ante variaciones de proceso y pueden producir intervalos de retardo

muy lineales en un amplio rango [25], aunque la utilización de grandes valores

de capacidad es muy costoso en términos de área del circuito integrado. En la

Sección 3.4.1 se introducen los criterios para la elección de los capacitores dentro

de las variantes disponibles en el proceso CMOS utilizado.

Existen otras topoloǵıas para realizar elementos de retardo programables, co-

mo las que usan esquemas CSI con espejo de corriente [37], matrices de inversores

triestado [25], compuertas de transmisión (transmission gate), tiristores o multi-

plexores [18,19,38]. Sin embargo, las técnicas CSI y SCI son las de mayor difusión

dada su versatilidad para ser adaptadas a los distintos procesos con ligeras mo-

dificaciones, como lo demuestran diversas publicaciones recientes (CSI y SCI en

65 nm [39], SCI en 32 nm [40], CSI en 14 nm [21], por citar algunos ejemplos).
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

Por esta razón fueron elegidas para diseñar un nuevo elemento de retardo, el cual

fue utilizado en dos circuitos integrados implementados en 130 nm durante el

transcurso de esta tesis, cuyas pautas de diseño y resultados experimentales son

presentados en los caṕıtulos siguientes.

2.2.3. Arquitecturas de PWM

Las ĺıneas de retardo son ampliamente utilizadas en CI para múltiples propósi-

tos, siendo un bloque fundamental en dispositivos de medición (TDC), osciladores

controlados por tensión (VCO), lazos de seguimiento de fase (PLL) o de retardo

(DLL), entre otros. El estudio llevado a cabo en esta tesis se orientó hacia los

conversores digital/tiempo (DTC), y dentro de ellos a los sistemas que permitan

generar pulsos de ancho variable con alta precisión en el dominio del tiempo.

Es decir, arquitecturas que puedan utilizarse como moduladores por ancho de

pulso de alta resolución (HRPWM9), cuya entrada sea una palabra digital que

represente el ciclo de trabajo de la señal de salida.

Las arquitecturas de HRPWM se aplican en diferentes campos de la electróni-

ca, como en convertidores CC-CC [41–43], y moduladores de radiofrecuencia ba-

sados en amplificadores conmutados, donde la resolución temporal es una de las

principales limitaciones [30, 44, 45]. Otra área donde los HRPWM son usados es

en amplificadores de audio clase D [46–49], para lograr alta fidelidad con niveles

bajos de distorsión y elevada eficiencia. El diseño de HRPWM involucra diversos

aspectos y relaciones de compromiso, donde una estrategia óptima debeŕıa lograr

las siguientes caracteŕısticas (o la mayor cantidad de ellas simultáneamente):

alta resolución temporal,

buena linealidad,

bajo consumo de potencia,

mı́nima área de silicio.

En la literatura se han propuesto diferentes topoloǵıas para generar una señal

de alta resolución con moduladores por ancho de pulso digitales (DPWM) [50–53].

9High-Resolution Pulse Width Modulation
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Los DPWM basados en contador son una imitación directa de un modulador

PWM analógico, donde un contador de n bits emula la forma de onda triangu-

lar o diente de sierra, y ese valor es comparado con el código digital K[n] para

producir la señal de salida, como se muestra en la Figura 2.5(a). Con esta ar-

quitectura se logra una excelente linealidad entre el código de entrada y el ciclo

de trabajo producido, donde la frecuencia de reloj requerida es fclk = 2nfpwm

para un DPWM de n bits operando a fpwm. Para un DPWM de alta resolución,

la implementación basada en contador puede ser inviable por sus exigentes res-

tricciones de temporizado y el elevado consumo de potencia. Por ejemplo, para

lograr 14 bits de resolución en un DPWM operando a fpwm = 250 kHz se necesita

un reloj de fclk = 4.1 GHz.

clk

K[n]
out

A

B

A > B

n-bits

Contador

(a)

clk

out1 2 . . . 2nM [n]
S

R
Q

DE1 DE2 DE3 DE2n

(b)

Figura 2.5: Arquitecturas de DPWM: (a) PWM basado en contador, y (b) PWM
basado en ĺıneas de retardo.

La arquitectura de DPWM basada en ĺıneas de retardo utiliza el tiempo de

propagación a través de 2n DE conectados en cascada para generar la señal

modulada, utilizando un multiplexor de 2n entradas y una señal de control M [n]

para seleccionar las diferentes salidas de los elementos de retardo. Finalmente, la

señal de reloj y la salida del multiplexor son combinadas utilizando un flip-flop

tipo SR (FF-SR) disparado por flanco como se muestra en la Figura 2.5(b). Esta

topoloǵıa no necesita una señal de reloj de alta frecuencia para generar la señal

HRPWM y es adecuada para aplicaciones de bajo consumo. Sin embargo, el área

usada del IC es una gran limitación aśı como también el ecualizado de las 2n

etapas de retardo, lo que afecta la linealidad de la conversión digital a tiempo.

Un tercer enfoque que combina ambas topoloǵıas es conocido como arqui-

tectura h́ıbrida, donde el esquema basado en contador se utiliza para lograr un

ajuste grueso, representando los bits más significativos (MSB10) del ciclo de tra-

10Most Significant Bits
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

bajo deseado, y el esquema basado en ĺıneas de retardo proporciona la resolución

temporal fina representando los bits menos significativos (LSB11). De esta mane-

ra se logra una relación adecuada entre el área de silicio utilizada y el consumo

de potencia del circuito.

clk

clk

MSB[m+ n− 1:n]

LSB[n− 1:0]

A

B

A > B

m-bits

Contador

pwm
1 2 . . . 2n

S

R

Q

DE1 DE2 DE3 DE2n

Figura 2.6: Arquitectura DPWM h́ıbrida.

clk

MSB

cnt

LSB

out1
out2
out3
out4

pwm

00 1

2

2 3 4 5

5

6 7

Figura 2.7: Formas de onda temporales en una arquitectura DPWM h́ıbrida.

La Figura 2.6 muestra un ejemplo de arquitectura DPWM h́ıbrida, mientras

que la Figura 2.7 grafica las formas de onda involucradas. El ciclo de trabajo de

una señal PWM codificada con 5 bits de resolución se puede generar utilizando un

contador de 3 bits para los MSB, mientras que para los 2 bits menos significativos

se puede utilizar un esquema como el de la Figura 2.5(b), con 4 elementos de

retardo que desfasan la señal de reloj clk en un intervalo τ = Tclk/4 cada uno. El

valor de ciclo de trabajo en el ejemplo es D = 0.6875, que al cuantizarlo con 5 bits

11Least Significant Bits
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2.2. Generación de intervalos temporales precisos

de resolución resulta en 22d = 10110b en sus representaciones decimal y binaria,

indicadas mediante los sub́ındices d y b respectivamente. Separando este número

binario en parte alta y baja, al contador se le aplica el valor MSB = 101b = 5d, en

tanto la señal que controla el multiplexor es LSB = 10b = 2d. Aśı, la señal de reloj

es retrasada en 2τ antes de ser aplicada al reset del FF-SR, resultando en la señal

pwm. La porción del ciclo de trabajo agregada mediante el esquema basado en

DL se indica en la Figura 2.7 con color rojo para mayor claridad (correspondiente

a la salida out2 de la DL).

Dentro de las arquitecturas de DPWM h́ıbridas, diversas alternativas han sido

implementadas. Un controlador DPWM para un convertidor CC es presentado

en [54], donde se utiliza un contador de 5 bits en conjunto con una ĺınea de retardo

de 4 bits para generar la señal PWM de alta resolución. El diseño fabricado en

180 nm tiene una complejidad media aunque poca versatilidad para adaptar a

otros procesos, ya que los DE son del tipo CSI analógico e involucra un DLL para

controlar los mismos. Una arquitectura más flexible puede encontrarse en [55],

donde se presenta un módulo DPWM programable con diversas caracteŕısticas

(múltiples salidas, control de tiempos muertos) que puede alcanzar una resolución

de hasta 12 bits, 3 de los cuales son aportados por una DL controlada por un

DLL analógico. Distintas variaciones sobre estos esquemas se pueden encontrar

en [56–60].

También existen otras variantes de DPWM implementadas en FPGA. Una

gran cantidad de éstas se basa en la capacidad de desfasar la señal de reloj en

pequeños intervalos mediante el módulo administrador de reloj digital (DCM12,

reemplazado por el MMCM13 en las versiones más modernas), provisto para

generar señales de distinta frecuencia a partir del reloj principal y sincronizar

el temporizado de los módulos y memorias, entre otras funciones [61–63]. Estas

arquitecturas se basan en las caracteŕısticas propias de cada FPGA, por lo que

no resultan en esquemas que se puedan generalizar y aplicar al diseño de circuitos

integrados de aplicación espećıfica (ASIC14). Sin embargo, existe otro grupo de

implementaciones en FPGA cuyas topoloǵıas śı pueden extrapolarse al diseño

12Digital Clock Manager
13Mixed-Mode Clock Manager
14Application Specific Integrated Circuit
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

de ASIC ya que se basan en ĺıneas de retardo, cuyos DE pueden ser compuertas

lógicas o celdas espećıficas de cada FPGA. En [64] se presenta un DPWM h́ıbrido

con dos señales de salida complementarias que incluyen tiempos muertos, con

una resolución de 5 bits dada por la estructura basada en contador y 5 bits con

la ĺınea de retardo, controlada por un DLL digital. Otras alternativas, como las

presentadas en [65–67] utilizan una combinación de los DE presentes en la FPGA

con las distintas fases de la señal de reloj para ampliar la resolución de la señal

DPWM.

Por último, es importante mencionar que existen algunos microcontroladores

comerciales que incluyen moduladores HRPWM como periféricos, como los pro-

cesadores de la ĺınea TMS320 de Texas Instrument [68], o los microcontroladores

de la familia XMC4000 de Infineon [69]. Por todo lo expuesto, puede concluirse

que la generación de señales moduladas por ancho de pulso con alta resolución

temporal es un campo de gran interés en el ámbito académico y también en la

industria, donde pueden encontrarse múltiples aplicaciones. Parte de los trabajos

realizados en esta tesis se orientaron al diseño de un HRPWM con arquitectura

h́ıbrida, cuya resolución esté dada por un elemento de retardo programable como

los presentados en el apartado previo.

2.3. Transmisores de radiofrecuencia

Los equipos electrónicos usados de forma cotidiana, tales como smartphones,

tablets y computadoras portátiles, realizan distintas funciones para las cuales ne-

cesitan transmitir y recibir una enorme cantidad de información (texto, audio,

imagen, video). Usualmente, cada uno de estos dispositivos electrónicos tiene la

capacidad de soportar diferentes estándares de comunicación, como GSM, UMTS

(3G), LTE (4G), WLAN, Bluetooth, entre otros. En consecuencia, el diseño de

arquitecturas de radiofrecuencia donde deben coexistir varios estándares se con-

vierte en un gran desaf́ıo debido a las diferentes especificaciones que impone cada

uno de ellos, con el objetivo común de incrementar la eficiencia energética para

maximizar la vida útil de la bateŕıa, además de intentar obtener costo y tamaño

mı́nimos.
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Figura 2.8: Diagrama en bloques de un transmisor de RF genérico.

En la Figura 2.8 se muestra el esquema de un transmisor de RF convencional,

para un único estándar, que consta de los siguientes bloques:

Procesamiento digital, donde la información a transmitir es procesada y

codificada;

D/A, que convierte los datos digitales en una señal analógica;

Filtro pasabajos, utilizado para reducir las réplicas espectrales de la señal

analógica y limitar el ancho de banda;

Modulador, donde se realiza la conversión de frecuencias y se traslada la

información a una determinada banda de RF;

Amplificador de potencia (PA15), encargado de amplificar de forma eficiente

la señal de RF que es aplicada a la antena.

Filtro pasabanda, utilizado para remover la potencia fuera de la banda de

interés, causada por no linealidades en las etapas de modulación y ampli-

ficación.

Los circuitos integrados de RF generalmente combinan transmisor y recep-

tor en la misma arquitectura (denominada transceptor), siendo el esquema del

receptor similar al de la Figura 2.8 pero en sentido inverso: la señal recibida en

la antena es aplicada a un amplificador de bajo ruido, demodulada, filtrada y

digitalizada por medio de un conversor analógico/digital [70,71]. La manera más

sencilla de implementar un transmisor de RF multiestándar es combinando varios

15Power Amplifier
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

transmisores, cada uno de los cuales está optimizado para un estándar distinto,

mientras que un bloque único de procesamiento digital controla la información a

enviar y el encendido de los transmisores [7]. Al recorrer los bloques de la Figu-

ra 2.8 desde la generación de la información hasta su transmisión inalámbrica, se

puede suponer que la implementación de componentes reconfigurables permitiŕıa

reutilizarlos para distintos estándares. Por ejemplo, si el filtro pasabajos tuviera

una frecuencia de corte ajustable se podŕıa utilizar una cadena única de DSP +

DAC + Filtro, y a continuación los bloques espećıficos de cada estándar. El mis-

mo razonamiento aplica a las etapas de modulación y amplificación, aunque la

flexibilidad en estas supone un trabajo más arduo dado la variedad de parámetros

entre estándares (frecuencia de operación, ancho de banda y potencia de salida).

Considerando los desaf́ıos planteados y las ventajas de plataformas reconfi-

gurables, la tendencia actual en los transmisores de RF es extender el dominio

digital hasta las proximidades de la antena, reduciendo asimismo la compleji-

dad de los circuitos analógicos (filtros, mezcladores, conversores) y aprovechando

las ventajas del escalado tecnológico en los circuitos integrados CMOS [72–74].

Aśı, el diseño de arquitecturas para transmisores de RF totalmente digitales está

orientada a reducir el consumo de potencia, integrar los distintos bloques del

sistema en un mismo chip y aportar la mayor versatilidad posible para el manejo

de múltiples estándares de comunicaciones. Por otra parte, la potencia de RF

generada debe ser la adecuada, reduciendo al mı́nimo las componentes espectra-

les fuera de la banda asignada. Además, el ruido de cuantización inducido por

la limitada resolución en la codificación de la señal de banda base empeora el

espectro resultante. Aśı, los sistemas de alta resolución temporal se convierten en

bloques fundamentales en el rendimiento de los transmisores de RF: los TDC, que

convierten magnitudes temporales a un código digital, son utilizados para me-

dir intervalos temporales muy pequeños y controlar la generación de las señales

de alta frecuencia [6]; mientras que las arquitecturas que realizan la operación

inversa (los DTC, que producen una señal digital de tiempo continuo cuando

a su entrada se aplica una palabra digital) son usadas para generar pulsos con

intervalos temporales muy precisos [7].

En esta tesis se propone una nueva modulación, apta para ser utilizada en
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2.3. Transmisores de radiofrecuencia

una arquitectura digital para la transmisión de RF. La modulación propuesta

se basa en señales PWM de alta resolución, las cuales pueden ser generadas

mediante los circuitos presentados en las secciones previas. Los detalles de la

técnica desarrollada, y una comparativa minuciosa con otras modulaciones PWM

utilizadas en transmisores digitales se presentan en el Caṕıtulo 7. A continuación

se introducen algunos conceptos necesarios para delimitar el alcance del trabajo

realizado.

Se entiende por modulación al proceso de transferir la información de una

señal de banda base m(t), moduladora, a una señal pasabanda de RF s(t), por-

tadora, cuyo espectro está concentrado en ±fc, donde la frecuencia de portadora

fc se selecciona de forma tal que s(t) se propague a través de un determinado

canal de comunicación [75]. Mediante la modulación, uno o más parámetros de la

señal portadora sinusoidal (amplitud, frecuencia y fase) se modifican en función

de la señal de banda base [76].

Una señal modulada pasabanda se puede representar como

v(t) = Re{g(t)ejωct} (2.2)

donde g(t) es la envolvente compleja de v(t) y ωc = 2πfc, siendo fc la frecuencia

de portadora asociada [75]. La señal compleja g(t) que modula al fasor ejωct puede

ser representada mediante coordenadas cartesianas (2.3a) o polares (2.3b):

g(t) = I(t) + jQ(t) (2.3a)

g(t) = A(t)ejθ(t) (2.3b)

Usando las expresiones de (2.3), es posible plantear las siguientes equivalencias:

A(t) =
√

I(t)2 +Q(t)2 (2.4a)

θ(t) = arctan

(

Q(t)

I(t)

)

(2.4b)

I(t) = A(t) cos(θ(t)) (2.4c)

Q(t) = A(t) sen(θ(t)) (2.4d)
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Caṕıtulo 2. Sistemas de alta resolución temporal

Aśı, la señal modulada v(t) se puede expresar como:

v(t) = I(t) cos(ωct) −Q(t) sen(ωct) (2.5a)

v(t) = A(t) cos(ωct + θ(t)) (2.5b)

La expresión (2.5a) es la representación cartesiana de la señal modulada, y las

señales I(t) y Q(t) son llamadas componentes en fase (in-phase) y en cuadratura

(quadrature), respectivamente. La expresión (2.5b) es la representación polar de

v(t), donde A(t) contiene la información de amplitud de la señal compleja g(t)

y θ(t) la información de fase, pudiéndose indicar también como A(t) = |g(t)| y

θ(t) = ∠g(t). Dado que g(t) es una señal de banda base, también lo son I(t),

Q(t), A(t), y θ(t). El factor ejωct indica un desplazamiento del espectro G(f)

desde banda base hacia la frecuencia fc, proceso conocido como heterodinado o

conversión de frecuencia.
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Figura 2.9: Arquitecturas genéricas de los transmisores de RF: (a) Modulación
IQ, (b) Modulación Polar.

Las arquitecturas genéricas de los transmisores de RF que implementan las

expresiones de (2.5) se muestran en la Figura 2.9: en (a), el procesamiento en

banda base obtiene las señales en cuadratura I(t) y Q(t) a partir de m(t), las

cuales son multiplicadas por sendas portadoras desfasadas 90◦ resultando en la

señal vIQ(t); mientras que en (b) se generan A(t) y θ(t) en función de la señal

moduladora, donde la componente angular es utilizada para modular en fase la

portadora, y la multiplicación de ésta con la componente de amplitud resulta en

vP (t).

La eficiencia del transmisor depende en gran medida de la eficiencia del am-

plificador de potencia de radiofrecuencia. Ésta se define como la relación entre la
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potencia de salida promedio a la frecuencia fundamental y el consumo de poten-

cia en corriente continua del PA [77]. La potencia promedio Po es un parámetro

directamente relacionado con la señal de RF aplicada: si ésta tiene una envolven-

te constante (por ejemplo una señal modulada en fase), la potencia es la misma

que si no existiera modulación. Aśı, se puede definir una potencia de salida pa-

ra una envolvente constante, como también una potencia pico de la envolvente

(Peak Envelope Power, PEP) definida como la potencia disipada en la carga si la

envolvente se mantiene en su máximo valor. El valor de PEP puede ser mucho

mayor que Po, y ambas magnitudes son factores muy importantes en el diseño

de los amplificadores de potencia, relacionadas mediante la PAPR = PEP/Po,

Peak to Average Power Ratio.

Las señales de RF producidas por las modulaciones digitales utilizadas en los

sistemas de comunicaciones inalámbricos tienen una elevada PAPR, provocando

que los PA lineales operen en regiones de baja eficiencia. En estas modulaciones,

la señal digital (discretizada en tiempo y con un número finito de amplitudes) se

mapea sobre un número finito de puntos del plano complejo, graficado mediante

el diagrama de constelación. Cada punto del diagrama se conoce como śımbolo

digital, con valores determinados de magnitud y fase [78]. La trayectoria de un

punto a otro de la constelación determinará las variaciones en la envolvente de

la señal de RF, las cuales impactan directamente en el desempeño del PA. Si la

trayectoria entre dos puntos es circular, la amplitud de la envolvente compleja es

constante y la PAPR = 1. Esta situación seŕıa la más favorable para el amplifi-

cador desde el punto de vista de la potencia, pero necesitaŕıa un ancho de banda

muy grande y seŕıa ineficiente en términos de capacidad del canal de comunica-

ciones. En la práctica, la señal digital es filtrada para limitar el ancho de banda de

la misma y disminuir la interferencia entre śımbolos (ISI, Intersymbol interferen-

ce), efecto que sucede al intentar transmitir un pulso rectangular por un sistema

limitado en banda como el canal de comunicaciones. Los filtros utilizados para la

conformación del pulso (pulse shaping) suavizan las transiciones de la señal en el

dominio del tiempo, confinando el espectro en una forma rectangular [70]. Gene-

ralmente se aplican filtros de coseno alzado, cuya respuesta al impulso es similar

a una función sinc y en su expresión contienen un parámetro llamado roll-off, qué
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Figura 2.10: Componentes en fase I(t) y cuadratura Q(t) de las señales QPSK
(rojo), y QPSK filtrada (azul).

indica cuán cercano es aquella a una sinc ideal. Para graficar estos conceptos, en

la Figura 2.10 se muestra una señal compleja modulada con QPSK (Quadrature

Phase Shift Keying) en el dominio del tiempo, separada en sus componentes I(t)

(arriba) y Q(t) (abajo), sin filtrar y luego de ser aplicada a un filtro de coseno

alzado con roll-off = 0.35 (en colores rojo y azul, respectivamente).

La modulación QPSK codifica dos bits en cada śımbolo, teniendo entonces

cuatro estados posibles, los que pueden observarse en el diagrama de constelación
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Figura 2.11: (a) Diagrama de constelación, y (b) Espectro en frecuencia para las
señales QPSK (rojo) y QPSK filtrada (azul).
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de la Figura 2.11(a) con asteriscos de color negro. Para la QPSK ideal, las tran-

siciones se indican mediante los trazos rojos, mientras que las trayectorias entre

śımbolos de la QPSK filtrada se muestran con color azul. En la Figura 2.11(b)

se grafican los espectros de ambas señales.

Agrupando una cantidad l de bits de la señal digital de entrada, es posible

generar una modulación con M = l2 śımbolos digitales con una combinación

única de amplitud y fase, conocida como modulación de amplitud en cuadratura

(QAM, Quadrature Amplitude Modulation). Por ejemplo, la modulación 16-QAM

utiliza 16 śımbolos donde cada uno de ellos transmite la información de una

palabra binaria de 4 bits. De esta forma, se puede incrementar la velocidad de

transmisión sin aumentar el ancho de banda (las modulaciones 64-QAM, 128-

QAM y 256-QAM son ampliamente utilizadas por los distintos estándares de

comunicaciones). La desventaja de emplear constelaciones más densas es que los

puntos están cada vez más cerca entre śı, dificultando la detección del śımbolo

en el demodulador y haciendo los sistemas más sensibles al ruido. Además las

variaciones de envolvente son mayores (alta PAPR), requiriendo el uso de PA

muy lineales, los cuales ven reducida su eficiencia ya que trabajan en su máxima

capacidad de potencia solo en los picos de la envolvente.

Diferentes enfoques se han propuesto para mejorar la eficiencia del ampli-

ficador de potencia. Una de ellas es el seguimiento de la envolvente (envelope

tracking, ET) donde la tensión de alimentación de un PA lineal es variada de for-

ma dinámica con conmutadores, permitiendo que el amplificador de RF opere de

modo lineal en el rango necesario (sin demasiado margen) y con menor consumo

de potencia que si el mismo fuera alimentado con una fuente de valor fijo [79].

Generalmente se utiliza un detector de envolvente para controlar un convertidor

CC-CC, el cual no tiene que replicarla con gran precisión, e incluso puede imple-

mentarse utilizando una fuente de alimentación con sólo algunos niveles discretos

de tensión. Sin embargo la eficiencia, que puede alcanzar valores cercanos a los

teóricos para la potencia máxima del PA (78.5 % para un amplificador lineal clase

B), se reduce considerablemente cuando decrece la potencia de salida del PA [80].

Dado que el ancho de banda de la señal A(t) tiene un ancho de banda varias veces

mayor que el de la señal modulada v(t), un problema t́ıpico en esta topoloǵıa es
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el ancho de banda del controlador de la fuente de alimentación del PA [81]. Otro

aspecto a considerar es la variación de parámetros del PA (ganancia, ancho de

banda, fase de salida) ante cambios en la tensión de alimentación, para lo cual

se aplican distintos métodos de linealización y predistorsión [82].

Otra técnica muy utilizada para mejorar la eficiencia en los amplificadores

utilizados con modulaciones multinivel es la eliminación y restauración de envol-

vente (Envelope Elimination and Restoration, EER), introducida originalmente

por Kahn [83] como una alternativa para transmisores de banda lateral única.

En ella se combina un PA no lineal para la señal de RF con un PA lineal para

la envolvente, logrando un sistema de amplificación muy eficiente. Su estructura

t́ıpica consta de un limitador que elimina la envolvente y convierte a la señal de

entrada en una señal de envolvente constante, permitiendo que la señal modulada

en fase pueda ser amplificada eficientemente por un PA clase C, D, E o F. La

modulación de amplitud es restaurada en la última etapa de amplificación, me-

diante la modulación de la fuente de alimentación del amplificador de RF, el cual

puede ser un amplificador de potencia conmutado (switching-mode power ampli-

fier, SMPA). Las principales causas de degradación en la linealidad son debido

a retardos diferentes entre las trayectorias de amplitud y fase, el posible filtrado

pasabajos de la envolvente debido a un ancho de banda limitado del amplificador,

y distorsión AM-PM [84,85] (Amplitude modulation to phase modulation, distor-

sión producida en los amplificadores cuando cambios en la amplitud de la señal

provocan desplazamientos adicionales de fase [78]). Esta arquitectura utiliza la

modulación polar presentada anteriormente, y en ocasiones es llamada con ese

nombre en la bibliograf́ıa.

En los últimos años, un enfoque diferente se ha presentado con la inten-

ción de mejorar la eficiencia de los transmisores de RF: la operación en modo

ráfaga [86], donde la información de amplitud se codifica en una señal binaria

unipolar o bipolar, utilizando modulación por ancho de pulso [87] o modulación

delta-sigma (∆Σ) [88]. La multiplicación de esta señal binaria con la portadora

modulada en fase produce un tren de pulsos con envolvente constante, adecuada

para ser amplificada de forma muy eficiente: cuando la señal de RF está en nivel

bajo, no existe consumo de potencia; mientras que el PA puede diseñarse para

29



2.3. Transmisores de radiofrecuencia

un rendimiento óptimo durante el nivel alto, pudiendo utilizarse amplificadores

lineales [89, 90] o SMPAs [30, 91].

La codificación de la información de amplitud mediante moduladores PWM

tiene varias ventajas sobre los moduladores ∆Σ, ya que los primeros no requieren

ningún camino de realimentación haciéndolos más robustos y estables. Por otro

lado, los formadores de pulsos con ancho variable pueden ser implementados

utilizando elementos de sistemas de tiempo continuo, como las ĺıneas de retardo

presentadas en la sección previa, consiguiendo una resolución temporal más alta

que la brindada por la señal de reloj [7]. Además, las ráfagas relativamente largas

obtenidas con la modulación PWM (de periodo fijo Tpwm) son más adecuadas para

ser amplificadas con un SMPA [92] que las provenientes de un ∆Σ, cuyo periodo

Ts generalmente es mucho menor que Tpwm.

Existen distintas variantes de modulación PWM aplicada a los transmisores

de RF con arquitectura polar. En esta tesis usaremos como referencia dos de ellas

cuya señal digital de RF resultante es bipolar (±1) o toma tres niveles lógicos (1,

0, −1), y puede ser amplificada mediante un SMPA de alta eficiencia: Baseband

PWM, donde la modulación PWM se realiza sobre la amplitud de la señal de

banda base, y la señal de RF se obtiene multiplicando aquella con una señal

portadora cuadrada, modulada en fase; y RF-PWM, en la cual la envolvente de

banda base es predistorsionada y utilizada para modular el ancho de pulso de

la portadora modulada en fase, obteniéndose una fpwm igual a la frecuencia de

la portadora. La comparativa de estas técnicas con la modulación propuesta se

presenta en el Caṕıtulo 7.
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Caṕıtulo 3

Integración de una ĺınea de

retardo programable

3.1. Introducción

En este caṕıtulo se presenta el diseño de una ĺınea de retardo programable

con control digital y su implementación en un proceso CMOS estándar

de 130 nm. La topoloǵıa propuesta para el elemento de retardo es una novedosa

configuración que combina dos estrategias conocidas para generar retardos tem-

porales: el inversor con carga capacitiva y el inversor con corriente controlada.

Utilizando la primera de éstas se logra una relación lineal y monótona entre el

retardo generado y la palabra digital de entrada, mientras que la restante permi-

te calibrar la resolución del DE dentro de un cierto rango y mejorar el matching

entre etapas, compensando ante posibles variaciones.

A continuación se exhibe un análisis del inversor CMOS y su modelo equiva-

lente durante la conmutación, el cual es usado como base para plantear un modelo

equivalente simplificado del elemento de retardo propuesto. A partir del mismo se

presentan los criterios de diseños utilizados para estimar el dimensionamiento de

los dispositivos intervinientes en el DE y algunas relaciones entre ellos. Luego se

comentan detalles espećıficos de implementación del chip (denominado CI-DL),

como la lógica utilizada para controlar la ĺınea de retardo, y la disposición f́ısica

o layout del DE y del circuito integrado fabricado, el cual permite una resolución

temporal de 295 ps y un retardo programable máximo de 45 ns. Las mediciones
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3.2. El inversor CMOS

del CI-DL y una implementación experimental del mismo en una arquitectura

PWM de alta resolución se presentan en el Caṕıtulo 4.

3.2. El inversor CMOS

El inversor CMOS (Figura 3.1) es el núcleo de todos los diseños digitales.

Extrapolando los resultados obtenidos en su análisis pueden diseñarse estructuras

más complejas, tales como compuertas lógicas o elementos de retardo, entre otras.

Los circuitos integrados presentados en esta tesis fueron implementados en la

tecnoloǵıa GlobalFoundries (GF) 130 nm, donde las dimensiones del transistor

mı́nimo son las siguientes: largo del canal L = 0.12 µm y ancho del canal W =

0.16 µm, tanto para los transistores nMOS como para los pMOS. La tensión de

alimentación utilizada es VDD = 1.2 V. Los circuitos digitales generalmente son

diseñados utilizando dispositivos con las mı́nimas dimensiones permitidas por el

proceso, ya que permiten conseguir la implementación de menor área y el mejor

desempeño dinámico. A continuación se realizará un breve análisis del inversor

mı́nimo en el proceso GF 130 nm.

in out

Mp

Mn

Figura 3.1: Esquemático del inversor CMOS.

3.2.1. Modelo equivalente del inversor

El retardo de propagación de una red RC de primer orden (Figura 3.2) se

define como el tiempo necesario para que la tensión de salida vout alcance el 50 %

del valor V , cuando la señal presente en la entrada vin(t) es una onda cuadrada

32



Caṕıtulo 3. Integración de una ĺınea de retardo programable

vin

voutR

C

Figura 3.2: Circuito RC de primer orden.

entre 0 y V . La expresión de la tensión de salida está dada por:

vout(t) = V (1 − e−t/RC) (3.1)

a partir de la cual se puede despejar el tiempo de propagación:

tRC = ln(2)RC = 0.69RC. (3.2)

Una situación análoga puede plantearse al analizar el comportamiento dinámi-

co del inversor modelándolo como un circuito equivalente RC. Utilizando el mo-

delo simplificado del transistor MOS, con una resistencia infinita de apagado y

una resistencia finita de encendido, el tiempo de propagación en cada transición

está dado por la resistencia equivalente y la capacidad de carga equivalente a la

salida [4]:

tp = 0.69ReqCeq (3.3)

Ceq está compuesta por la capacidad de salida del propio inversor, la ca-

pacidad de entrada de los bloques siguientes y la capacidad de los cables

usados para la interconexión entre bloques.

Req es la resistencia equivalente del transistor activo en cada transición:

Req−n para el tpHL (tiempo de propagación cuando la salida transiciona

desde el nivel lógico 1 a 0), y Req−p para el tpLH (tiempo de propagación

cuando la salida conmuta desde 0 a 1).

tp se define como el promedio de ambos valores: tp =
tpHL + tpLH

2

Asumiendo que la capacidad de carga Ceq es idéntica para ambas transiciones,
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3.2. El inversor CMOS

las resistencias equivalentes de ambos transistores deben ser aproximadamente

iguales para ecualizar los tiempos de propagación tpHL y tpLH . La resistencia de

un transistor en conmutación Ron es variante en el tiempo y depende del punto de

operación del transistor. Una estrategia para obtener una resistencia equivalente

Req es usar el valor promedio de la Ron entre los puntos extremos del intervalo

de interés, por ejemplo, para valores de tensión VDS entre VDD y VDD/2 en el

transistor nMOS, considerando su uso para obtener tpHL.

Req ≈
Ron|VDD

+ Ron|VDD/2

2
(3.4)

En la Figura 3.3(a) se grafica la dependencia de ID−n con respecto a VDS para

un transistor nMOS de mı́nimas dimensiones (L = 0.12 µm, Wn = 0.16 µm),

con tensión de gate VGS = VDD. A partir de la relación entre la tensión VDS y la

corriente ID−n puede obtenerse la resistencia Ron−n, graficada en la Figura 3.3(b).
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Figura 3.3: Curvas del nMOS mı́nimo en función de VDS: (a) ID−n, y (b) Ron−n.
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Figura 3.4: Curvas del pMOS mı́nimo en función de VDS: (a) ID−p, y (b) Ron−p.
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Caṕıtulo 3. Integración de una ĺınea de retardo programable

Las gráficas correspondientes a la corriente ID−p y la resistencia Ron−p del

transistor mı́nimo pMOS se muestran en las Figura 3.4(a) y Figura 3.4(b), res-

pectivamente. Observando las curvas de corriente en ambos dispositivos puede

apreciarse que la corriente máxima en el transistor pMOS es menor a la obtenida

con el nMOS, principalmente debido a las diferencias entre la movilidad de los

electrones µn y la movilidad de los huecos µp, lo cual se ve reflejado en los valores

respectivos de Ron. Empleando la Ecuación 3.4 para los valores de resistencia

obtenidos en cada tipo de transistor:

Req−n =
Ron−n|1.2V + Ron−n|0.6V

2
= 11.94 kΩ (3.5)

Req−p =
Ron−p|1.2V + Ron−p|0.6V

2
= 38.68 kΩ (3.6)

De la expresión anaĺıtica de la Req [4] se deriva que la resistencia equivalente

es inversamente proporcional a la relación W/L del transistor. Si se desea ecuali-

zar los tiempos de propagación utilizando las resistencias equivalentes de ambos

dispositivos halladas en (3.5) y (3.6), se debe dimensionar el ancho Wp con una

relación rRE respecto a Wn:

rRE =
Wp

Wn
≈ Req−p

Req−n
= 3.24, (3.7)

y para el caso del transistor nMOS mı́nimo, el transistor pMOS debe dimensio-

narse con:

Wp = rREWn = 518 nm (3.8)

Realizando una simulación transitoria de una cadena de inversores CMOS

con las dimensiones calculadas (L = 0.12 µm, Wn = 0.16 µm, Wp = 0.51 µm),

se logran los parámetros temporales de la Tabla 3.1 que corroboran el análisis

realizado.

tpLH tpHL tr tf

22.27 ps 22.3 ps 30.15 ps 29.68 ps

Tabla 3.1: Valores temporales del inversor mı́nimo ecualizado.
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3.2. El inversor CMOS

A partir de estos valores, puede estimarse el valor de la capacidad equivalente

Ceq para el inversor mı́nimo ecualizado en cascada:

Ceq =
tp

0.69Req

= 2.71 fF (3.9)

3.2.2. Análisis de sensibilidad del inversor mı́nimo

Al inversor mı́nimo con flancos ecualizados se le aplicó un análisis de Mon-

tecarlo (200 corridas) para evaluar la dispersión del tiempo de propagación de

acuerdo a las variaciones aleatorias de los parámetros de los dispositivos. El histo-

grama resultante se muestra en la Figura 3.5. El tiempo de propagación promedio

es τµ = 22.39 ps (valor que tiende al tiempo de propagación de la Tabla 3.1 al ele-

varse el número de corridas), la desviación estandar es στ = 1.82 ps y la relación

entre ambas στ/τµ = 0.08.
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Figura 3.5: Histograma del tiempo de propagación del inversor mı́nimo.

Por otro lado, para evaluar la sensibilidad del inversor mı́nimo ecualizado an-

te variaciones PVT se realizó la simulación transitoria en los distintos corners,

cuyos resultados se resumen en la Tabla 3.2. Los corners son condiciones extre-

mas de operación y de proceso en donde se evalúa el funcionamiento del CI. Las

desviaciones máximas del proceso de fabricación se modelan bajo las denomina-

ciones SS y FF : la primer letra representa al transistor nMOS y la segunda al

pMOS, donde F (fast, rápido en inglés) engloba la condición de los valores de
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Caṕıtulo 3. Integración de una ĺınea de retardo programable

los parámetros del proceso que resulta en dispositivos más rápidos (mayor movi-

lidad de los portadores, menor tensión de umbral, etc.), mientras que S (slow)

reúne los valores que hacen al transistor más lento. Las variaciones de tensión de

alimentación utilizadas fueron de ±10 % sobre el valor nominal, y para la tem-

peratura se usaron como valores extremos 125◦C y −40◦C. La condición t́ıpica

utilizada para todas las simulaciones de esta tesis fue una temperatura de 25◦C,

tensión de alimentación de 1.2 V y proceso TT (typical-typical), a menos que se

aclare lo contrario.

En la tabla puede apreciarse que al utilizar dimensiones mı́nimas se produce

una dispersión muy grande del tiempo de propagación ante variaciones de proce-

so, desde +52.0 % a un −33.2 %, dada la naturaleza de las técnicas de fabricación

de los dispositivos [1], y un poco menores pero significativas ante variaciones de

tensión y temperatura. Además, los efectos de canal corto son más evidentes

en estas dimensiones. Por estas razones, en el diseño del elemento de retardo

propuesto se evitará el uso de dimensiones mı́nimas.

Valor T́ıpico
Proceso Voltaje Temperatura

SS FF 0.9VDD 1.1VDD 125◦C −40◦C

22.3 ps 33.9 ps 14.9 ps 25.9 ps 19.8 ps 24.9 ps 19.6 ps

∆tp ( %) 52.0 % −33.2 % 16.1 % −11.2 % 11.6 % −12.1 %

Tabla 3.2: Cambio en el tiempo de propagación ante variaciones PVT.

3.3. Elemento de retardo propuesto

A partir de (3.3) se deduce que el tiempo de propagación del inversor pue-

de modificarse cambiando Req o Ceq. Las técnicas que utilizan capacidades a la

salida del inversor para alterar el valor del retardo son englobadas bajo la deno-

minación SCI, donde el retardo de propagación puede variarse de forma lineal

con la variación de capacidad agregada. Agregando distintas cargas capacitivas

a la salida mediante transistores actuando como llaves, se puede obtener un ele-

mento de retardo programable. Las topoloǵıas que utilizan transistores en serie

con el inversor para variar la Req son ubicadas dentro de la categoŕıa CSI, donde
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3.3. Elemento de retardo propuesto

el transistor adicional actúa como una resistencia en serie con la resistencia de

encendido que presenta el transistor activo, limitando la descarga de la capacidad

Ceq del inversor. Un DE programable de forma digital que combina las técnicas

CSI y SCI fue diseñado, el cual se muestra en la Figura 3.6.

inDEi outADEi

outBDEiv1

M1

M2

M3

MD0 MD1 MD2 MD3C0 C1 C2 C3
d0 d1 d2 d3

MA0 MA1 MA2

a0 a1 a2

REGISTROS DEi

Ai = {a2a1a0}
Di = {d3d2d1d0}

Figura 3.6: Esquemático circuital del elemento de retardo.

En cada una de las etapas DEi puede lograrse un retardo temporal de alta

resolución que vaŕıa linealmente con el registro de control de 4 bits Di = {d3:d0},

cuyo efecto es modificar la capacidad de carga efectiva del inversor formado por

los transistores M1 y M2. El arreglo de capacitores C3:C0 está pesado de forma

binaria, donde C0 equivale a la capacidad unitaria Cu, C1 = 2Cu, C2 = 4Cu,

y C3 = 8Cu. Los capacitores son controlados por los transistores de selección

MD3:MD0 que actúan como interruptores agregando carga al nodo de salida del

inversor. La resolución del retardo agregado puede ajustarse de forma precisa

modificando la corriente de salida del inversor mediante el registro de calibración

de 3 bits Ai = {a2:a0}, que gobierna la activación de los transistores nMOS

MA2:MA0, cuyas dimensiones son también pesadas en progresión binaria. Estos

transistores solo afectan el flanco descendente de la señal de salida, cuando M1

está encendido y la salida transiciona desde un nivel lógico alto a uno bajo.

Agrupando los DE de a pares es posible cambiar ambos flancos de la señal de

la misma manera, obteniendo una forma de onda retrasada un tiempo preciso

en ambos flancos y cuya pendiente puede ser optimizada utilizando un buffer

rápido.
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inDEi

outADEi

outBDEi

tensión umbral de DEi+1

ττ

15τ

tDE

D = 0
D = 1
D = 2

. . .

D = 15

A
=
7

A
=
0

∆ti

t

t

t

Figura 3.7: Formas de onda temporales de las señales en el elemento de retardo
DEi.

El retardo a la salida de cada DEi está dado por:

∆ti = tDE +Diτ (3.10)

donde tDE es el retardo temporal mı́nimo (retardo de propagación del DE cuando

Di = 0), τ es la resolución (mı́nimo paso de retardo) y Di es el valor del registro

programable, variable entre 0 y 24 − 1 = 15 (posibles cambios de la carga). En

la Figura 3.7 pueden observarse las formas de onda en la entrada y las salidas

del elemento de retardo ante diferentes valores del registro de control Di. El

sombreado gris indica la variación causada por la acción del registro Ai, que

modifica ligeramente la pendiente del flanco descendente de outADEi
y también
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3.3. Elemento de retardo propuesto

vaŕıa la resolución τ del elemento de retardo en un porcentaje similar. El resaltado

verde muestra el retardo programable ∆ti agregado por el DEi.

3.3.1. Modelo equivalente del elemento de retardo

El tiempo de propagación del elemento de retardo programable de la Figu-

ra 3.6 puede ser estimado usando el modelo equivalente del inversor detallado en

la Sección 3.2.1. Asumiendo que todas las capacidades se concentran en un solo

capacitor CL ubicado entre el nodo outADEi
y el nodo de tierra, el retardo de

propagación del DEi se obtiene resolviendo el circuito RC de primer orden.

CLR1

RP = R3 ‖ RA(Ai)

outADEi

v1

Figura 3.8: Circuito equivalente del elemento de retardo programable para una
transición 0 a 1 en la entrada inDEi

.

La Figura 3.8 muestra un circuito equivalente simplificado cuando se aplica

un escalón de tensión 0 a 1 en la entrada inDEi
del DEi. R1 modela al transis-

tor nMOS M1 del inversor, mientras que RP = R3 ‖ RA(Ai) es el equivalente

del arreglo de transistores compuesto por M3 (modelado como R3), y MA2:MA0

(representado como RA(Ai), variable con el registro Ai).

Durante la transición 1 a 0 del nodo outADEi
, desde la tensión VDD hasta

el punto medio VDD/2, el transistor M1 se mantiene saturado con una tensión

VDS1 = outADEi
−v1 y su resistencia equivalente puede ser calculada de la misma

manera que en (3.5). La tensión en el nodo v1 nunca alcanza el valor de saturación,

por lo tanto los transistores M3 y MAn se mantienen operando en la región de

triodo (o en corte dependiendo del valor del registro Ai). Teniendo en cuenta

estas premisas, el tiempo de propagación para el modelo de la Figura 3.8 es:

tpHL(Ai, Di) = 0.69 (R1 + R3 ‖ RA(Ai))CL(Di) = 0.69ReqCeq (3.11)
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donde Req = R1 +R3 ‖ RA(Ai), y Ceq = CL(Di).

El efecto del registro Di puede ser analizado a partir de (3.11): una variación

∆C en la capacidad de carga CL(Di) produce un cambio proporcional ∆t en el

tiempo de propagación tpHL(Ai, Di).

Cuando el registro Ai = 0, los transistores MA2:MA0 están apagados y la

resistencia equivalente depende solo de M1 y M3, Req = R1 +R3. Al incrementar

el valor de Ai desde 1 a 7, Req queda fijado por R1 y la resistencia paralelo RP

entre R3 y RA(Ai). Dado que los transistores del arreglo MAn tienen longitud

de canal L constante con distintos anchos W pesados de forma binaria, y que

la resistencia equivalente es inversamente proporcional a la relación W/L, ésta

puede ser calculada en función de uno de los transistores del arreglo, por ejemplo

RA0, para cada valor del registro Ai:

RA(1) = RA0

RA(2) = RA1 = RA0/2

RA(3) = RA1 ‖ RA0 =
RA0/2 · RA0

RA0/2 +RA0
= RA0/3 (3.12)

. . .

RA(n) = RA0/n

De (3.12) se puede inferir que eligiendo la relación entre las dimensiones de

M3 y MA0 es posible modificar la resistencia paralelo RP , como se muestra en la

Figura 3.9. Se observa que con los valores más pequeños de R3, la dependencia

de RP con Ai se vuelve más lineal aunque el valor absoluto de RP disminuye,

aumentando el consumo de corriente en la conmutación.

Otra relación de compromiso a considerar es que el rango de resistencias

equivalentes producido por la variación de Ai debe ser del mismo orden que R1

para permitir una corrección en el retardo de propagación del DE. La Figura 3.10

grafica la variación de la resistencia equivalente Req, y por lo tanto del tiempo

de propagación, si se fija R3 = RA0/4 (la curva naranja en la Figura 3.9) para

diferentes valores de R1, usando Ai = 2 como condición nominal. Dado que Req =

R1 + R3 es sencillo apreciar que la reducción de R1 con respecto a RA0 permite

un mayor rango de variación al utilizar el registro Ai. La resistencia equivalente
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Figura 3.9: Relación de resistencias RP/RA0 en función del registro Ai, para
diferentes valores de R3.

depende fuertemente del modo de operación del transistor, por lo que al igualar

las resistencias R1 = RA0, por ejemplo, no significa que sus dimensiones sean

iguales ya que R1 se encuentra principalmente en saturación y RA0 en triodo para

todo el intervalo de interés. De la Figura 3.3(b) se puede estimar que la resistencia

equivalente de un transistor nMOS mı́nimo en triodo es aproximadamente 4 kΩ,

alrededor de un tercio de la Req calculada en (3.5).
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Figura 3.10: Variación de Req en función del registro Ai, usando Ai = 2 como
condición nominal, para diferentes valores de R1.
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3.4. Implementación del elemento de retardo en

130 nm

3.4.1. Elección de los capacitores

Existen distintos capacitores en los procesos CMOS que pueden utilizarse

como carga del elemento de retardo programable. Uno de las posibilidades es

el capacitor MOS: un transistor nMOS cuyos terminales de drain y source se

cortocircuitan (Figura 3.11). Los retardos de propagación en este caso no son

simétricos, debido a que la capacidad que presenta el capacitor MOS no es la

misma en ambas transiciones.

in out

Mp

Mn McMc

Figura 3.11: Esquemático del SCI con capacitor MOS.

Por esta razón, el capacitor MOS no fue considerado en el diseño del elemento

de retardo. Entre los restantes tipos de capacitor disponibles en el proceso, se eva-

luaron aquellos que garantizaran la menor variabilidad del retardo considerando

el tamaño del dispositivo y el valor de capacidad. A partir de estos parámetros,

proporcionados por la documentación del proceso de fabricación utilizado, se

elige el tipo de capacitor VNCAP1 que consiste en una estructura planar inter-

digitada a través de distintos niveles de metalización. La caracterización de estos

capacitores proporcionada por el proceso es para dimensiones mayores a 10 µm x

10 µm, presentando un mejor matching cuando se aumentan las capas de metal

utilizadas. En este punto se genera una relación de compromiso, ya que el incre-

mento de ambos parámetros (dimensiones y niveles de metalización) para reducir

el desajuste o mismatch entre dispositivos produce un aumento de la capacidad

efectiva del capacitor, en desmedro de una mejor resolución temporal. Se decide

1Vertical Natural Capacitor
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3.4. Implementación del elemento de retardo en 130 nm

utilizar un capacitor unitario de dimensiones Lc = 9 µm y Wc = 8.44 µm, con

tres niveles de metalización, resultando en un valor de capacidad Cu = 13.1 fF.

Para agregar la carga Cu al nodo de salida del inversor, se utiliza un transistor

actuando como interruptor (Figura 3.12). Considerando al transistor de control

Ms activo (vs = VDD) y la condición in = VDD, la tensión de salida será out = 0

y también la tensión en el nodo vx = 0. Al transicionar la entrada del inversor

desde VDD a 0, el transistor Mp se enciende en saturación con VDS = |VDD|
presentando una resistencia equivalente Rp−sat. El transistor de control ya se

encontraba encendido con VDSn = 0 y operando en la región de triodo con una

resistencia Rs−tri < Rp−sat. Aumentando (W/L)s de manera tal que Rs−tri ≪
Rp−sat ≈ Rn−sat, la influencia del transistor de activación en la respuesta del

circuito puede despreciarse. Lógicamente, dado que en el elemento de retardo

propuesto en la Figura 3.6 las capacidades C3:0 están pesadas de forma binaria,

el ancho de los transistores de control también lo estará (WD1 = 2WD0, WD2 =

4WD0, WD3 = 8WD0).

in out

Mp

Mn

Ms

Cu

vs

vx

Figura 3.12: Esquemático del SCI con transistor de activación.

3.4.2. Dimensionamiento de los transistores

Basado en (3.11) y (3.12), el análisis realizado en la Sección 3.2.2 y el valor

de capacidad unitaria elegido, la estrategia para dimensionar los transistores del

circuito puede resumirse de la siguiente manera:

Definir el ancho W del transistor M1 para lograr el paso de retardo deseado
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considerando los valores de capacidad elegidos, manteniendo el largo del

canal varias veces más grande que el mı́nimo disponible en la tecnoloǵıa,

L > Lmin, limitando de esta manera la sensibilidad ante variaciones de

proceso y el mismatch entre dispositivos.

Dimensionar el ancho de los transistores M3 y MAn de manera tal que

permitan una corrección del retardo de propagación en un rango dado, de

acuerdo a la relación entre sus resistencias equivalentes y la de M1.

Determinar el ancho de los transistores MDn que permita despreciar su

influencia en el comportamiento del DE.

Si se desea obtener retardos ecualizados en la señal de salida, determinar

el ancho del transistor pMOS M2, escalando el mismo por la relación rRE

entre las resistencias equivalentes de los dispositivos nMOS y pMOS dada

por la ecuación (3.7), aproximadamente la relación entre las movilidades

rµ = µn/µp
2.

En la Tabla 3.3 se resumen las dimensiones (en µm) de los dispositivos uti-

lizados en el elemento de retardo del chip CI-DL. En la implementación de los

transistores del arreglo MAn se usó el ancho del transistor base MA0 multiplicado

por 2n veces (el mismo procedimiento se usó para el ancho de los transistores

MDn y los capacitores Cn). En la Sección 3.4.5 se brindan mayores detalles del

diseño f́ısico del elemento de retardo.

Dispositivo M1,2 M3 MA0 MD0 C0

W/L [µm/µm] 5/0.5 1/0.5 0.5/1 3/0.5 8.44/9

Tabla 3.3: Dimensiones de los dispositivos usados en el DE.

3.4.3. Ĺınea de retardo

Dado que el retardo producido por el DE propuesto es asimétrico, ya que

el arreglo de transistores MAi modifica sólo el flanco descendente de la señal

2Esta condición no fue utilizada en el diseño del CI-DL, pero śı fue empleada en el elemento
de retardo del CI-PWM.
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3.4. Implementación del elemento de retardo en 130 nm

de acuerdo al valor del registro Ai, se agruparon los elementos de retardo de

a pares para construir uno con flancos ecualizados. Además, debido al número

limitado de pines de entrada/salida del CI (se utilizará un encapsulado DIP40),

se adoptaron algunos compromisos de diseño:

los pares de DE fueron combinados en grupos de cinco elementos de retardo

simétricos (10 DE) para formar una ĺınea de retardo (DL),

todos los elementos de la ĺınea de retardo comparten el mismo valor del

registro de control Di,

la única salida de cada ĺınea disponible es la correspondiente al elemento

DE10 como se muestra en la Figura 3.13(a), y

todos los DE del chip comparten el mismo valor del registro de calibración

Ai.

in1 outA10

outB1 outB2 outB9
outB10

t1 t2 t9 t10

DE1 DE2 DE9 DE10

DL1 DL2 DL9 DL10

T1 T2 T9 T10inT1

outT1 outT2 outT9 outT10

(a)

(b)

Figura 3.13: (a) Esquemático de la ĺınea de retardo. (b) Arreglo de ĺıneas de
retardo implementado en el CI.

Si cada una de las celdas simétricas fuera controlada de forma individual

la resolución del sistema podŕıa ser incrementada en un factor de 5. De forma

análoga, si la calibración pudiera ser aplicada individualmente se mejoraŕıa la

linealidad del sistema al disminuir el mismatch entre los retardos producidos por

los distintos DE. Sin embargo, el diseñado implementado en el CI-DL fue utilizado

como prueba de concepto del elemento de retardo propuesto en un proceso de
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fabricación estándar, el cual fue mejorado notablemente en el sistema presentado

en el Caṕıtulo 5.

El circuito integrado CI-DL contiene un total de 10 DL conectadas en serie

(Figura 3.13(b)), cuyo retardo de propagación entre entrada y salida es

Ti = TDL +Diτ
′ (3.13)

donde TDL es el retardo de propagación cuando Di = 0, y τ ′ es el intervalo tem-

poral progamable mı́nimo de las DL. El chip permite la configuración individual

de cada retardo de propagación Ti usando el registro DELi (el cual ajusta cada

uno de los registros D1:10 de la ĺınea con el mismo valor). El registro CAL es

común a todas las ĺıneas de retardo y se conecta a cada registro Ai del chip.

En la Figura 3.14 se muestra la simulación a nivel esquemático de las formas de

onda de entrada y salida en una ĺınea de retardo, donde la resolución temporal es

τ ′ = 295 ps y el retardo TDL = 8.7 ns (con el registro de calibración configurado

en Ai = 2). El retardo entre las curvas vin y Di = 0 es el intervalo TDL, suma de

los tDE de cada elemento de retardo de la ĺınea; en tanto que el intervalo entre

las sucesivas combinaciones de Di es el retardo τ ′.
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Figura 3.14: Formas de onda simuladas en una ĺınea de retardo al variar el registro
Di, con el registro Ai = 2.
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3.4.4. Lógica de control

El diagrama de bloques del sistema completo implementado en el chip se

muestra en la Figura 3.15. Mediante una ĺınea gruesa de puntos se encuentran

diferenciados dos grandes bloques del sistema: el análogico, donde aunque sus

entradas y salidas son señales digitales (inT1, outT1, etc.) para su simulación,

diseño e implementación se utilizaron herramientas del dominio análogico a nivel

transistor; y el digital, donde la metodoloǵıa de diseño utilizada fue la descripción

de la lógica mediante HDL, la cual fue simulada, sintetizada e implementada con

herramientas de software espećıfico para estos lenguajes.

El acceso a cada uno de los registros DELi es controlado mediante un de-

multiplexor usando dos señales de 4 bits, DATA[3:0] y SEL[3:0]. El registro CAL

puede ser accedido externamente usando la señal de 3 bits CAL[2:0]. Las restan-

tes entradas necesarias para la configuración del sistema son CLK (clock), EN

(enable) y RST (reset).

DATA[3:0]

SEL[3:0]

CAL[2:0]

E
N

R
S
T

C
L
K

in
T
1

outT1

outT2

outT9

outT10

. . .. . .

DEL1[3:0]

DEL2[3:0]

DEL10[3:0]

Digital Análogico

Figura 3.15: Diagrama de bloques del sistema implementado en CI-DL.

3.4.5. Aspectos del layout

El diseño f́ısico del elemento de retardo se realizó de forma cuidadosa, conside-

rando geometŕıas y cableados simétricos para lograr un buen matching entre los
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dispositivos. Varios componentes dummy fueron incluidos en los bordes de cada

uno de los subcircuitos. Estos elementos no cumplen ninguna función eléctrica,

sino que son agregados para asegurar que todos los dispositivos (ya sean capa-

citores o transistores, tanto los internos como los que se encuentran en los lados

exteriores) limiten con las mismas estructuras [1, 93].

En la Figura 3.16 se muestra la disposición f́ısica del arreglo de capacitores

VNCAP, donde cada uno de los bloques es un capacitor unitario Cu = C0 (co-

lor azul), interconectados como indican los rectángulos de color para formar los

restantes valores de capacidad: C1 (2Cu, color verde), C2 (4Cu, color naranja) y

C3 (8Cu, color rojo). Puede observarse que los capacitores están dispuestos si-

guiendo una disposición common-centroid, donde los capacitores de mayor valor

comparten ejes de simetŕıa. Esta técnica es uno de los recursos más eficientes

para minimizar el mismatch de los dispositivos [93]. Para completar el arreglo

de 16Cu se colocó un capacitor dummy, aśı como también se completó el área

circundante al arreglo con mitades de capacitores dummy (para minimizar área,

ya que este arreglo ocupa más de la mitad del área total del DE).

C0

C1

C2

C3

Figura 3.16: Layout del arreglo de capacitores, C0:3.

Una estrategia similar se utilizó para el layout del arreglo de transistores de

control MD0:D3 (Figura 3.17) y de calibración MA0:A2 (Figura 3.18). Como en el

caso de los capacitores, puede observarse que ambas disposiciones se completaron

con transistores en cortocircuito rodeados de una guarda conectada a potencial

de tierra.
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MD0

MD1

MD2

MD3

Figura 3.17: Layout del arreglo de transistores de control, MD0:D3.

MA0

MA1

MA2

Figura 3.18: Layout del arreglo de transistores de calibración, MA0:A2.

En la Figura 3.19 se muestra el layout del elemento de retardo, detallando

la ubicación de las señales de control, calibración y alimentación. Los DE son

combinados en grupos de diez elementos para formar una ĺınea de retardo, lo

cual puede apreciarse en la Figura 3.20. De esta forma, la salida outA de la celda

DEi se conecta con la entrada ini+1 del DEi+1. Las señales CAL[2:0] y DEL[3:0]

son comunes a toda la ĺınea.

La máscara de fabricación del chip completo CI-DL se muestra en la Figu-

ra 3.21. El área total del circuito integrado es 2.25 mm2 (un cuadrado de 1.5 mm

de lado). La interfaz con el exterior del circuito diseñado se realiza a través de

diferentes pads (entradas, salidas, alimentación), ubicados en los cuatro latera-

les del CI. La tecnoloǵıa GF 130 nm empleada utiliza dos tipos de tensión de

alimentación, externa e interna. La primera es de 2.5 V y posibilita la inter-
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VDD
CAL[2]
CAL[1]
CAL[0]
outB

outA

DEL[3]
DEL[2]
DEL[1]
DEL[0]
GND

in

76.6 µm

6
7
µ
m

Figura 3.19: Layout del elemento de retardo en el CI-DL.

Figura 3.20: Layout de la ĺınea de retardo.

conexión de los pads con otros circuitos externos; mientras que la restante es

de 1.2 V, lo que permite un mejor rendimiento de los dispositivos internos del

chip. Las dimensiones de los pads son aproximadamente 250 µm x 100 µm, un

tamaño relativamente grande comparado con los transistores y celdas lógicas uti-

lizadas, debido a que en ellos se realiza la conexión eléctrica con el encapsulado

(bonding) [94]. Esto se puede apreciar en la fotograf́ıa del chip fabricado (Figu-

ra 3.22). No es posible apreciar las geometŕıas observadas en el layout debido

a que éstas se ubican en los niveles inferiores de metal, y el proceso de fabri-

cación requiere la utilización de patrones de rellenado en los metales superiores

para cumplir con criterios de densidad. El área libre para diseño, descontando

los pads y el espaciado necesario para cumplir con las reglas de fabricación, es

de aproximadamente 900 µm x 900 µm. El espacio reservado para la lógica de
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3.4. Implementación del elemento de retardo en 130 nm

Figura 3.21: Layout del chip CI-DL.

Figura 3.22: Fotograf́ıa del chip CI-DL fabricado.

control mencionada en la Sección 3.4.4 es un rectángulo de 870 µm x 90 µm, el

cual puede observarse parcialmente ocupado en la parte inferior de la Figura 3.21,
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mientras que el bloque analógico ocupa la mayor parte del área de diseño. El em-

paquetado o package utilizado para encapsular el circuito fue DIP, con 20 pines

por fila (Figura 3.23). Un análisis de los retardos asociados a este encapsulado se

realiza en el Apéndice A.2. Un resumen de las caracteŕısticas f́ısicas del CI-DL se

expone en la Tabla 3.4. Las mediciones experimentales realizadas sobre el chip

CI-DL y los resultados obtenidos se detallan en el caṕıtulo siguiente.

Figura 3.23: Fotograf́ıa del chip CI-DL y su encapsulado.

Tecnoloǵıa de fabricación 130 nm de GlobalFoundries

Área de chip 2.25 mm2

Área de diseño 0.81 mm2

Analógico 65 %

Digital 9.7 %

Sub-utilizado 25.3 %

Tensión de alimentación
Externa: 2.5 V

Interna: 1.2 V

Encapsulado DIP40

Tabla 3.4: Parámetros f́ısicos del chip CI-DL.
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3.5. Conclusión

Un elemento de retardo programable de forma digital fue diseñado con una

topoloǵıa original que combina dos estrategias ampliamente utilizadas en este

tipo de circuitos. Asimismo, se presentó un modelo equivalente simplificado que

permite analizar la acción de cada una de ellas para realizar un dimensionamien-

to adecuado de los dispositivos, pudiéndose adaptar el DE a cualquier proceso

CMOS. El hecho de que el control y la calibración de los circuitos propuestos se

realice mediante palabras digitales permite su integración en sistemas más com-

plejos. La implementación detallada en este caṕıtulo se realizó como una prueba

de concepto, llevada a cabo en la tecnoloǵıa GF 130 nm mediante el programa

académico del consorcio MOSIS.
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Caṕıtulo 4

Resultados experimentales del

chip ĺınea de retardo

programable

4.1. Introducción

Una caracterización completa del circuito integrado CI-DL se presenta en

este caṕıtulo. Los distintos ensayos experimentales realizados permitieron

evaluar tanto el desempeño estático de las ĺıneas de retardo implementadas como

el comportamiento dinámico de las mismas, al ser utilizadas en la implementación

de un modulador PWM de alta resolución. A continuación se detalla el proce-

dimiento realizado para obtener la respuesta temporal de las ĺıneas de retardo

ante cada combinación de los registros de control y calibración. Con los datos

obtenidos en las mediciones y los resultados previos generados en las simulacio-

nes, se llevo a cabo un análisis de la linealidad en la conversión digital a tiempo.

Además, se presenta una arquitectura HRPWM h́ıbrida, en la cual se combinan

dos unidades del CI-DL con señales generadas por medio de una FPGA para

lograr una señal PWM simétrica de alta resolución, permitiendo la reducción de

la distorsión armónica total en comparación con un sistema convencional.
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4.2. Evaluación del chip CI-DL

4.2.1. Configuración experimental

El diagrama de bloques de la configuración experimental utilizada para ca-

racterizar el circuito integrado CI-DL se muestra en la Figura 4.1.

PC FPGA Spartan-3

Osciloscopio LeCroy 804ZiOsciloscopio LeCroy 804Zi CI-DL

Generador SRS CG635

RS-232

Control

inT1outT i

USB

Figura 4.1: Diagrama en bloques de la configuración experimental.

La señal de entrada a las ĺıneas de retardo se aplica desde un generador de

reloj de alta precisión CG635 de Stanford Research Systems (salida CMOS

con tiempos de transición menores a 1 ns, frecuencia máxima 250 MHz,

jitter menor a 1 ps rms).

Las señales de salida son medidas mediante un osciloscopio WaveMaster

804Zi de LeCroy (ancho de banda 4 GHz, muestreo de 40 GS/s).

Las señales lógicas necesarias para controlar las ĺıneas de retardo son gene-

radas mediante una placa de desarrollo FPGA Xilinx de la serie Spartan-3

(XC3S200 FPGA), comunicada con una computadora mediante una trans-

misión UART bajo el estándar RS-232.

A través de una rutina ejecutada en el software Matlab se realiza el control

remoto del osciloscopio (conectado a la PC mediante USB), logrando de esta ma-

nera programar una adquisición automática de las señales de salida del CI-DL

luego de cada cambio en la configuración enviado al chip, permitiendo una carac-

terización completa del mismo. El osciloscopio permite aumentar la frecuencia
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de muestreo efectiva utilizando un modo de muestreo intercalado para señales

repetitivas (modo RIS, Random Interleaved Sampling). De esta manera se puede

lograr una resolución temporal efectiva de 5 ps. Adicionalmente, se realiza un

promediado de 200 barridos en cada uno de los canales activos para minimizar

el ruido aleatorio en las mediciones.

4.2.2. Respuesta temporal

Siguiendo el procedimiento descrito en la Sección 4.2.1, se realizó la medición

automática del retardo de propagación entre entrada y salida de cada una de las

ĺıneas, para todos los posibles valores de los registros Di y Ai. En la Figura 4.2 se

muestran las formas de onda temporales correspondientes a una ĺınea de retardo

donde se vaŕıa el registro de control Di = 0 : 15, mientras que el registro de

calibración conserva un valor fijo (Ai = 2).
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Figura 4.2: Formas de onda medidas en una ĺınea de retardo al variar el registro
Di, con el registro Ai = 2.

La señal de entrada vin se indica con color negro, mientras que la salida se

muestra con distintos colores y tipos de ĺınea de acuerdo al valor Di programa-

do. Se observa que la diferencia entre ellas es en intervalos de τ ′, mientras que

el retraso con la señal de entrada es bastante mayor, dado por el retardo TDL
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(ver (3.13)). A partir del análisis del conjunto de curvas en función de los regis-

tros Di y Ai es posible obtener los tiempos de propagación de la ĺınea de retardo.

Los resultados, mostrados en la Figura 4.3, permiten apreciar el desempeño de

las distintas estrategias usadas para producir el retardo: la técnica SCI produce

un incremento temporal lineal para valores crecientes de Di, mientras que la to-

poloǵıa CSI causa una reducción no lineal del retardo para valores crecientes del

registro de calibración Ai (lo que puede estimarse de la separación desigual entre

curvas).

6

8

10

12

14

16

0 2 4 6 8 10 12 14

Registro Di

R
et

ar
d

o
T
i

[n
s]

Ai = 0
Ai = 1
Ai = 2
Ai = 3
Ai = 4
Ai = 5
Ai = 6
Ai = 7

Figura 4.3: Tiempos de propagación Ti medidos en una ĺınea de retardo.

Si se considera al valor del registro de calibración Ai = 2 como la condición

nominal de operación (ĺınea sólida de color naranja en la Figura 4.3), las ĺıneas

de retardo implementadas tienen un paso temporal promedio de τ ′µ = 340 ps y el

retardo de propagación mı́nimo es TDL = 8 ns. Estos valores temporales pueden

ser variados por medio del registro de calibración Ai en un rango de +15 %

y −20 % respecto a la condición nominal, para los códigos Ai = 0 y Ai = 7,

respectivamente. Los cambios en el retardo de propagación ante variaciones PVT

son similares a estos valores, siendo mayores los causados por variaciones en el

proceso (+21 % para SS y −16 % para FF ), los que pueden ser compensados

mediante la utilización de este registro.
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En la Figura 4.4 se presenta el paso temporal τ ′k = Tk − T(k−1) para todas

las DL del sistema. Los resultados obtenidos son muy similares en cada una de

ellas, con una desviación estandar de στ = 12 ps. Sin embargo, puede observarse

que los pasos de retardo no son uniformes, variando entre 275 y 400 ps: los pasos

temporales τ ′ correspondientes a los Di impares son muy parecidos y el patrón

se repite en todas las ĺıneas de retardo, por lo que puede estimarse que es debido

a aspectos de diseño en el elemento de retardo.

2
4

6
8
10

2 4 6 8 10 12 14

0

100

200

300

400

500

600

Registro Di

#
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Figura 4.4: Paso temporal τ ′ en cada una de las ĺıneas de retardo (Ai = 2).

4.2.3. Linealidad

La Figura 4.4 muestra que el paso de retardo τ ′k tiene un comportamiento no

uniforme, el cual puede evaluarse mediante la no-linealidad diferencial (DNL1),

utilizando para ello los datos simulados y medidos. De forma análoga al concepto

usado en conversores ADC y DAC [95], la DNL en la ĺınea de retardo puede

definirse como la desviación del paso k-ésimo con respecto al paso ideal τ ′LSB [17],

indicando de esta manera la precisión del retardo en la salida con respecto al

código de entrada [18] (valor del registro Di):

DNLk =
Tk − T(k−1)

τ ′LSB
(4.1)

1Differential Non-Linearity
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Otro parámetro para cualificar el desempeño de la conversión digital a tiempo

realizada por la ĺınea de retardo es la no-linealidad integral (INL2), que describe

la desviación del valor de salida en el k-ésimo paso con respecto al valor ideal

(definido como la ĺınea recta que conecta el primer y el último paso), normalizada

a un τ ′LSB [17]. Dado que la INL representa la suma acumulativa de la DNL [18],

se puede calcular como:

INLk =

N
∑

k=1

DNLk (4.2)

En las Figuras 4.5 y 4.6 se comparan las DNL e INL de las mediciones ex-

perimentales con los resultados obtenidos del software de diseño analógico, en

simulaciones de esquemático previas al layout, y otras posteriores que incluyen

los elementos parásitos extráıdos del diseño f́ısico.
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Figura 4.5: DNL calculada para los datos simulados y medidos (Ai = 2).

En ambas gráficas se puede apreciar una correspondencia muy estrecha entre

los resultados experimentales y las simulaciones post-layout, lo que confirma la

suposición previa: la no uniformidad de los pasos de retardo se genera a partir del

diseño f́ısico de los circuitos, debido principalmente a los parámetros parásitos

(resistencia, capacidad e inductancia) introducidos por el cableado que interco-

2Integral Non-Linearity

60
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Figura 4.6: INL calculada para los datos simulados y medidos (Ai = 2).

necta los dispositivos. Como ejemplo, en la Figura 4.5 se observa que los pasos

de retardo producidos con Di = 2 y Di = 10 son aproximadamente un 40 %

mayores que el paso promedio. Si se examina el diseño f́ısico del elemento de

retardo, se observa un solapamiento (resaltado en la Figura 4.7) entre los cables

de la señal de salida outADE y la ĺınea de control de C1, siendo éste el capacitor

que se añade al inversor para los valores de Di mencionados, incrementando la

capacidad efectiva en esas combinaciones por efecto del acoplamiento capacitivo

entre cables. Estas consideraciones de diseño fueron especialmente atendidas en

el diseño del elemento de retardo para el CI-PWM, presentado en el Caṕıtulo 5.

outADE

ctrlC1

Figura 4.7: Solapamiento entre cables del DE.
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4.3. PWM de alta resolución con CI-DL

4.3. PWM de alta resolución con CI-DL

4.3.1. Topoloǵıa del HRPWM

En el Caṕıtulo 2 se introdujeron diversas arquitecturas reportadas en la li-

teratura para generar señales moduladas por ancho de pulso con alta resolución

temporal. En esta sección se presenta una arquitectura h́ıbrida, que combina dos

moduladores PWM basados en contador implementados en FPGA y las ĺıneas de

retardo integradas en el chip CI-DL para construir un sistema HRPWM donde

ambos flancos de la señal son modulados (PWM simétrico). La distorsión intŕınse-

ca producida por estos moduladores es mucho menor que en las modulaciones de

un solo flanco [10].

m1

m2

n1

n2

v1

v2

v1d

v2d

vout
fclk

FPGA

CI-DL

CI-DL

PWM

PWM

basado en

basado en

contador

contador

Figura 4.8: Diagrama en bloques del modulador HRPWM simétrico propuesto.

La topoloǵıa propuesta para el HRPWM se presenta en la Figura 4.8. El ajus-

te grueso de los ciclos de trabajo se genera mediante la FPGA, operando a una

frecuencia de reloj fclk y proporcionando M = ⌊fclk/fpwm⌋ pasos de resolución,

donde ⌊·⌋ es la función floor o piso ( ⌊x⌋ es el mayor número entero igual o menor

a x) y fpwm la frecuencia del PWM. Las señales v1 y v2 son producidas por sen-

dos moduladores PWM trailing-edge, es decir, su flanco ascendente se mantiene

constante y se modula la posición del flanco descendente en cada peŕıodo. La

primera tiene un ciclo de trabajo m1Tclk/Tpwm, siempre menor que el 50 % del

peŕıodo del PWM (Tpwm), mientras que la restante es siempre mayor a la mitad

del peŕıodo del PWM. Ambas señales son moduladas en forma complementaria,

de tal manera que al realizar una operación lógica XOR entre ellas resulta en
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una señal PWM simétrica (ver la Figura 4.9). La resolución del sistema puede

aumentarse al utilizar las ĺıneas de retardo del CI-DL, con paso temporal τ ′, para

retrasar las señales PWM complementarias previo a la realización de la opera-

ción lógica XOR. Si se elige la frecuencia de reloj de la FPGA como Tclk = Nτ ′,

el total de niveles de cuantización del sistema HRPWM simétrico resultante es

MN/2.

clk

v1

v1d

v2

v2d

vout

Nτ

n1τ

n2τ

0 Tpwm/2 Tpwm

m1Tclk

m2Tclk

(m2 −m1 − 1)Tclk

d/2
d′/2

Figura 4.9: Formas de onda temporales en la generación del PWM simétrico.

En la Figura 4.9 se muestran las formas de onda para la generación de los

ciclos de trabajo de alta resolución desde un punto de vista cualitativo. El ciclo

de trabajo normalizado 0 < D < 1 de vout es generado por el ajuste grueso d

y el fino d′, en la forma D = d + d′. Para obtener una forma de onda simétrica

a la salida, la cantidad de peŕıodos de reloj d debe ser par. El intervalo re-

manente 0 < d′ < 2(Tclk/Tpwm) se genera utilizando las ĺıneas de retardo, con

d′ = 2(n2/N)(Tclk/Tpwm), donde 0 < n2 < N para v2, y n1 = N − n2 para v1.

La arquitectura propuesta verifica cuando el ajuste fino del ciclo de trabajo d′ es

exactamente cero, y para este caso el ciclo de trabajo D queda determinado ex-

clusivamente por el ajuste grueso d. Contemplando estas dos posibles situaciones,

los valores de m1, m2, n1 y n2 se definen como:
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si d′ = 0







































m1 = M/2 −m0

m2 = M/2 +m0

n1 = 0

n2 = 0

(4.3)

si d′ 6= 0







































m1 = M/2 −m0 − 1

m2 = M/2 +m0

n1 = N − n2

n2 = Nn0

(4.4)

donde

m0 = ⌊DM/2⌋

n0 = DM/2 −m0. (4.5)

De acuerdo a (4.3) y (4.4) los valores para el ajuste grueso y fino del ciclo de

trabajo pueden ser calculados como d = 2m0/M y d′ = 2n0/M , respectivamente.

4.3.2. Implementación

El diagrama en bloques de la Figura 4.10 muestra los pasos utilizados para

calcular los valores de programación de las ĺıneas de retardo y de los moduladores

PWM trailing-edge, para el caso d′ 6= 0. También se presenta la implementación

de un modulador PWM estándar de baja resolución (M/2 niveles de cuanti-

zación) en el recuadro gris indicado como “PWM convencional”. El modulador

PWM simétrico tiene una desventaja conocida desde el punto de vista de la cuan-

tización: su resolución es la mitad que una modulación de simple flanco, porque

ambos flancos deben variar simultáneamente. Sin embargo esta desventaja es

compensada en términos de distorsión armónica, ya que la modulación simétrica

de doble flanco tiene mucho menos contenido armónico intŕınseco [10].

Como se presentó en la Sección 4.2.2, las ĺıneas de retardo del chip CI-DL
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Figura 4.10: Diagrama en bloques del diseño sintetizado en la FPGA.

utilizadas para generar el ajuste fino de los ciclos de trabajo tienen una reso-

lución temporal τ ′ = 340 ps en su calibración nominal (CAL = 2), ajustable

en un rango +15 % y −20 %, y una cantidad total de pasos N = 150. Basado

en esto se elige utilizar Tclk = Nτ ′ ≈ 50 ns, que resulta en una frecuencia de

reloj para la FPGA de fclk = 1/Tclk = 20 MHz. El diagrama en bloques de la

Figura 4.10 se implementó en una placa de desarrollo FPGA Xilinx de la serie

Artix-7 (XC7A200T FPGA). Aunque esta FPGA permite operar a frecuencias

de reloj mucho mayores, se elige este valor fclk para poder utilizar todo el rango

de valores de las ĺıneas de retardo integradas en el chip CI-DL, sirviendo como

prueba de concepto para el desarrollo de sistemas más complejos que integren

esta arquitectura h́ıbrida.

Las simulaciones se llevaron a cabo utilizando el software System Generator

para diseño de FPGA dentro del entorno Simulink, mediante el cual es posible

generar código HDL espećıfico usando modelos de alto nivel. En una memoria se

guardaron los ciclos de trabajo correspondientes a una onda senoidal de frecuencia

fx = 1 kHz, muestreados con una frecuencia fpwm = 100 kHz. Con una frecuencia

de operación fclk = 20 MHz, un PWM simétrico basado en contador tiene un

total de niveles de cuantización de M/2 = 100. Los valores son léıdos desde la

ROM y multiplicados por un valor constante de 0.85 (D̂ = 0.85D) para ajustar

la profundidad de modulación. Con fines comparativos, también se implementó
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un modulador PWM basado en contador sin capacidad de alta resolución. En

este modo de baja resolución, los ciclos de trabajo se calculan mediante d =

round(D̂M), mientras que los valores de programación para las ĺıneas de retardo

se mantienen en cero en todos los casos. Se utilizó la técnica de dithering para

disminuir la correlación entre el ruido de cuantización y la señal de entrada [96],

lo que permite la dispersión de la enerǵıa del ruido de cuantización en todo el

espectro, en oposición a la concentración de esa enerǵıa en los armónicos de la

señal modulada de 1 kHz, lo que en general es indeseable. Esta técnica consiste en

añadir a la señal de entrada un valor r[k] aleatorio y uniformemente distribuido,

con media cero y una amplitud igual a la mitad del paso de cuantización, de

forma previa a la cuantización de la misma. Dado que el paso de cuantización

es distinto en las dos implementaciones, en el esquema de la Figura 4.10 puede

observarse la adición del valor r[k] en dos posiciones diferentes.

Las ĺıneas de retardo de los chips CI-DL deben ser programadas en cada

peŕıodo de PWM para retrasar la señal de entrada en el intervalo temporal de-

seado. El retardo de cada ĺınea se configura mediante diez registros programables,

accesibles mediante un demultiplexor controlado por dos señales de 4 bits, DA-

TA[3:0] y SEL[3:0] (Sección 3.4.4). Es necesario que la secuencia de programación

se realice cuando la señal de entrada se encuentre en estado lógico bajo, por esa

razón la profundidad de modulación se ajustó en un 85 % para esta implemen-

tación, ejecutándose la configuración de las ĺıneas de retardo en el 15 % restante

del peŕıodo de PWM. En implementaciones futuras del sistema completo en chip

se podŕıa evitar esta restricción realizando la programación de las DLs durante

el semipeŕıodo inactivo de las señales v1 y v2.

En la Figura 4.11 se muestra un ejemplo de la secuencia de programación

utilizada para variar el retardo en los chips CI-DL, donde se escriben los registros

de control de cada una de las ĺıneas de retardo. La señal de reloj del chip CLKd se

genera a partir del reloj de la FPGA. La frecuencia usada fue fCLKd
= 10 MHz,

por lo tanto el tiempo necesario para realizar la programación de las DLs es

aproximadamente 11 peŕıodos de TCLKd
= 1.1 µs, lo que es algo mayor de una

décima parte del peŕıodo de la señal PWM.
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CLKd

EN

SEL

DATA

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

D0 D1 D2 D3 D4 D5 D6 D7 D8 D9

Figura 4.11: Secuencia de programación para la ĺınea de retardo del chip CI-DL.

4.3.3. Respuesta temporal y en frecuencia del HRPWM

Para realizar las mediciones experimentales se realizó una placa de circuito

impreso, ecualizando los retardos introducidos en las trayectorias de las señales

PWM entrantes y salientes a los chips CI-DL. Un circuito integrado adaptador

de niveles de tensión fue utilizado para la interfase entre las salidas de las ĺıneas

de retardo (2.5 V) y las entradas de una compuerta XOR de alta velocidad, de

la familia lógica CMOS 74HC (5 V), a partir de la cual se genera la señal PWM

simétrica de alta resolución. Las formas de onda fueron medidas mediante el os-

ciloscopio WaveMaster 804Zi de LeCroy, mientras que los espectros de frecuencia

de las señales PWM fueron obtenidos mediante el analizador dinámico de señales

SR785 de Stanford Research Systems (ancho de banda desde CC a 104 kHz, 90

dB de rango dinámico). La Figura 4.12 es una fotograf́ıa de la configuración ex-

perimental empleada para medir la respuesta temporal del HRPWM simétrico.

En la Figura 4.13 se muestra en detalle la placa de circuito impreso diseñada para

verificar la topoloǵıa propuesta, montada sobre los puertos de entrada/salida que

posee la placa de evaluación AC701 con la FPGA Xilinx.

Figura 4.12: Fotograf́ıa de la configuración experimental para medir la respuesta
temporal del HRPWM simétrico.
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Figura 4.13: Fotograf́ıa de la configuración experimental, mostrando el circuito
impreso con los dos chips CI-DL y parte de la placa de evaluación con la FPGA
Xilinx.

Una captura del osciloscopio es mostrada Figura 4.14, donde se puede observar

el flanco descendente de una de las salidas PWM v[k] provenientes de la FPGA

(trazo amarillo). Esta señal se aplica a la entrada del chip CI-DL y su salida

vd[k], indicada con el trazo rojo, se mide para distintos valores de programación

que vaŕıan en función del ajuste fino del ciclo de trabajo d′[k].

Figura 4.14: Flanco descendente de las señales de entrada y salida del chip CI-DL,
en modo de alta persistencia (500 mV/div, 50 ns/div).
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Esta medición fue obtenida usando el modo de alta persistencia del oscilos-

copio, permitiendo la visualización de diferentes retardos en la salida del CI-DL.

La configuración de amplitud en ambos canales es 500 mV/div, con una base de

tiempos ajustada en 50 ns/div. El retardo entre el trazo amarillo y los trazos

rojos en cada peŕıodo del PWM está dado por T [k] = 10TDL +n[k]τ ′, donde TDL

es el retardo de propagación de cada una de las diez ĺıneas que forman el CI-

DL (conectadas en serie) cuando n[k] = 0, y n[k] el valor programable aplicado.

Dado que el valor temporal TDL es prácticamente el mismo en ambos circuitos

integrados (alrededor de 9 ns para la calibración utilizada), el retardo 10TDL fue

omitido de las formas de onda temporales en la Figura 4.9 graficando sólo el

retardo programable n[k]τ ′.

Tpwm

Figura 4.15: Formas de onda PWM: v2d (arriba), v1d (centro), y vout (abajo).
Osciloscopio configurado en 2 V/div, 5 µs/div.

La Figura 4.15 es una captura de osciloscopio donde pueden apreciarse ambas

señales PWM trailing-edge v2d y v1d, con trazo amarillo en la parte superior y

trazo rojo en el centro de la imagen, respectivamente. También se muestra la

señal PWM de alta resolución a la salida de la compuerta XOR vout, trazo verde

en la parte inferior de la figura. En este caso, la configuración vertical de los

tres canales está ajustada en 2 V/div, con una base de tiempos configurada en

5 µs/div. En la captura de 50 µs pueden observarse cinco peŕıodos de la señal

PWM, con frecuencia fpwm = 100 kHz.
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La señal vout se convierte en una señal diferencial (utilizando dos compuertas

XOR del integrado usado previamente) y se conecta a la entrada del analizador,

configurado con un ancho de banda de 25 kHz y desacoplado en continua.
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Figura 4.16: Espectro en frecuencia de la señal PWM sin alta resolución.
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Figura 4.17: Espectro en frecuencia de la señal PWM con alta resolución.
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La Figura 4.16 muestra el espectro obtenido cuando el sistema opera como un

PWM convencional basado en contador, sin el modo de alta resolución. Se puede

observar un piso de ruido plano debido a la aplicación de la técnica de dithering.

El espectro de la señal PWM de alta resolución se muestra en la Figura 4.17. En

este caso, el piso de ruido no puede observarse ya que se encuentra por debajo

del rango de medición del instrumento: al aumentar la resolución del sistema

en un factor 150 se desplazó el mismo unos 43.5 dB (20 log10 150). Sin embargo,

pueden observarse algunos armónicos de la fundamental de la señal modulada, de

frecuencia fx = 1 kHz. Para evaluar el desempeño del modulador en ambos casos

se midió la distorsión armónica total más ruido (THD+N3) con el analizador

dinámico de señales. Con este propósito, se definieron dos bandas de frecuencia:

la primera contiene la fundamental de la señal, mientras que la otra banda está

comprendida desde 0.3 a 20 kHz, excluyendo la fundamental. La relación entre

ambas bandas fue calculada mediante el analizador y los resultados se presentan

en la Tabla 4.1, donde se aprecia que la mejora en la THD+N es mayor a 23 dB.

Modulador dB %

PWM, baja resolución −41.5 dB 0.846

PWM, alta resolución −64.7 dB 0.058

Tabla 4.1: THD+N medida de las señales PWM.

Si bien la disminución en el valor de THD+N es notable, éste no refleja total-

mente el aumento en la resolución del PWM debido a las componentes armónicas

que se observan en la Figura 4.17. Este comportamiento puede ser atribuido a dos

razones. Por un lado, existen no linealidades en la cuantización fina debido a una

conversión digital a tiempo no uniforme, como se describió en la Sección 4.2.3. Es-

tas no linealidades fueron incluidas en simulaciones a nivel sistema y se encontró

que, aunque son causantes de disminuir la relación señal a ruido al aumentar el

piso de ruido y generar algunas componentes armónicas de la fundamental, no

provocan elevados niveles de distorsión armónica. Analizando cuidadosamente

el esquemático del elemento de retardo implementado, y realizando nuevas si-

mulaciones en la herramienta de diseño analógico, se evidenció otro efecto que

3Total Harmonic Distortion + Noise
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incrementa la distorsión armónica de la señal PWM: el retardo de la señal a

la salida del DE es afectado ligeramente por el ancho de pulso de la señal de

entrada, lo que causa una distorsión de la señal modulada que se manifiesta en

componentes armónicas de mayor amplitud que en el caso anterior. Este compor-

tamiento no deseado se debe a que el nodo outADE del elemento de retardo (ver

Figura 3.6) inicia la transición entre los niveles lógicos 0 a 1 en cada ciclo desde

valores de tensión distintos, cercanos a 0 V pero que difieren en milésimas de

voltios entre śı, modificando el retardo generado con una dependencia del ancho

de pulso de la señal previa. Una situación similar sucede en las transiciones desde

1 a 0.

Para ilustrar lo antes expuesto, se simularon distintas condiciones de opera-

ción. Como señales de entrada se utilizaron aquellas generadas por el circuito

implementado en la FPGA (Figura 4.8): v1 y v2 en todos los casos, n1 y n2 para

los tres tipos de PWM-HR, y m1 y m2 en la generación de PWM-HR-MEM. Las

señales PWM generadas fueron aplicadas a un filtro pasabajos de octavo orden,

con frecuencia de corte 200 kHz, y se calcularon sus espectros, normalizando al

valor de la fundamental.

En la Figura 4.18 se muestran los espectros correspondientes a cada caso:

PWM-LR es el espectro de la señal PWM simétrica de baja resolución,

con M/2 = 100 niveles de cuantización;

PWM-HR corresponde a la señal PWM simétrica de alta resolución, con

MN/2 = 15000 niveles de cuantización, donde el ajuste fino del ciclo de

trabajo se realiza con retardos uniformes;

PWM-HR-NU es el espectro de la señal PWM cuando el ajuste fino del

ciclo de trabajo se realiza con un cuantizador no uniforme, considerando la

DNL del chip CI-DL medida en la Sección 4.2.3.

PWM-HR-MEM es el espectro de la señal PWM simétrico de alta re-

solución, donde a los valores que ingresan al cuantizador uniforme se le

adiciona un valor proporcional al ajuste grueso del ciclo de trabajo, simu-

lando el efecto de memoria o de diferentes condiciones iniciales en la ĺınea

de retardo.
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Figura 4.18: Espectros en frecuencia simulados para las señales PWM: (a) PWM-
LR y PWM-HR, (b) PWM-HR-MEM y PWM-HR-NU.

En la Figura 4.18(a) se grafican los espectros de las señales PWM-LR y PWM-

HR, donde se evidencia el desplazamiento del piso de ruido aproximadamente

unos 43 dB (desde −67 a −110 dB), como fue calculado anteriormente. El ancho

de banda graficado permite apreciar las bandas laterales generadas por la modu-

lación en torno a la frecuencia del PWM fpwm = 100 kHz, y los armónicos de la

fundamental fx en el caso de la PWM-HR, mientras que para la señal PWM-LR

quedan cubiertos por el piso de ruido. La Figura 4.18(b) muestra que la cuanti-

zación no uniforme en el ajuste fino del ciclo de trabajo (PWM-HR-NU) genera

el aumento de ruido en el sistema y la generación de cierta distorsión armóni-

ca, aunque de menor magnitud que la distorsión causada por la dependencia del

retardo de las condiciones iniciales del circuito (PWM-HR-MEM). A partir de es-

tos resultados, se puede concluir que el sistema HRPWM implementado presenta

una combinación de ambos efectos.

4.4. Conclusión

En la Tabla 4.2 se resumen los parámetros más importantes obtenidos de los

ensayos experimentales al chip CI-DL. La resolución temporal obtenida demostró
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ser suficiente para implementar un modulador PWM de alta resolución, logrando

una notable reducción en la distorsión armónica de la señal modulada. La po-

sibilidad de modificar la resolución temporal dentro de un cierto rango permite

flexibilizar la elección de los parámetros del sistema (por ejemplo, la frecuencia

de reloj) sin disminuir la cantidad de niveles de cuantización. Las especificaciones

de linealidad de la conversión digital a tiempo se encuentran dentro del margen

esperado (< 1 LSB), provocando una mı́nima reducción del rango dinámico y un

leve aumento en la distorsión armónica con respecto al caso ideal, aunque estas

condiciones empeoran en mayor medida bajo condiciones dinámicas. Los aspec-

tos de diseño que producen las no linealidades fueron identificados y mejorados

en un diseño posterior, presentado en los caṕıtulos siguientes.

Tecnoloǵıa de fabricación 130 nm

Tensión de alimentación [V] 2.5 / 1.2

Resolución máxima [pasos (bits)] 150 (7.2)

LSB [ps] 270 − 390

DNL [LSB] 0.5

INL [LSB] 0.75

Tabla 4.2: Parámetros de desempeño del chip CI-DL.
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Caṕıtulo 5

Integración de un modulador por

ancho de pulso de alta resolución

5.1. Introducción

Se presenta en este caṕıtulo el diseño de un sistema modulador por ancho de

pulsos de alta resolución y su integración en un proceso CMOS de 130 nm.

La arquitectura h́ıbrida utilizada para el HRPWM utiliza una menor cantidad

de elementos de retardo que las topoloǵıas convencionales, empleando un DE

programable con control digital similar al presentado en el Caṕıtulo 3 y con

varias mejoras (retardo de propagación controlado en ambos flancos, resolución

temporal en el orden de los 65 ps, salidas buffereadas). El formador de pulsos

diseñado en forma analógica se complementa con distintos bloques digitales que

permiten obtener una señal PWM con 18 bits de resolución. El sistema cuenta

además con una memoria con 512 posiciones para almacenar los ciclos de trabajo,

y una interfaz de comunicación SPI que permite la programación de la misma y

de los diversos registros del HRPWM.

Además de los distintos aspectos de diseño del chip (denominado CI-PWM),

en este caṕıtulo se presentan los resultados de simulaciones post-layout del mismo,

referidas a la disipación de potencia, la linealidad del elemento de retardo y de los

ciclos de trabajo generados, aśı como un ejemplo de las estrategias de calibración

que pueden emplearse para mejorarla.
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5.2. Diseño del modulador PWM de alta resolución

5.2. Diseño del modulador PWM de alta reso-

lución

5.2.1. Elemento de retardo modificado

En el diseño del elemento de retardo para el CI-PWM, presentado en la

Figura 5.1, fueron considerados distintos aspectos para mejorar el desempeño

del mismo en comparación con aquel implementado en el CI-DL. Una de las

mejoras realizadas fue la inclusión de buffers rápidos en cada una de las salidas

del DE, tanto en la que se aplica a la entrada del siguiente elemento de retardo

inDEi+1
como a la que será utilizada en el formador de pulsos (outADEi

y outBDEi
,

respectivamente). Esto permitiŕıa eliminar la dependencia del retardo respecto

al ancho de pulso de la señal de entrada observada durante los ensayos del CI-

DL, al mantener similares condiciones iniciales en cada transición de la señal,

alcanzando rápidamente 0 o VDD luego de superar la tensión de umbral de los

buffers.

inDEi v1

v2

outADEi

outBDEi

M1

M2

M3

M4

MD0 MD1 MD2 MD3 MD4C0 C1 C2 C3 C4
d0 d1 d2 d3 d4

MA0 MA1 MA2 MA3

MA4 MA5 MA6 MA7

a0 a1 a2 a3

a0 a1 a2 a3

REGISTROS DEi

Ai = {a3a2a1a0}
Di = {d4d3d2d1d0}

Figura 5.1: Esquemático circuital del elemento de retardo modificado.

Del esquemático circuital puede observarse que los registros de control Di[4:0]

y de calibración Ai[3:0] cuentan con un bit adicional, permitiendo aumentar la

resolución del elemento de retardo y mayor flexibilidad en el ajuste entre DE.

Sin embargo, el mayor cambio con respecto al anterior elemento de retardo es la

adición de un arreglo de transistores pMOS que permiten modificar la corriente

de salida del inversor, pudiendo aśı ajustar de forma precisa el retardo en ambas

transiciones de la señal. Estos transistores MA7:MA4 son activados mediante la

76



Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

señal complementaria Ai = {a3:a0}.

El retardo ∆ti a la salida de cada DEi puede variarse de forma prácticamente

lineal usando el registro Di, desde tDE hasta tDE + 31τ , con una resolución tem-

poral de τ . Esto se indica en la Figura 5.2 mediante ĺıneas punteadas para cada

posible valor de Di, mientras que el sombreado gris representa la variación cau-

sada por los cambios en el registro Ai, lo cual modifica ligeramente la resolución

τ del retardo (aśı como también el tiempo de propagación tDE).

v1
inDEi

outDEi

t t

t
umbral del buffer

ττ

31τ

tDE

D = 0

D = 1

D = 2

. . .

. . .

D = 31

A
=
15

A
=
0

∆ti

Figura 5.2: Formas de onda temporales de las señales en el elemento de retardo
modificado DEi.

Realizando un análisis similar al efectuado en la Sección 3.2.1, se determinaron

los tamaños de los transistores y capacitores constitutivos del elemento de retardo

modificado, los cuales se resumen en la Tabla 5.1. Los transistores del arregloMAn

se dimensionaron en base al ancho del transistor MA0 multiplicado por 2n veces,

siguiendo el mismo procedimiento para el ancho de los transistores MDn y los

capacitores Cn. Por otro lado, los transistores pMOS se dimensionaron utilizando

la relación entre las movilidades rµ, ajustando los valores ligeramente en base a

los resultados obtenidos de las simulaciones.

Disp. M1 M2 M3 M4 MA0 MA4 MD0 C0

W/L 1.75/1 6.95/1 1.9/1 9.3/1 0.5/1 2.25/0.5 3/0.5 10.36/9

Tabla 5.1: Dimensiones de los dispositivos usados en el DE modificado.
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5.2. Diseño del modulador PWM de alta resolución

5.2.2. Arquitectura del formador de pulsos

La Figura 5.3 muestra un formador de pulsos de alta resolución que aumenta

el ancho de un pulso de entrada en N = 31n pasos. Se compone de una conexión

en cascada de n elementos de retardo DEi combinadas con una compuerta lógica

OR, utilizados para obtener un retardo aśıncrono de alta precisión ∆t. El bloque

DPWM representa a un modulador de ancho de pulsos digital que produce señales

cuadradas cuyo ancho din es modificado por el formador de pulsos, obteniéndose

a su salida una señal con ancho dout = din + ∆t, donde ∆t es el retardo agregado

por los DEi. Asumiendo que la señal PWM de entrada vin cumple la condición

din > ∆t, el ancho del pulso en la salida vout de la compuerta OR:

dout = din + ∆t = din + n · tDE +
n

∑

i=1

Diτ. (5.1)

vin

vin

vn

vn

vout

vout

∆t

din

dout

DPWM

DE1 DE2 DE3 DEn

Figura 5.3: Formador de pulsos de alta resolución.

El término n · tDE en (5.1) exhibe la dependencia del ancho del pulso de salida

con el número de DE en cascada, magnitud sobre la cual el usuario no tiene

control. De aqúı surge la necesidad de compensar este retardo para lograr una

correspondencia lineal entre el código de entrada y el ancho de pulso de salida.

El retardo de propagación de la compuerta OR (tOR) también afecta la forma de

onda en vout retrasando el pulso completo, pero dado que no influye en ∆t no

será considerado en el cálculo de dout. Existen diferentes enfoques en la literatura

para generar señales PWM de alta resolución que comparten el mismo problema,

utilizando circuitos que compensan los retardos para ecualizar las diferencias

temporales [52, 53].
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Una alternativa sencilla para compensar el valor temporal debido a los retar-

dos de propagación tDE de los n elementos es desplazar simultáneamente el inicio

del pulso, utilizando para ello una ĺınea de retardo adicional [97] donde todos los

elementos DE′
i se configuran con un retardo mı́nimo (D′

i = 0), representado con

una conexión al potencial de tierra en la Figura 5.4.

vin

vout

DE1 DE2 DE3 DEn

DE′
1 DE′

2 DE′
3

v1 v2 v3 vn

v′1 v′2 v′3 v′n

1 2 3 . . . n
m

Figura 5.4: Formador de pulsos con ĺınea de retardo adicional.

En este caso, el retardo temporal entre los nodos vm y v′m es Tmm′ =
∑m

i=1Diτ .

Utilizando un multiplexor de n entradas (con un retardo de propagación tMUX

idéntico para cada una de ellas) y n compuertas OR es posible obtener N = 31n

valores distintos de anchos de pulsos de salida, con una resolución τ :

dout = din +

n
∑

i=1

Diτ (5.2)

De esta manera, el ancho de pulso de la señal dout depende solamente de τ y

del valor de los registros de configuración Di. La topoloǵıa presentada elimina la

dependencia con tDE aunque utiliza 2n elementos de retardo. Además produce

un flanco ascendente con posición variable, lo que generalmente no es deseable,

ya que la señal de salida es desplazada por un tiempo variable dado por m · tDE +

tOR + tMUX, donde m es la entrada del multiplexor seleccionada, dificultando el

uso de este esquema en circuitos śıncronos. Otra desventaja es que la polaridad de

la señal está invertida en todas las entradas impares del multiplexor, necesitando

n/2 inversores adicionales (y considerar el retardo que introducen éstos).
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vin v′in

vout

DE1

DE2 DE3 DE4 DE5aDE5b DE6aDE6b DEnaDEnb

1 2 3 4 5 . . . n− 1 nm

v1

v2 v3 v4 v5 v(n−1) vn

Figura 5.5: Formador de pulsos de alta resolución propuesto.

vin

v′in

v1

v2

v3

v4

v5

vn

vout

..
.

..
.

t

tINV

tDE

tOR + tMUX

Tout

31τ

31τ

31τ

62τ

62τ

62τ

(2n− 5)31τ

din

din

din + tDE

din + 2tDE

din + 4tDE

din + (2n− 6)tDE

1
2
3
4
5

n

m

..
.

..
.

dout

usando D2

usando D2 o D3

usando D2 y D3

usando D2 y D3

usando D2 : Dn

retardo del flanco ascendente

retardo del flanco descendente

solapamiento

1 2 3 4 5 nnn

. . .. . .

. . .. . .

Figura 5.6: Diagrama temporal de las señales en el formador de pulsos (arriba)
y ancho de pulsos correspondiente para cada entrada del multiplexor (abajo).
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Con el fin de resolver estos problemas se plantea una arquitectura modificada,

la cual brinda una solución general que puede ser utilizada con cualquier topo-

loǵıa de elemento de retardo. El esquemático circuital del formador de pulsos

propuesto se muestra en la Figura 5.5. Utilizando el elemento de retardo presen-

tado en la Sección 5.2.1 es posible obtener un ciclo de trabajo de alta resolución,

cuyo flanco ascendente se encuentra en una posición fija y la relación entre el

ancho de pulso y el código digital de entrada es lineal. Este circuito genera N

valores de ciclo de trabajo con la misma resolución temporal τ pero con una

menor cantidad de elementos de retardo y compuertas lógicas que las topoloǵıas

discutidas previamente. Esto se logra al emplear el retardo de propagación tDE de

cada DEi como parte del intervalo temporal deseado. Los elementos de retardo se

agrupan de a pares para minimizar el número de compuertas lógicas y el tamaño

del multiplexor, además de conservar la polaridad de la señal de entrada. Una

excepción se hace para los primeros DE1:4 que son dispuestos de forma individual,

y en conjunto con dos inversores adicionales permiten lograr el funcionamiento

descripto a continuación.

Una explicación sencilla del circuito puede realizarse con la ayuda de la Figu-

ra 5.6, donde el diagrama superior es una representación de las formas de onda

de las señales en el formador de pulsos mientras que el gráfico inferior indica

el ancho de pulso de esas señales, en función de la entrada del multiplexor que

esté activa. La primera forma de onda representa la señal de entrada al forma-

dor de pulsos vin, mientras que la segunda es v′in, señal a la salida del inversor.

La siguiente es la salida de DE1 llamada v1 cuyo registro de control se fija en

D1 = 0, indicado con un śımbolo de tierra en el esquemático de la Figura 5.5.

Esta es una versión invertida de v′in retrasada por un tiempo tDE y con la mis-

ma polaridad que vin. Seleccionando la entrada 1 del multiplexor, el ancho del

pulso de salida es el mismo que el ancho del pulso de entrada (que proviene de

la etapa DPWM basada en contador), dout = d′in = din, pero el pulso en vout

está retrasado por Tout = tINV + tDE + tOR + tMUX, donde tINV es el retardo de

propagación del inversor luego de vin, tDE el proporcionado por el elemento DE1,

tOR el correspondiente a la compuerta lógica, y tMUX el del multiplexor.

Al elegir la entrada 2 del multiplexor, la señal de salida en vout es retrasada
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5.2. Diseño del modulador PWM de alta resolución

por el mismo valor Tout pero su ciclo de trabajo puede incrementarse mediante

el registro D2, de acuerdo a la expresión dout = din +D2τ . Puede notarse que el

flanco ascendente de la señal en vout es retrasada por el mismo intervalo temporal

para las diferentes entradas del multiplexor, resolviendo aśı la cuestión del des-

plazamiento variable del flanco ascendente en la señal de salida, funcionando el

nodo v1 como referencia para el retardo temporal. El retardo entre los nodos v2 y

v1 puede variarse entre 0 ≤ T21 ≤ 31τ de acuerdo al valor del registro D2 = 0 : 31.

El rango de posiciones posibles para los flancos de v2 se indica mediante áreas

sombreadas en la Figura 5.6, con color gris claro el flanco ascendente y gris oscuro

el descendente. El ancho de pulso en la salida es

dout = din +D2τ, 0 ≤ D2 ≤ 31. (5.3)

Evaluando la salida de la siguiente celda (v3), el retardo entre los nodos v3 y

v1 es

T31 = tDE2
+ (D2 +D3)τ, 0 ≤ D2, D3 ≤ 31, (5.4)

donde tDE2
es el retardo mı́nimo de propagación de DE2. En este caso, el ancho

de pulso puede ser incrementado usando los registros D2 y/o D3. El rango de

retardos posibles vaŕıa desde tDE2
a tDE2

+ (D2 + D3)τ , el cual se solapa con

el producido cuando se selecciona la entrada 2 del multiplexor. Este área de

solapamiento es indicada con color rojo oscuro en la Figura 5.6. Como tDE2
es

varias veces mayor que la resolución temporal τ , para poder utilizar el primero

como parte de un incremento uniforme del ancho de pulso es deseable que tDE2

sea un múltiplo entero de τ . Este es un requerimiento de diseño dif́ıcil de lograr,

aunque al utilizar el elemento de retardo programable propuesto, τ (y en menor

medida tDE2
) pueden ser variados mediante los registros de calibración Ai = {a3 :

a0} (y su complemento Ai) que controlan el arreglo de transistores CSI. Por lo

tanto, en lo sucesivo se asumirá que los DEi han sido calibrados de tal manera

que

tDEi
≈ kτ, con k entero, k ≤ 31. (5.5)

Utilizando el siguiente procedimiento se puede conseguir una variación uni-

forme del ancho de pulso. Si el intervalo temporal deseado es menor que kτ , se
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selecciona la entrada 2 del multiplexor y se ajusta el registro D2 con el valor

pretendido:

dout = din +D2τ, 0 ≤ D2 < k. (5.6)

Para anchos de pulso k0τ > kτ , se selecciona la entrada 3 del multiplexor y

se utiliza tDE2
como parte de la cuenta para alcanzar el valor deseado. Entonces

el ancho de pulso se puede alcanzar mediante cualquier combinación de D2 y D3

que cumpla D2+D3 = k0−k. Aśı, el retardo mı́nimo de la señal de entrada en v3

es tDE2
+ tDE3

= 2kτ , y el rango de retardos posibles para T31 es kτ ≤ T31 ≤ 2kτ ,

usando los registros D2 o D3 de forma indistinta. Dado que cada elemento de

retardo invierte la polaridad de la señal, se agregó un inversor luego de v3 pa-

ra generar el ancho de pulso correcto en la compuerta OR correspondiente a la

entrada 3 del multiplexor. Se añadió otro inversor en la entrada del formador

de pulsos para restaurar la polaridad de la señal original en la salida del mul-

tiplexor. Ambos inversores fueron diseñados de tamaño mı́nimo y su tiempo de

propagación es cercano a τ/3, por lo que no fue considerado en el análisis de

tiempos.

En v4 y las señales posteriores la polaridad de la señal es la misma que en

la señal de entrada vin, dado que se utilizaron dos elementos de retardo en se-

rie entre entradas consecutivas del multiplexor. El mı́nimo retardo para T41 es

2kτ = 2tDE, mientras que para T51 es 4kτ = 4tDE, entonces el rango de retardos

correspondiente a la entrada 4 del multiplexor es 2kτ ≤ T41 ≤ 4kτ , y se puede

lograr variando D2 para los primeros k pasos manteniendo D3 = 0, y variando D3

con D2 = k para los pasos de retardo desde (k+ 1) a 2k; o mediante la variación

de D3 para los primeros k pasos manteniendo D2 = 0, y luego variando D2 con

D3 = k para (k + 1)τ ≤ T31 ≤ 2kτ .

5.2.3. Algoritmo de generación de los pulsos

El análisis previo muestra que hay varias maneras de lograr un incremento

monótono del ancho de pulso en vout usando la topoloǵıa presentada en la sección

anterior. Dado que no existe una correspondencia única entre un determinado

ancho de pulso dout y la configuración de los registros Di, se eligió simplificar
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5.2. Diseño del modulador PWM de alta resolución

la lógica de control operando los elementos de retardo agrupados de a pares

de la siguiente forma: para las entradas del multiplexor 4 ≤ i ≤ n − 1, los

registros D4:n son configurados a cero mientras que los registros D2 y D3 se

utilizan como elementos variables, logrando el intervalo temporal deseado al elegir

la entrada correspondiente del multiplexor y mediante el ajuste apropiado de

dichos registros. Aśı, los retardos posibles entre los nodos vi y v1 son (2i−6)kτ ≤
Ti1 ≤ (2i− 4)kτ , incrementando el ancho del pulso en esta cantidad.

La situación es distinta para la última entrada n del multiplexor, donde el

retardo temporal Tn1 puede ser modificado utilizando todos los elementos de

retardo desde DE2 a DEn, logrando un retardo máximo equivalente al doble del

conseguido con los registros D2:n = 0. En la Tabla 5.2 se detallan los valores del

selector del multiplexor de acuerdo al valor del ancho de pulso pretendido, con

sus correspondientes códigos digitales para Di. La Tabla 5.3 muestra los valores

para un ejemplo con un multiplexor de n = 12 entradas y k = 28. Este valor de

k fue elegido para satisfacer la Ecuación 5.5 basado en el diseño implementado,

el cual puede ser programado digitalmente de acuerdo a la calibración realizada

de los elementos de retardo contra variaciones PVT.

El formador de pulsos implementado tiene un multiplexor de 12 entradas,

la misma cantidad de compuertas OR y 20 elementos de retardo (19 de ellos

programables y uno fijo, DE1). Esta configuración permite un máximo de 1148

pasos de retardo con resolución τ , limitados a 10 bits (1024 pasos) en la lógica que

controla los bits menos significativos del ancho de pulso en el HRPWM. Aunque

el valor elegido de k no aprovecha todos los valores posibles de los registros

Di (las combinaciones 29, 30 y 31 no son usadas), esta desventaja es menor con

respecto a otros esquemas: si se quisiera lograr la misma resolución de 10 bits con

el circuito mostrado en la Figura 5.3 seŕıan necesarios 33 elementos de retardo,

y 66 etapas si se usara el circuito de la Figura 5.4.
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dout mı́nimo dout máximo Mux Sel Valores de los Registros†

din din 1 D2:n = X

din + τ din + kτ 2 D2 = 1 : k D3:n = X

din + (k + 1)τ din + 2kτ 3 D2 = 1 : k D3 = 0 D4:n = X

din + (2k + 1)τ din + 3kτ 4 D2 = 1 : k D3 = 0 D5:n = X (D4 = 0)

din + (3k + 1)τ din + 4kτ 4 D2 = k D3 = 1 : k D5:n = X (D4 = 0)

din + (4k + 1)τ din + 5kτ 5 D2 = 1 : k D3 = 0 D6:n = X (D4,5 = 0)

din + (5k + 1)τ din + 6kτ 5 D2 = k D3 = 1 : k D6:n = X (D4,5 = 0)

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

din + ((2n− 6)k + 1)τ din + (2n− 5)kτ n D2 = 1 : k D3:n = 0

din + ((2n− 5)k + 1)τ din + (2n− 4)kτ n D2 = k D3 = 1 : k D4:n = 0

din + ((2n− 4)k + 1)τ din + (2n− 3)kτ n D2,3 = k D4 = 1 : k D5:n = 0

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

din + ((4n− 12)k + 1)τ din + (4n− 11)kτ n D2:(n−1) = k Dn = 1 : k

Tabla 5.2: Rango de los anchos de pulso por entrada del multiplexor.
† X : no importa; k = valor fijo, de acuerdo a la relación tDE/τ ; 1 : k = cualquier valor entero entre 1 y k.
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dout mı́nimo dout máximo Mux Sel Valores de los Registros

din din 1 D2:12 = 0

din + τ din + 28τ 2 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 29τ din + 56τ 3 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 57τ din + 84τ 4 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 85τ din + 112τ 4 D2 = 28 D3 = 1 : 28 D4:12 = 0

din + 113τ din + 140τ 5 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 141τ din + 168τ 5 D2 = 28 D3 = 1 : 28 D4:12 = 0

. . . . . . . . . . . . . . . . . .

din + 449τ din + 476τ 11 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 477τ din + 504τ 11 D2 = 28 D3 = 1 : 28 D4:12 = 0

din + 505τ din + 532τ 12 D2 = 1 : 28 D3:12 = 0

din + 533τ din + 560τ 12 D2 = 28 D3 = 1 : 28 D4:12 = 0

din + 561τ din + 588τ 12 D2,3 = 28 D4 = 1 : 28 D5:12 = 0

. . . . . . . . . . . . . . . . . .

din + 1009τ din + 1036τ 12 D2:11 = 28 D12 = 1 : 28

Tabla 5.3: Configuración de los registros y anchos de pulso de salida con k = 28.

5.3. Implementación del modulador PWM de

alta resolución en 130 nm

5.3.1. Arquitectura del sistema HRPWM

Hasta el momento, se ha descrito la arquitectura del formador de pulsos di-

señada y el algoritmo para la generación de los mismos. En la Figura 5.7 se

muestra el diagrama de bloques del sistema HRPWM implementado en 130 nm,

incluyendo el formador de pulsos descrito en la sección previa. Dentro de éste,

la sección indicada como DELAY LINE comprende los elementos de retardo

y las compuertas lógicas OR, cuyo diseño y simulación fueron llevados a cabo

mediante herramientas del dominio analógico. Los restantes bloques que confor-

man el sistema, incluidos el multiplexor del formador de pulsos (MUX), fueron

descritos mediante HDL en herramientas del dominio digital. Éstos son:

el DPWM, modulador digital PWM basado en contador, cuya señal de

salida es la entrada del formador de pulsos;
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Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

un módulo de comunicaciones serial SPI, que permite la programación del

sistema HRPWM;

una memoria RAM que cuenta con 512 palabras de 18 bits;

la LÓGICA DE CONTROL del formador de pulsos, donde se implemen-

ta el algoritmo para la generación del ancho de pulso deseado, controlando

los DE y la entrada activa del multiplexor.

M U X

D E L A Y L I N E

 

L
�
�
��

A
 D

E

�
C
�
�
�

O
L

R
�
�

5
	



x
	
1
�
�
�

0
�

� �

� �

� �

� �

� �

0
�

D
�
�
�

F
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

1
9

1
9

1
9

2

1
9

3

S
 
!

m
em

D
[1
7
:0
]

sp
i Q

[1
7
:0
]

sp
i A

[8
:0
]

sp
i W

E

sp
i C

E

p
w
m

A
[8
:0
]

p
w
m

W
E

p
w
m

C
E

p
w
m

Q
[1
7
:1
0
]

p
w
m

Q
[9
:0
]

m
em

Q
[1
7
:0
]

m
em

A
[8
:0
]

m
em

C
E

m
em

W
E

M
E
M

C
F
G

M
E
M

C
F
G

M
E
M

C
F
G

M
E
M

C
F
G

se
l D

B
G
[3
:0
]

se
l D

B
G
[3
:0
]

se
l P

W
M
[3
:0
]

D
i
D
B
G
[4
:0
]

D
i
P
W

M
[4
:0
]

r
eg

H
R

r
eg

P
W

M
D

i
[4
:0
]

A
i
[3
:0
]

SCLK

SSN

MOSI
MISO

C
L
K

R
S
T

E
N

D
B
G

D
B
G

D
B
G

D
B
G

M
E
M

C
F
G

P
W

M
H
R

P

P
W

M
H
R

N

DBGIN

DBGINO

PWM1

PWM2

Figura 5.7: Diagrama en bloques del sistema implementado, modo Normal.
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El sistema implementado tiene dos modos de funcionamiento: Normal y De-

bug. El primero de ellos, a su vez, comprende dos estados diferentes: (i) programa-

ción, donde se realizan operaciones de lectura y escritura en la memoria RAM,

accediendo de forma externa mediante las cuatro señales de la interfaz SPI; y

(ii) automático, donde los valores guardados en la memoria son léıdos de forma

automática para generar la señal con alta resolución temporal: los 8 bits mas sig-

nificativos de los datos en memoria son utilizados por el DPWM para generar un

pulso con resolución Tclk, mientras que los 10 bits menos significativos del dato

son empleados por la lógica del formador de pulsos, con resolución temporal τ .

Activando la señal externa MEM CFG se ingresa al estado de programación.

Los bloques activos son indicados en la Figura 5.7 con color naranja. Cuando

se deshabilita la señal MEM CFG, el acceso a la memoria es de sólo lectura y

es controlada por el bloque DPWM. Los módulos que participan en este estado

son indicados con color verde en la Figura 5.7, mientras que aquellos que poseen

ambos colores son compartidos entre modos de funcionamiento.

Cuando se configura la señal externa DBG en nivel alto se ingresa en el

modo de funcionamiento Debug, cuyo propósito es aislar los distintos módulos

del sistema mediante distintos multiplexores. En este modo, cada elemento de

retardo DEi puede ser testeado y calibrado de forma individual, configurando

los registros Di con valores espećıficos almacenados en el módulo SPI (señalados

como registros Di DBG en el diagrama de bloques), controlando el selector del

multiplexor del formador de pulsos, y permitiendo aplicar una señal externa

DBG IN a la entrada del mismo. Los bloques activos en este modo fueron

indicados con color celeste en la Figura 5.8. De esta manera, es posible elegir un

valor apropiado para k y para los registros Ai de cada elemento de retardo luego

de realizar algunas mediciones.

En el estado Normal automático, es decir con las señales MEM CFG y

DBG en estado bajo, el usuario puede configurar el valor de los tres registros

que controlan el funcionamiento del módulo DPWM:

cntPWM, indica el peŕıodo del PWM en cuentas de Tclk;

ctrlPWM, controla la configuración de las señales PWM 1 y PWM 2;
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Figura 5.8: Diagrama en bloques del sistema implementado, modo Debug.

sizePWM, tamaño de la RAM utilizada para guardar los anchos de pulso.

Sólo la señal PWM 1 es conectada al formador de pulsos de alta resolu-

ción, el cual se configura mediante dos registros adicionales: cntPWMHR, cantidad

de cuentas del HRPWM con resolución τ ; y cfgPWMHR, cantidad de cuentas k

utilizadas en cada celda DEi. Ambos valores se basan en los resultados de las me-

diciones realizadas en modo Debug, para la calibración y frecuencia de operación

dadas.
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5.3. Implementación del PWM de alta resolución en 130 nm

5.3.2. Aspectos del layout

En el diseño f́ısico del elemento de retardo para el CI-PWM se tomó como

base la celda del CI-DL, la cual fue mejorada en diversos aspectos del layout, se

incorporó el arreglo de transistores pMOS MA7:MA4, y se modificaron los tamaños

de algunos dispositivos (como puede apreciarse al comparar las Tablas 3.3 y 5.1

con las dimensiones de los mismos).

Figura 5.9: Layout del elemento de retardo en el CI-PWM.

La Figura 5.9 muestra el layout del elemento de retardo utilizado en el CI-

PWM, donde con recuadros rojos se indican los arreglos de transistores y ca-

pacitores. Puede apreciarse que éste último es el bloque más grande dentro del

DE, ocupando el 56 % del área. A su izquierda se pueden observar los restantes

bloques remarcados: los transistores que controlan las cargas capacitivas (abajo),

y los transistores de calibración nMOS (centro) y pMOS (arriba). A la izquierda

de este último arreglo pueden observarse cuatro inversores mı́nimos, encargados

de generar la señal complementaria Ai a partir del valor cargado en el registro

Ai, cuya conexión se observa en el vértice superior izquierdo. Los buffer de rege-
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Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

neración de la señal se pueden observar a la derecha del arreglo de capacitores.

A diferencia de la implementación realizada en el CI-DL, en este chip cada

uno de los elementos de retardo tiene una configuración independiente de sus

registros Ai y Di, lo que conlleva una dificultad adicional en el cableado de estas

señales. En la Figura 5.10 se muestra la disposición elegida para la interconexión

de los 20 elementos de retardo y las 12 compuertas lógicas OR (indicadas con un

recuadro rojo). El restante elemento del formador de pulsos es el multiplexor de

12 entradas, el cual originalmente se pretend́ıa implementar con la herramienta

de diseño analógico. Debido al tiempo limitado para ingresar en el periodo de

integración brindado por el fabricante, se optó por describirlo mediante HDL e

implementarlo con la herramienta de diseño digital. Los restantes bloques del

sistema HRPWM (SPI, DPWM, RAM, Lógica de control del formador de pul-

sos) también fueron implementados mediante śıntesis lógica, luego de haber sido

descritos en lenguaje HDL.

OR

785 µm

52
1
µ
m

Figura 5.10: Layout del formador de pulsos (sin el multiplexor).

La máscara de fabricación del chip completo CI-PWM se muestra en la Figu-

ra 5.11. El área total del circuito integrado es 2.25 mm2; al descontar los pads y el

espaciado necesario para cumplir con las reglas de fabricación, el área libre para

diseño resulta en un cuadrado de aproximadamente 860 µm de lado. A partir
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5.3. Implementación del PWM de alta resolución en 130 nm

de la Figura 5.11 se puede estimar que el formador de pulsos ocupa la mayor

proporción de área del chip. En la parte superior se puede observar el módulo

de memoria RAM, y entre ambos bloques se distribuyen los restantes módulos

sintetizados. En la Tabla 5.4 se detalla el área ocupada por los distintos bloques

del sistema HRPWM. A pesar de que el tamaño de la memoria RAM puede ser

reducido si la aplicación lo requiere, y optimizarse el espacio ocupado por los

módulos digitales, el área libre o subocupada es una proporción muy grande del

área total.

Figura 5.11: Layout del chip CI-PWM.

Módulo Área [mm2] Porcentaje

DPWM 0.003 0.52 %

SPI 0.017 2.32 %

Lógica del formador de pulsos + Mux 0.030 4.09 %

RAM 0.058 7.86 %

Formador de pulsos (DE + OR) 0.326 44.08 %

Área libre o subocupada 0.304 41.13 %

Tabla 5.4: Área ocupada por los distintos módulos del sistema CI-PWM.
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Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

Figura 5.12: Fotograf́ıa del chip CI-PWM.

La Figura 5.12 muestra una fotograf́ıa del chip fabricado dentro de su encap-

sulado. Como en el caso anterior, las geometŕıas no pueden observarse debido al

metalizado de los niveles superiores, pero śı puede apreciarse el ĺımite entre los

bloques digital y analógico del sistema implementado en el CI-PWM.

5.4. Resultados de simulación post-layout

5.4.1. Estimación de potencia

El consumo total de potencia fue simulado para dos casos distintos del modo

normal de funcionamiento: el estado de programación, cuando el módulo SPI se

encuentra activo y realiza acciones de lectura/escritura en la memoria RAM, y

el estado automático, cuando el módulo PWM genera la forma de onda de alta

resolución. El análisis de potencia se realizó para las condiciones de corner menos

favorables con los siguientes valores de frecuencia: frecuencia de reloj de 10 MHz,

frecuencia de reloj de la comunicación SPI de 1 MHz, y frecuencia del modulador

PWM de 100 kHz. El consumo en el estado automático fue ligeramente mayor
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5.4. Resultados de simulación post-layout

que en el estado de programación (alrededor de +13 %), por lo que este estado

fue elegido para el análisis. Los resultados de la potencia estimada por el software

de implementación digital se presentan en la Tabla 5.5, clasificados según tres

campos:

switching, es la potencia consumida en la carga y descarga de las capaci-

dades de interconexión entre celdas;

internal, es la potencia consumida en la carga y descarga de las capacidades

internas a las celdas;

leakage, es la potencia consumida por los dispositivos que no están conmu-

tando.

Módulo Internal Switching Leakage Total %

SPI 8.6 0.9 < 0.1 9.6 0.29 %

Lógica del FP + Mux 7.8 1.9 0.1 9.8 0.29 %

DPWM 14.5 3.1 < 0.1 17.7 0.52 %

Pads 512 10.6 116.2 639 19 %

RAM 910 0.01 1774 2684 79.9 %

Tabla 5.5: Estimación de potencia [µW] de los módulos digitales (fclk = 10 MHz,
fspi = 1 MHz, fpwm = 100 kHz).

Puede observarse en la Tabla 5.5 que la memoria SRAM de 512 x 18 bits

comprende el 79.9 % del consumo de potencia del sistema. Este no es un bloque

fundamental en la topoloǵıa propuesta, fue incluido en esta implementación con

fines prácticos para el testeo experimental. Los ciclos de trabajo podŕıan cargarse

en el modulador HRPWM mediante la interfaz SPI, utilizando para este propósito

una placa de entrenamiento con un DSP o una FPGA, por ejemplo.

Los principales bloques digitales del formador de pulsos de alta resolución

son: el modulador PWM, la lógica de control del formador de pulsos, y la in-

terfaz de comunicación (SPI). La disipación de potencia de estos tres módulos

alcanza los 37.1 µW. Este valor es comparable con los 25.3 µW que consumen los

elementos del retardo y las compuertas lógicas del formador de pulsos, analizados

para las mismas condiciones que los módulos digitales pero en la herramienta de
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Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

simulación analógica donde se diseñó el circuito. De esta manera, el núcleo del

formador de pulsos tiene un bajo consumo de potencia, de solo 62.4 µW. Si se

incluyen los pads de entrada/salida, el consumo total de potencia del sistema se

incrementa a 701 µW.

5.4.2. Retardo de propagación

El retardo de propagación (∆ti = tDE + Diτ) del elemento de retardo modi-

ficado implementado se muestra en la Figura 5.13, donde se puede apreciar el

desempeño de las diferentes estrategias para producir los retardos: el incremento

lineal del retardo temporal en función del aumento del registro Di, y la reducción

no lineal del retardo cuando se incrementa el registro Ai (topoloǵıas SCI y CSI,

respectivamente).
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Figura 5.13: Retardo de propagación del elemento de retardo modificado.

Considerando como condición nominal a la configuración de los registros de

calibración con el valor Ai = 3, el elemento de retardo tiene un paso tempo-

ral promedio de τ = 65 ps y un retardo tDE = 1.9 ns. El paso temporal puede

variarse entre +20 % y −18 % del valor nominal, al utilizar los registros de ca-

libración en las combinaciones Ai = 0 y Ai = 15, respectivamente. Este rango

es adecuado para compensar los cambios en el retardo de propagación debidas a

variaciones PVT, como se detalla en la Tabla 5.6. Los mayores cambios son debi-

dos a variaciones de proceso, que en el corner más lento (SS) aumenta el retardo

de propagación en un 16.4 %. Estas variaciones pueden corregirse utilizando los
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transistores controlados por el registro Ai, el cual en su valor máximo (Ai = 15)

logra una reducción del retardo de un −18 %.

Proceso Voltaje Temperatura

SS FF 0.9 VDD 1.1 VDD 125 ◦C −40 ◦C

16.4 % −14.6 % 12.3 % −10.6 % 8.2 % −12.8 %

Tabla 5.6: Cambio en el paso temporal τ ante variaciones PVT (Ai = 3).

Para analizar la dispersión del retardo de propagación ∆ti de acuerdo al

mismatch en los parámetros de los dispositivos, se llevaron a cabo simulaciones

Monte Carlo (100 corridas). La Figura 5.14(a) muestra el histograma de los

resultados, considerando que las simulaciones se realizaron fijando el registro de

control en Di = 0 y el registro de calibración en Ai = 3. Las mismas se repitieron

para cada valor de Di, calculándose en cada caso el promedio y la desviación

estándar. En la Figura 5.14(b) se grafica el promedio obtenido mediante una

ĺınea sólida y una barra de error indicando la cantidad 3σ para cada caso (en

color verde). Además se graficaron los retardos de propagación obtenidos con los

valores extremos del registro Ai para el corner t́ıpico (Ai = 0 en color naranja y

Ai = 15 en color azul). Puede notarse que la desviación estándar σ se incrementa

cuando el retardo de propagación es mayor, como podŕıa estimarse a partir de la

Ley de Pelgrom [7, 98]. Las desviaciones 3σ se encuentran entre el 18 − 25 % del

retardo de propagación, y quedan comprendidas prácticamente en su totalidad

dentro del rango de compensación dado por el registro de calibración Ai. El

mismo podŕıa extenderse mediante ligeros cambios en la etapa de diseño, como

se detalló en la Sección 3.3.1.

La variación en el ancho de pulso de salida dout se muestra en la Figura 5.15

para dos condiciones diferentes: con todos los registros de calibración configurados

en Ai = 3 o Ai = 4. En ambos casos se configuran los 10 bits menos significativos

del registro pwmQ con valores desde 0 a 1023, mientras que el ancho de pulso din

a la entrada del formador se mantiene constante (los 8 bits superiores de pwmQ

[17:10] con un valor fijo). El desempeño para estas configuraciones aparenta ser

lineal, aumentando el ancho de pulso de salida de forma monótona con el código

de entrada. La pequeña diferencia de pendiente entre ĺıneas es debido al cambio
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Figura 5.14: (a) Histograma del retardo de propagación ∆ti para 100 corridas de
la simulación Monte Carlo (Ai = 3, Di = 0). (b) Retardo promedio y variación
3σ para todos los valores de Di, en condiciones nominales (corner t́ıpico, Ai = 3).
También se grafica el retardo de propagación para la condición Ai = 0 y Ai = 15.

en la resolución τ del sistema, dependiente de los valores Ai.
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Figura 5.15: Variación en el ancho de pulso de salida dout.

La no-linealidad diferencial (DNL) fue evaluada para estos dos casos, y se

muestra en la Figura 5.16(a). Se puede observar que en ambas situaciones las

desviaciones más grandes ocurren cuando el multiplexor cambia de una entrada

activa a la siguiente, debido a que la relación tDE/τ no es exactamente un número

entero k (el valor del registro que controla los cambios de entrada en el multiplexor
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Figura 5.16: DNL calculada para: (a) Todos los registros de calibración con el
mismo valor (casos Ai = 3 y Ai = 4), (b) Calibración personalizada.

fue configurado en k = 28). Estas alteraciones son menores cuando los registros

de calibración se configuran en Ai = 3, mejorando la DNL. En cambio, cuando

la entrada activa del multiplexor es la última (n = 12, pwmQ > 505 para el

valor actual de k, ver la Tabla 5.3), las no linealidades entre códigos sucesivos

se reducen con Ai = 4. Dado que cada registro Ai del sistema se puede ajustar

de forma individual para cada DE, una calibración personalizada puede aplicarse

para mejorar la DNL. En la Figura 5.16(b) se muestra un ejemplo, donde la DNL

ha sido reducida a menos de ±0.5 LSB en todo el rango, configurando A1 = 5,

A2 = 3, A3 = 5 y los restantes A4−20 = 4. El desarrollo de una estrategia óptima

para ajustar los registros Ai en pos de lograr la mı́nima DNL realizando la menor

cantidad de mediciones se analiza en el caṕıtulo siguiente.

5.4.3. Espectro de la señal PWM

El sistema implementado en el CI-PWM puede ser utilizado en diferentes apli-

caciones donde se requiera una alta resolución temporal operando a frecuencias de

reloj en el orden de 10 - 20 MHz, logrando un reducido consumo de potencia con

procesos CMOS estándar. Eligiendo una frecuencia de reloj fclk = 15 MHz, y una

frecuencia del PWM de fpwm = 100 kHz, los posibles ciclos de trabajo para un

PWM digital son fclk/fpwm = 150, con un paso mı́nimo Tclk = 1/fclk = 66.67 ns.
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Caṕıtulo 5. Integración de un PWM de alta resolución

Usando la capacidad de alta resolución del sistema, con un paso de retardo ajus-

tado en τ = 65 ps, la resolución se puede incrementar en Tclk/τ ≈ 1024 veces,

logrando una resolución equivalente de 17.23 bits contra los 7.23 bits del DPWM

sin alta resolución.

Ambos casos fueron modelados a nivel sistema y simulados en el entorno

Simulink. Los ciclos de trabajo correspondientes a una onda senoidal de fre-

cuencia fx = 1 kHz fueron muestreados de forma uniforme con una frecuencia

fpwm = 100 kHz, cuantizados y aplicados a un modulador por ancho de pulsos

trailing-edge. El número de niveles de cuantización q para el PWM digital basa-

do en contador (PWM-LR) fue 150 y fueron distribuidos de manera uniforme.

Para el PWM de alta resolución (PWM-HR) los niveles de cuantización fueron

q = 150 · 1024 = 153600 y distribuidos de forma no uniforme, considerando la

DNL obtenida con la calibración personalizada presentada en la sección anterior.

Las señales fueron filtradas (pasabajos de octavo orden, frecuencia de corte en

200 kHz) y sus espectros calculados, eliminando la señal de continua y norma-

lizándolos al valor de la fundamental. Estos se muestran en la Figura 5.17, donde

puede observarse un piso de ruido plano en ambos casos logrados con la aplica-

ción de dithering. De esta forma se pueden apreciar la señal fundamental y los

armónicos relacionados con la modulación [9], además de la portadora PWM y su

banda lateral inferior. Puede apreciarse que la relación entre la fundamental y el

piso de ruido ha sido mejorada en 60 dB (20 log10 2n, con n = 10 bits) mediante

la utilización del módulo PWM de alta resolución.

Los armónicos de la fundamental en 2, 3 y 4 kHz son producidos debido a

las no linealidades inherentes a la modulación por ancho de pulsos, y no están

asociados con la resolución del modulador. Existen distintos métodos que per-

miten eliminar estas componentes armónicas y podŕıan ser aplicados, como la

modulación digital PWM sin distorsión en banda base (propuesta en [99], en la

cual se basan las implementaciones de los Caṕıtulos 6 y 7) que garantiza una

banda de frecuencias libre de distorsión entre cero y la mitad de la frecuencia

PWM, reduciendo el contenido armónico en el rango de frecuencias de interés.
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Figura 5.17: Espectros en frecuencia simulados para las señales PWM-LR y
PWM-HR (fx = 1 kHz, fpwm = 100 kHz).

5.5. Conclusión

Una arquitectura DPWM h́ıbrida de alta resolución fue integrada en la tec-

noloǵıa GF 130 nm. El sistema implementado permite alcanzar una resolución de

18 bits en la cuantización de los ciclos de trabajo: los 8 MSB son representados

mediante un esquema basado en contador, y los 10 LSB empleando un circuito

basado en ĺınea de retardo. El intervalo temporal mı́nimo (65 ps) se logra me-

diante un elemento de retardo programable de forma digital, el cual puede ser

ajustado dentro de un cierto rango para compensar cambios debido a variacio-

nes PVT, o ajustar la linealidad en la conversión digital a tiempo reduciendo el

mismatch entre etapas. La topoloǵıa empleada en el formador de pulsos permite

minimizar el número de componentes usados para generar los ciclos de trabajo

de alta resolución, exhibiendo un reducido consumo de potencia.
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Caṕıtulo 6

Resultados experimentales del

chip modulador PWM de alta

resolución

6.1. Introducción

Una evaluación de los distintos aspectos del sistema implementado en el

CI-PWM se presenta en este caṕıtulo. La incorporación del modo de

operación Debug permitió caracterizar el chip empleando una señal externa, ob-

teniendo aśı distintos parámetros necesarios para configurar el sistema en modo

Normal de operación. Se detalla el procedimiento utilizado para la medición de

cada uno de estos valores temporales, y a continuación la obtención de los valo-

res óptimos para programar los registros de calibración del formador de pulsos.

Aplicando esta configuración, se midió la variación en el ancho de pulso de salida

y con los datos obtenidos se evaluó la linealidad del formador de pulsos de alta

resolución. Por último, se midió la respuesta temporal del modulador PWM en

funcionamiento y los correspondientes espectros en frecuencia, demostrando un

muy buen desempeño del sistema implementado.
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6.2. Configuración experimental

Debido a que el sistema implementado en el CI-PWM consta de dos bloques

principales, uno de ellos sintetizado de forma digital mediante celdas estándar

y el otro diseñado a nivel transistor, cada uno de ellos fue testeado de forma

independiente, para luego realizar una evaluación integral a nivel sistema. La

configuración experimental utilizada para evaluar el circuito integrado CI-PWM

(Figura 6.1) comparte algunas caracteŕısticas con la utilizada para testear el

CI-DL.

PC FPGA Artix-7

Osciloscopio LeCroy 804ZiOsciloscopio LeCroy 804Zi CI-PWM

Generador SRS CG635

(sólo para el modo Debug)

RS-232

SPI

DBG INPWM

TCP/IP

Figura 6.1: Diagrama en bloques de la configuración experimental.

En este caso, la interfaz de comunicación entre la PC y el chip CI-PWM

se realizó mediante una placa de desarrollo FPGA Xilinx de la serie Artix-7

(XC7A200T FPGA), utilizando RS-232 para la comunicación PC-FPGA y SPI

para la comunicación FPGA-CI. El módulo SPI sintetizado en el chip posee dos

modos de comunicación, que se pueden utilizar tanto en la lectura como en la

escritura: modo único, donde la acción se realiza para un solo byte, o modo ráfaga

donde se leen o escriben varios bytes con el mismo comando. Mayores detalles de

la comunicación SPI implementada en el chip se brindan en el Apéndice B.2. El

circuito impreso utilizado para testear el CI-PWM (Figura 6.2) se diseñó cuidado-

samente, siguiendo las mismas consideraciones que para el CI-DL (Apéndice A).

La velocidad de la transmisión UART puede ser configurada al momento de

realizar la śıntesis de ese módulo en la FPGA, estableciéndose en 19200 bps

en todos los ensayos, mientras que la frecuencia del reloj SPI fue fspi = 153.6
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

Figura 6.2: Fotograf́ıa del circuito impreso usado para testear el chip CI-PWM y
la placa de evaluación con la FPGA Xilinx.

kHz. La frecuencia de operación de la FPGA se configuró en fclk = 50 MHz, en

tanto la frecuencia de reloj del chip CI-PWM se ensayó a distintos valores entre

5−20 MHz, verificándose el correcto funcionamiento de la comunicación (lectura

y escritura de registros/memoria) y las señales de control (MEM CFG, DBG,

EN).

Concluida la verificación funcional del integrado, se procedió a corroborar la

generación de las señales con ancho de pulso programado.

La señal de entrada al formador de pulsos es aplicada desde el generador

de reloj CG635 sólo cuando el sistema se encuentra en modo Debug. En el

modo Normal no es necesario, ya que el formador de pulsos es alimentado

con la salida del módulo DPWM.

6.3. Evaluación en modo Debug

Este modo de operación se utilizó para caracterizar el formador de pulsos de

alta resolución. Utilizando una señal externa proveniente del generador de reloj

SRS CG635, configurado con salida CMOS 2.5 V y f = 10 MHz (T = 100 ns,

Ton = 50 ns), se aplica la misma en la entrada DBG IN. De forma similar a lo
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6.3. Evaluación en modo Debug

implementado en el chip CI-DL, el chip CI-PWM incorpora una salida DBG -

IN O que es una copia exacta de la señal que ingresa al chip por el pin DBG IN,

luego de atravesar un buffer y los pads, es decir que el retardo tA de la señal en

DBG IN O con respecto a la entrada DBG IN puede considerarse como:

tA = tPAD-I + tPAD-O + tBUFF, (6.1)

donde tPAD-I es el retardo del pad de entrada, tPAD-O el retardo del pad de salida

y tBUFF el retardo del buffer.

Empleando la nomenclatura utilizada previamente en la Figura 5.6, la señal de

entrada tiene un ancho de pulso din (50 ns en este ensayo) mientras que la señal de

salida tiene un ancho variable de acuerdo a la entrada activa m del multiplexor,

además de estar desplazada por un intervalo de tiempo Tout con respecto a la

primera. Idealmente este retardo es constante, comprendiendo los tiempos de

propagación tINV + tDE + tOR + tMUX. Dado que el multiplexor fue implementado

mediante HDL, tMUX puede variar levemente dependiendo del valor de m. Por

otro lado, el usuario puede modificar el registro de calibración A1 del elemento

de retardo DE1, variando el tiempo tDE1
en cierto rango. Ambas dependencias se

simbolizarán con Tout(A1, m).

El retardo tB en la salida PWMHR P es:

tB = tPAD-I + tMUX-DBG + Tout(A1, m) + tPAD-O (6.2)

donde tMUX-DBG es el retardo correspondiente al multiplexor que conecta la señal

en DBG IN con la entrada del formador de pulsos en el modo Debug (DBG en

estado alto, ver diagrama de la Figura 5.8). De la diferencia entre ambos retardos

tA y tB se puede obtener el valor temporal por el cual está desplazado el flanco

ascendente de la señal de salida con respecto al de la entrada:

T ′
out = tB − tA = tMUX-DBG + Tout(A1, m) − tBUFF (6.3)

En el cálculo de tA y tB se omitieron los retardos introducidos por los conec-

tores SMA por ser idénticos en ambos casos, aśı como los retardos asociados al
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

circuito impreso y al empaquetado, cuyo rango de variación se encuentra en el

orden de un LSB (∆tDIP < ∆tPCB ≈ τ) como se demuestra en el Apéndice A.

6.3.1. Retardo del flanco ascendente

A través de una rutina ejecutada en Matlab se controló el osciloscopio

WaveMaster 804Zi de LeCroy mediante TCP/IP, configurando la base de

tiempos en modo RIS (resolución efectiva de 5 ps). Se realizó un promedio

de 200 barridos en ambos canales activos, adquiriendo las señales presentes

en las salidas DBG IN O y PWMHR P.

Todos los registros Di DBG y Ai fueron configurados en cero mediante la

comunicación SPI. También se programaron los registros de control del

PWM, de los cuales sólo selDBG es utilizado para seleccionar la entrada

activa del multiplexor. Para cada una de ellas se realiza un barrido del

registro A1.

Dado que el incremento en el ancho del pulso de salida aportado por los

DE para las últimas entradas del multiplexor m = {11, 12} es próximo a

los 50 ns, se utilizó una frecuencia f = 5 MHz en estos casos (T = 200 ns,

Ton = 100 ns).

En la Figura 6.3 se puede apreciar la disminución de T ′
out en función del

aumento de A1, debido al descenso en tDE1
. Además, se observa una diferencia

máxima ∆T ′
out ≈ 250 ps entre las distintas combinaciones del multiplexor, para

una misma condición de calibración.

6.3.2. Tiempo de resolución

Se programó una rutina de Matlab para realizar un barrido automático del

registro de control D2 DBG con la entrada m = 2 del multiplexor seleccio-

nada, modificando el ancho de pulso de salida dout .

A las formas de onda adquiridas por el osciloscopio se les aplicó una inter-

polación lineal de 10×, aumentando la resolución a 0.5 ps (alrededor de 2

órdenes de magnitud de los retardos más pequeños que se desea medir).

105



6.3. Evaluación en modo Debug

4.5

4.75

5.0

5.25

5.5

0 2 4 6 8 10 12 14

Registro A1

R
et

ar
d

o
T

′ o
u
t

[n
s]

m = 0
m = 1
m = 2
m = 3
m = 4
m = 5
m = 6
m = 7
m = 8
m = 9
m = 10
m = 11

Figura 6.3: Variación del retardo T ′
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Figura 6.4: Resolución τ del sistema, dos condiciones de calibración.

El paso temporal τk = Tk − T(k−1) del formador de pulsos en función del

registro de control D2 DBG se muestra en la Figura 6.4, para dos condiciones de

calibración distintas: A1,2 = 0 y A1,2 = 3. También se indica en ĺıneas punteadas
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

el paso promedio τµ para cada una de las calibraciones, que es de 64.6 ps y 53.3

ps, respectivamente. Al realizar una comparación con los valores obtenidos en las

simulaciones post-layout de la Sección 5.4.2, se aprecia que la resolución temporal

medida es un −18 % menor, una diferencia mayor al rango esperado debido a las

variaciones de proceso (en un punto cercano al corner rápido).

6.3.3. Linealidad del DE

La linealidad del elemento de retardo se puede cualificar mediante la DNL,

la cuál es graficada en la Figura 6.5 para el conjunto de datos analizados pre-

viamente. Los valores de DNL obtenidos son menores a 0.5 LSB y se encuentran

dentro del margen esperado. En la Figura 6.6 se muestra una gráfica de la INL

para ambos casos, demostrando que el máximo error acumulado es aproximada-

mente 1 LSB para la condición A1,2 = 0, mientras que para A1,2 = 3 es menor a

0.5 LSB.
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Figura 6.5: DNL del paso de retardo τ medido, dos calibraciones.

107



6.3. Evaluación en modo Debug

replacemen

−1

−0.5

0

0.5

1

1.5

4 8 12 16 20 24 28

Registro D2

IN
L

[L
S

B
]

A1,2 = 0
A1,2 = 3

Figura 6.6: INL del paso de retardo τ medido, dos calibraciones.

6.3.4. Retardo de propagación mı́nimo

Mediante la estrategia presentada en la Sección 5.2.3 se logra un incremento

en el ancho de pulso de salida dout en un rango determinado para cada entrada m.

Conociendo el ancho del pulso de entrada din, y configurando todos los registros

Di en cero, se puede despejar el retardo de propagación mı́nimo tDE al relacionar

los dout obtenidos. Aśı, del diagrama presentado en la Figura 5.6, se obtienen las

siguientes relaciones:

tDE ≈ dout3 − dout2

tDE =
dout4 − dout2

2

tDE =
dout5 − dout2

4
(6.4)

tDE =
dout5 − dout4

2

tDE =
dout6 − dout4

4

. . .

En la Figura 6.7 se grafica el retardo de propagación mı́nimo tDE, calculado
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a partir de algunas de las combinaciones expresadas en (6.4), en función de los

registros de calibración Ai. Se observa una variación máxima ∆tDE ≈ 250 ps,

debido a las distintas combinaciones del multiplexor (mismo valor que el obtenido

en la Sección 6.3.1).
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Figura 6.7: Variación del retardo tDE en función de los registros Ai.

En la misma figura se graficó una ĺınea recta correspondiente al valor 31τ para

la calibración Ai = 0, que representa el mayor retardo programable aportado por

cada DE. La relación del retardo tDE con el tiempo de resolución expresada en

(5.5) es fundamental para lograr el buen desempeño del formador de pulsos.

Durante la etapa de diseño se realizaron simulaciones post-layout que indicaban

un factor k = tDE/τ ≈ 29, permitiendo un margen de corrección mediante la

variación de k y los registros de calibración Ai. Sin embargo, a diferencia de

los resultados obtenidos previamente en la Sección 6.3.2 respecto a τ , en este

caso el retardo tDE medido es un 15 % mayor que el simulado. De esta forma,

resulta imposible realizar una compensación del retardo de propagación mı́nimo

del DE y obtener una variación monótona del ancho de pulso de salida con el

funcionamiento previsto.
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6.3.5. Compensación propuesta

Para explicitar por qué es problemática la condición tDE > 31τ , se realizaron

mediciones en el formador de pulsos modificando en forma conjunta los registros

selDBG, D2 DBG y D3 DBG, simulando las condiciones normales de trabajo con

k = 31 y los registros de calibración configurados en Ai = 0, en un rango de

{0 : 600} de la parte menos significativa del registro pwmQ. En la Figura 6.8

se muestra la DNL obtenida al relacionar el paso temporal para cada valor de

pwmQ y el paso promedio τµ obtenido en la Sección 6.3.2. Puede observarse que la

variación en el ciclo de trabajo cuando se conmuta de una entrada del multiplexor

a la siguiente es varias veces mayor a τ .
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Figura 6.8: DNL del paso de retardo τ medido, registros Ai = 0.

Si se pretende obtener un aumento lineal y monótono en el ciclo de trabajo,

se debe lograr que la resolución del formador de pulsos sea en pasos de τ incluso

en los cambios de entrada del multiplexor, minimizando los picos observados en

la Figura 6.8.

Durante el funcionamiento normal del formador de pulsos, la entrada 2 del

multiplexor está activa para códigos de entrada entre 1 y k, donde k < 32.

El retardo máximo producido es de kτ2, ya que los retardos de propagación

tDE1
y tDE2

se compensan (para acentuar esta caracteŕıstica, en este análisis
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

se denominara tDEcmp
a tDE1

). El retardo mı́nimo en la siguiente entrada del

multiplexor es tDE3
+ τ2, por lo que el intervalo temporal en cada caso es:

t2(D2=k) = tDE2
+ kτ2 − tDEcmp

t3(D2=1) = tDE2
+ tDE3

+ τ2 − tDEcmp

Dado que idealmente tDE2
= tDEcmp

:

t2(D2=k) = kτ2

t3(D2=1) = tDE3
+ τ2

∆t32 = tDE3
− (k − 1)τ2

De forma análoga, para el cambio entre las entradas 3 y 4 del multiplexor:

∆t43 = tDE4
− (k − 1)τ2

Para las siguientes entradas del multiplexor el aumento del retardo es con

pares de DE, usando como registros programables D2 DBG y D3 DBG. El cambio

en el retardo entre las entradas 4 y 5 es:

∆t54 = tDE5a
+ tDE5b

− (k − 1)τ2 − kτ3

En todos los casos anteriores se pretende que ∆t32 ≈ ∆t43 ≈ ∆t54 ≈ τ2, de lo

que se desprende:

tDE3
= kτ2 (6.5)

tDE4
= kτ2 (6.6)

tDE5a
+ tDE5b

= k(τ2 + τ3) (6.7)

La Figura 6.9 se puede utilizar para graficar estas últimas condiciones. En

el lado izquierdo se observa que (6.5) y (6.6) sólo pueden cumplirse cuando la

calibración DE2 está en su valor mı́nimo, A2 = 0, indicado de la forma τ2(0). Los

valores que puede adoptar k están en el rango {29 : 31}. Cuando el registro de
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calibración A2 = 1, tDE3
> 31τ2, por lo que se descarta el uso de un valor distinto

a cero en el registro de calibración de DE2.

En el lado derecho de la Figura 6.9 se grafican algunas curvas que se corres-

ponden con la condición (6.7), la cual debe cumplirse para todos las entradas del

multiplexor a partir de la 5. Se observa que los valores de A3 que permiten cum-

plir con la misma están en el rango {0 : 2}. Sin embargo, volviendo al gráfico de

la izquierda y seleccionando los valores de tDE3
para estas calibraciones, ninguno

cumple con (6.5). Bajo estas circunstancias se adopta la relación de compromiso

A1 = A2 = A3 = 0 y k = 31, que permite cumplir con (6.6) y (6.7) utilizando

valores en el rango medio de Ai para el resto de los elementos de retardo, además

de brindar un paso de retardo uniforme τ2 = τ3 para todos los códigos pwmQ

[9:0] desde 0 a 620 (en este rango de valores el incremento en el ancho de pulso

de salida es obtenido únicamente mediante la programación de DE2 y DE3, y

la selección de entrada del multiplexor). Lógicamente, el intervalo temporal de

varios τ que se produce entre las combinaciones 31 y 32 no puede evitarse.
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Figura 6.9: Relación entre distintos tDEi
y kτi, en función de la calibración Ai y

utilizando k como parámetro.

La Tabla 6.1 muestra los valores óptimos de los registros Ai calculados de

acuerdo a las mediciones realizadas, los cuales fueron comprobados mediante un
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modelo del formador de pulsos diseñado en Matlab con los parámetros medidos.

Algunos registros fueron modificados para mejorar la DNL, lo que se indica en la

tabla mediante una flecha, mientras que en algunos pares de DE poseen valores

levemente distintos y se indica con la cantidad entre paréntesis.

Registros de calibración

Acmp A2 A3 A4 A5a = A5b A6a = A6b

0 0 0 6 → 7 3 → 4 7 → 6

A7a = A7b A8a = A8b A9a = A9b A10a = A10b A11a = A11b A12a = A12b

5 → 6 6 4 4 → 3 7(8) 6(7)

Tabla 6.1: Calibración óptima basada en las mediciones realizadas.

6.4. Evaluación en modo Normal

En el modo de operación Normal, la señal que ingresa al formador de pulsos

es generada internamente por el módulo DPWM. El ciclo de trabajo de esta señal

binaria está dado por la relación entre la parte alta del registro pwmQ [17:10]

y el registro cntPWM, que expresa el periodo de PWM como una cantidad de

periodos de reloj, Tclk. Esta señal fue proporcionada por la FPGA, utilizando

una frecuencia de fclk = 5 MHz (Tclk = 200 ns) para esta primera evaluación del

formador de pulsos.

El osciloscopio se configuró de manera similar a las mediciones anteriores, ad-

quiriendo las señales presentes en las salidas PWM 1 y PWMHR P (señales

PWM de baja y alta resolución, respectivamente). Para analizar el comporta-

miento del sistema en este modo de operación, se grabaron 201 palabras de

la memoria RAM con la parte alta del código digital fija (pwmQ [17:10] = 2,

mı́nimo valor programable) mientras que la parte baja pwmQ [9:0] se grabó con

valores consecutivos desde 50 a 250. En la Figura 6.10 se muestra una captura

del osciloscopio para el flanco descendente de ambas señales PWM. La opción de

persistencia en el canal correspondiente a la señal PWMHR P permite apreciar

la variación en el ancho de pulso, con un rango total equivalente a 200τ .
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MSB
pwmQ [17:10] = 2

LSB
pwmQ [9:0] = 50

LSB
pwmQ [9:0] = 250

200τ
12.8 ns

Figura 6.10: Flanco descendente de las salidas PWM 1 y PWMHR P.

6.4.1. Variación en el ancho de pulso de salida

La medición del rango completo de variación en el ancho de pulso de salida

se realizó mediante el siguiente procedimiento:

Todos los registros de calibración Ai fueron configurados de acuerdo a los

valores óptimos mediante la comunicación SPI. Además se configuraron los

registros de control del PWM con los valores indicados en la Tabla 6.2.

Registro Valor Función

cntPWM 05h Periodo del PWM: 5 Tclk = 1 µs

ctrlPWM 0Fh PWM 1 y PWM 2 habilitadas, misma polaridad

sizePWM 00Ah RAM utilizada: 10 palabras de 18 bits

cfgPWMHR 1Fh Cuentas por celdas de retardo: k = 31

Tabla 6.2: Configuración de registros en modo Normal.

Se grabaron las 10 primeras palabras de la memoria RAM con el código

hexadecimal 800h = 00 0000 1000 0000 0000b, donde la parte alta de esta

palabra digital quedó fija en pwmQ [17:10] = 2d, y se aumentó de forma

iterativa la parte baja, pwmQ [9:0]. La variación en el ancho del pulso de

salida esperada es entre 2Tclk = 400 ns y 2Tclk + 1024τ ≈ 460 ns.

En la Figura 6.11 se muestra la variación medida en el ancho de pulso de salida

dout con respecto al código pwmQ [9:0]. Se puede observar que su comportamiento
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es descrito con rectas de distinta pendiente, debido a los distintos valores de los

registros Ai. La variación máxima es ≈ 58.7 ns; si se considera un paso de retardo

uniforme τ ′LSB = dout(max)
1024

= 57.3 ps, la variación ideal del ancho de pulso seŕıa

la descrita con ĺınea discontinua en el gráfico.
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Figura 6.11: Variación medida en el ancho de pulso dout.

Si se analiza el rango de pwmQ [9:0] desde 0 a 620 donde el paso de retardo

τ es uniforme, ya que queda definido solo por los registros A1,2,3 = 0, resulta

que τ = 63.5 ps, una variación de −1.7 % respecto al valor medido previamente

(Sección 6.3.2). Esta disminución se debe a variaciones de temperatura entre

mediciones, que podŕıan haber sido compensadas con cambios en los registros de

calibración si la condición tDE < kτ hubiese estado garantizada. Otra variación

atribuible a la temperatura se observa entre las combinaciones 800 y 801: entre

estos códigos no hay ningún cambio de entrada del multiplexor (el último se

realiza para el valor 559, reemplazar con k = 31 y n = 12 en la Tabla 5.2), sino

que las mediciones en el rango {801 : 1023} se realizaron en ensayos distintos a

las del rango {0 : 800}1.
En la Figura 6.12 se muestra la DNL del formador de pulsos, calculado a

1Debido a las medidas excepcionales adoptadas por la pandemia causada por el Coronavirus
(COVID-19), los ensayos de laboratorio estuvieron condicionados a permisos puntuales y fueron
realizados en momentos espećıficos y espaciados en el tiempo.
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Figura 6.12: DNL de los datos medidos, calibración óptima.

partir de los datos medidos, tomando como referencia el paso de retardo ideal

τ ′LSB = 57.3 ps. Si se compara con la DNL presentada en la Figura 6.8, puede

observarse que ésta ha sido mejorada en gran medida. Los ćırculos en color rojo

indican las variaciones del ancho de pulso que se corresponden con los cambios

de entrada activa del multiplexor. Estas se encuentran dentro de un margen

< 1 LSB, exceptuando entre los códigos 31-32 donde toma el valor 9.5 LSB y no

puede compensarse, y entre los valores 124-125 donde es de −1.4 LSB y podŕıa

mejorarse aumentando levemente tDE4
. Los restantes valores que superan este

margen, indicados con ćırculos en color azul, son debido a errores en la medición

y no tienen correlación con el funcionamiento del formador de pulsos.

6.4.2. Evaluación del modulador de alta resolución

Para verificar el buen funcionamiento del modulador por ancho de pulsos de

alta resolución, y evaluar cuánto afecta al desempeño la transferencia no lineal

del formador de pulsos, se realizaron diversas simulaciones previas a las medicio-

nes. Una manera de analizar los efectos de la cuantización no uniforme es evaluar

la distorsión en el espectro. En el espectro de una señal sinusoidal x(t) modula-

da con PWM uniforme, el valor de las componentes armónicas causadas por la
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

modulación predominan respecto a la distorsión introducida por las no lineali-

dades. Se decidió entonces utilizar la modulación PWM sin distorsión en banda

base [99] (BBDFPWM por sus siglas en inglés), con la cual se logra disminuir la

amplitud de los armónicos por debajo de 100 dB con respecto a la fundamental

en un modulador ideal de la misma resolución que el diseñado.

Considerando un peŕıodo de reloj igual al rango máximo del formador de

pulsos Tclk = 58.7 ns, se configura la señal de reloj proporcionada por la FPGA

con frecuencia fclk = 17.045 MHz. Se elige utilizar M = fclk/fpwm = 170 pasos

de resolución en el ajuste grueso, para lograr una frecuencia de PWM cercana

a 100 kHz (fpwm = 100.26 kHz, Tpwm = 9.97 µs). Se calcularon los Nx ciclos

de trabajo sin distorsión en banda base para distintas frecuencias de x(t), con

fx = fpwm/Nx. Algunos valores se resumen en la Tabla 6.3:

M = 170 Nx = 5 6 7 . . . 100

fclk [MHz] fpwm [kHz] fx [kHz]

Frecuencia 17.045 100.26 20.05 16.71 14.32 . . . 1.002

Periodo 58.7 ns 9.97 µs 49.7 µs 59.8 µs 69.8 µs . . . 997.3 µs

Tabla 6.3: Parámetros de las señales PWM generadas.

Para comparar el desempeño de ambas modulaciones se simuló cada señal

PWM con las siguientes condiciones: fx = 5 kHz, fpwm = 100 kHz, y una cuanti-

zación ideal de 18 bits. Como en los casos previos, las señales fueron filtradas con

un pasabajos, la componente de continua fue eliminada y se calcularon los espec-

tros normalizando al valor de la fundamental, utilizando la función de Matlab

que devuelve la relación señal a ruido más distorsión. En la Figura 6.13 se mues-

tran los espectros para cada caso: la imagen (a) corresponde a la señal PWM

uniforme, mientras que la (b) es de la PWM sin distorsión en banda base. Los

valores de relación señal a ruido más distorsión obtenidos fueron de 23 y 109 dB

respectivamente (aunque en la figura no puede apreciarse por la escala utilizada,

el ruido es graficado con color rojo al igual que las componentes armónicas y su

potencia en el ancho de banda seleccionado es incluida en el cálculo). En base a lo

expuesto, se demuestra que la modulación BBDFPWM es apropiada para evaluar

el desempeño del modulador PWM de alta resolución y sus no linealidades.
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Figura 6.13: Espectros en frecuencia simulados para las señales PWM uniforme
y BBDFPWM (fx = 5 kHz, fpwm = 100 kHz, cuantización de 18 bits).

6.4.3. Respuesta temporal y compensación

Para salvar una omisión hecha durante la codificación en HDL, los ciclos

de trabajo programados en el chip se calcularon para un rango menor a

Tpwm/2 (ver mayores detalles en el Apéndice B.3). Se calcularon los valores

de memoria para una cuantización de M × N = 174080, equivalente a

17.4 bits de resolución, y luego se realizó una compensación utilizando la

caracterización previa del formador de pulsos.

Los elementos de retardo fueron calibrados con sus valores óptimos y se

midieron los anchos de pulso para Nx = {5 ; 8 ; 10}, que se corresponden

con las frecuencias de señal fx = {20.05 ; 12.53 ; 10.03} kHz.

Para cada una de las frecuencias mencionadas se realizaron 100 capturas

aleatorias del periodo con el osciloscopio, configurado con una resolución

de 400 ps (con la interpolación lineal de ×10 en Matlab se aumentó la

resolución a 40 ps.).

La Tabla 6.4 resume los valores programados y medidos para Nx = 5, fx =

20.05 kHz; una tabla similar puede realizarse para las otras frecuencias ensayadas.
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Caṕıtulo 6. Resultados del chip PWM de alta resolución

n d[n] dout−id pwmQ MSB LSB ǫ1 LSBcmp ǫ2

1 0.0292 0.292 µs 5091 4 995 1.155 ns 970 −123 ps

2 0.3345 3.336 µs 58222 56 878 1.911 ns 839 47 ps

3 0.4975 4.962 µs 86608 84 592 4.217 ns 521 −192 ps

4 0.2846 2.838 µs 49542 48 390 3.119 ns 341 −14 ps

5 0.1042 1.039 µs 18136 17 728 3.545 ns 655 −81 ps

Tabla 6.4: Ancho de pulso ideal y errores medidos, antes y después de la com-
pensación.

En la misma se presentan los valores de cada ciclo de trabajo d[n], los anchos de

pulso ideales dout−id y el valor guardado en la memoria pwmQ [17:0]. A partir de

éste último se pueden separar los valores aplicados al DPWM (parte alta, pwmQ

[17:10] indicado como MSB) y los que son aplicados al formador de pulsos (parte

baja, pwmQ [9:0] señalado como LSB). En la columna siguiente se muestra el

error ǫ1 = dout−med − dout−id obtenido de comparar el ancho de pulso medido

dout−med (promedio) con el ideal. Puede observarse que en todos los casos el error

es por exceso, y su valor absoluto es mayor en el rango medio de LSB donde el

error acumulado tiene un máximo (Figura 6.11). Utilizando esta caracterización

del formador de pulsos, se aplicó una función que compensa el error modificando

el valor LSB a escribir en la memoria, el cual se indica en la tabla como LSBcmp.

Las formas de onda medidas en este caso tienen un error ǫ2 que se mantienen en

un rango ±200 ps con respecto al ancho ideal.

6.4.4. Espectro medido de las señales PWM

Los espectros de frecuencia de las señales PWM fueron obtenidos mediante

el analizador dinámico de señales SR785 conectado a las salidas PWM 1 y

PWMHR P. El ancho de banda fue configurado en 50 kHz, las señales fueron

desacopladas en continua y se aplicó un promediado de 100 barridos para obtener

una imagen más estable.

La Figura 6.14 muestra los espectros obtenidos cuando el sistema opera con

las mismas frecuencias de reloj y de PWM que en las secciones anteriores, con

Nx = 20, fx = 5.01 kHz. La imagen superior es el espectro de la señal PWM

de alta resolución, la cual exhibe un rango dinámico ≈ 90 dB. Si existe alguna
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Figura 6.14: Espectros en frecuencia medidos para las señales PWM de alta reso-
lución (arriba) y PWM convencional (abajo), fx = 5.01 kHz, fpwm = 100.26 kHz.

componente armónica debido a una transferencia no lineal en el formador de

pulsos, no es posible observarla ya que su magnitud es menor al piso de ruido del

instrumento. El espectro mostrado en la parte inferior de la figura corresponde

a la señal PWM de baja resolución. Aunque sus ciclos de trabajo son calculados

para no tener distorsión en el ancho de banda desde 0 a fpwm/2, la resolución

equivalente a 7.4 bits que aporta el PWM basado en contador es insuficiente para

disminuir la magnitud de las componentes armónicas.

Resultados similares se lograron para los distintos valores de fx evaluados,

en un rango desde fx = {1 − 20.05} kHz (Nx = {100 − 5}). En la Figura 6.15

se muestran dos espectros en frecuencia medidos para la señal PWM de alta

resolución, para frecuencias de señal fx en los extremos del rango citado: el

espectro mostrado en (a) se corresponde con una fx = 1 kHz, mientras que

el de (b) es para fx = 20.05 kHz. Todos los espectros medidos muestran un

amplio rango dinámico sin distorsión apreciable, limitado por el piso de ruido

del instrumento de medición. El rango dinámico libre de espurios (SFDR) de la

señal HRPWM fue calculado en el ancho de banda entre 250 Hz y 24 kHz para

todos los valores de fx, y los resultados se muestran en la Figura 6.16.
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Figura 6.15: Espectros en frecuencia medidos de la señal PWM de alta resolución:
(a) fx = 1 kHz, (b) fx = 20.05 kHz.
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Figura 6.16: Rango dinámico libre de espurios para todos los valores de fx.
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6.5. Conclusión

La Tabla 6.5 resume los parámetros más importantes obtenidos de los ensa-

yos experimentales al chip CI-PWM. A pesar de que la topoloǵıa propuesta no

pudo ser utilizada de la forma prevista debido a variaciones de proceso mayores a

las simuladas (para futuras implementaciones esto puede resolverse estableciendo

un rango de ajuste mayor en el retardo temporal de cada elemento), la solución

empleada de compensar los ciclos de trabajo guardados en la memoria usando la

caracterización del formador de pulsos permitió obtener una muy buena lineali-

dad, con una precisión en el posicionamiento de los flancos de la señal binaria

cuyo error es menor a los 200 ps. En los espectros en frecuencia medidos para

las señales moduladas por ancho de pulso no pueden observarse componentes

armónicas debido a estas imprecisiones o a una limitada cantidad de niveles de

cuantización, ni siquiera considerando que las señales modulantes utilizan la mi-

tad del rango esperado, exhibiendo un gran rango dinámico > 89 dB en todos

los casos y limitado por el instrumento de medición utilizado.

Tecnoloǵıa de fabricación 130 nm

Tensión de alimentación [V] 2.5 / 1.2

Resolución máxima [pasos (bits)] 262144 (18)†

LSB [ps] 41 − 65

DNL [LSB] 1†

Tabla 6.5: Parámetros de desempeño del chip CI-
PWM.

† Considerando las excepciones previas.

Para finalizar, en la Tabla 6.6 se comparan otros moduladores HRPWM del

estado del arte con los parámetros medidos del chip CI-PWM. Dado que cada

uno fue diseñado para diferentes aplicaciones, ninguno de los trabajos citados

comparte las mismas caracteŕısticas.
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aṕ

ıtu
lo

6.
R

esu
ltad

os
d

el
ch

ip
P

W
M

d
e

alta
resolu

ción

CI-PWM [53]§ [41] [43]

Tipo DPWM Hı́brido DPWM + DLL DPWM H́ıbrido DPWM con celdas estándar

Tecnoloǵıa de fabricación [nm] 130 130 250 130

Tensión de alimentación [V] 1.2 1.2 2.5 1.2

Resolución máxima [bits] 18 8 11‡ 18

Min. LSB [ps] 41 340 195 61

DNL [LSB] 1 0.5 0.75 2.17†

Área [mm2] 0.376 0.007 0.15 0.182

Potencia [µW] 380 228 2360 14000

@ frecuencia
fclk = 17 MHz fclk = 11.6 MHz fclk > 10 MHz fclk = 10 MHz

fpwm = 100 kHz fpwm = 11.6 MHz fpwm = 10 MHz fpwm = 100 kHz

Tabla 6.6: Comparativa de PWM de alta resolución.
§ Resultados de simulación post-layout.
† Valor de INL (el valor de DNL no es proporcionado).
‡ Resolución para fpwm = 10 kHz; a la frecuencia de fpwm = 10 MHz la resolución es 9 bits.
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En términos de bits de resolución y del paso temporal del LSB, el DPWM

basado en celdas estándar en [43] y el propuesto en esta tesis tienen las resolu-

ciones más altas de la tabla, compartiendo el mismo proceso tecnológico y con

frecuencias de operación similares. El menor consumo de potencia medido en el

CI-PWM indica una clara ventaja respecto al primero. El DPWM + DLL en [53]

presenta los mejores valores de linealidad y con la ventaja de operar a mayores

frecuencias, pero su resolución está limitada a sólo 8 bits, por lo que tiene un

ruido de cuantización similar a los DPWM convencionales. El DPWM h́ıbrido

en [41] tiene el mismo rango de frecuencias de operación y una resolución simi-

lar al anterior, logrando una mejora de la misma al disminuir la frecuencia de

trabajo, aunque su consumo de potencia es muy superior. La resolución máxima

alcanzada en ambos circuitos integrados se mantiene por debajo de los 18 bits,

siendo el chip CI-PWM el que presenta los mejores parámetros de desempeño

dentro de los moduladores PWM de alta resolución citados.
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Caṕıtulo 7

Modulación por ancho de pulso

basada en tabla

7.1. Introducción

La modulación por ancho de pulso (PWM) es ampliamente utilizada en los

transmisores de radiofrecuencia digitales, al permitir codificar la informa-

ción a transmitir en un tren de pulsos binario apto para ser amplificado con un

amplificador de potencia conmutado (SMPA). En este caṕıtulo se propone la

aplicación de una técnica de modulación PWM con una baja relación de pulsos

cuyo espectro contiene una banda libre de distorsión, relajando las caracteŕısticas

de filtrado necesarias en el transmisor.

A continuación, se realiza un análisis comparativo de la arquitectura propues-

ta junto a otras modulaciones PWM utilizadas en transmisores digitales, donde

se discuten las ventajas e inconvenientes que presenta cada una de ellas, tanto

en el dominio temporal (formas de onda y efectos derivados de la implementa-

ción) como en el dominio de la frecuencia (contenido armónico). Este análisis

incluye extensas simulaciones, considerando el impacto de las relaciones entre las

frecuencias involucradas y la resolución temporal del sistema.

Por último, los resultados obtenidos de las simulaciones se ratifican mediante

ensayos experimentales, donde se implementan dos variantes de la modulación

propuesta. Aśı, se demuestra el correcto desempeño de la misma y su viabilidad

para ser aplicada en transmisores de RF totalmente digitales.
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7.2. Transmisores de RF digitales con modula-

ción PWM

En esta sección se analizan dos técnicas que involucran modulación PWM y

son ampliamente utilizadas en los transmisores de radiofrecuencia digitales, Ba-

seband PWM y RF-PWM. En las arquitecturas Baseband PWM, la información

de la amplitud |x[n]| de la señal de banda base x[n] se codifica en el ancho de

pulso de la señal PWM, con frecuencia fs. Esta señal es elevada en frecuencia

al multiplicarse con una portadora cuadrada de frecuencia fc (con fc ≫ fs), la

cual previamente fue modulada en fase con ∠x[n]. La señal PWM ideal tiene un

contenido espectral infinito, lo que produce distorsiones cuando la señal PWM de

banda base es modulada a la señal pasabanda de RF. Distintas alternativas han

sido presentadas para disminuir la distorsión dentro de la banda de frecuencias

de interés: en [100, 101] se propone utilizar una modulación PWM limitada en

banda para obtener un mejor rango dinámico, aunque la señal generada en este

caso no es discreta en amplitud y solo puede usarse con amplificadores lineales;

mientras que otros trabajos proponen utilizar modulaciones PWM con múltiples

niveles [89, 102] o múltiples fases [103, 104], cuyas arquitecturas requieren el uso

de varios amplificadores de potencia para obtener la señal de salida. El análisis

realizado en este caṕıtulo es sobre la modulación PWM de banda base (o Base-

band PWM ) apta para ser aplicada a un SMPA. En los transmisores RF-PWM

la frecuencia de PWM es igual a la frecuencia de la portadora fc, donde el ancho

y la fase del pulso son funciones de la amplitud |x[n]| y la fase ∠x[n], respec-

tivamente [105]. Una alternativa para implementar la modulación RF-PWM es

mediante la técnica de outphasing [106] o amplificación lineal con componen-

tes no lineales (linear amplification with nonlinear components, LINC) [107], que

permite descomponer una señal con envolvente variable en dos señales con envol-

vente constante, y de esta forma representar una señal pasabanda como la suma

de dos señales moduladas en fase [70]. Distintas variantes que implementan la

modulación RF-PWM con esta técnica han sido presentadas en [91, 108, 109], y

será la arquitectura utilizada en la comparativa posterior.
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7.2.1. Baseband PWM

Un diagrama de bloques de la modulación Baseband PWM se muestra en la

Figura 7.1. La amplitud de la señal de banda base |x[n]| (muestreada a la frecuen-

cia de interpolación fs) se predistorsiona utilizando un estimador de cruce por

cero, también conocido como pseudo-natural PWM, PNPWM [47]. De esta ma-

nera se puede aproximar el comportamiento de una modulación PWM analógica

o natural, que resulta en una distorsión reducida comparada con la digital (tam-

bién conocida como uniforme). Obtenidos los ciclos de trabajo, son aplicados a

un modulador por ancho de pulsos uniforme (UPWM) previo atravesar una eta-

pa de cuantización, con una resolución dada por la relación entre la frecuencia

fa y la frecuencia fs a la que opera el PWM. La señal ∠x[n] es utilizada para

modular en fase una señal cuadrada bipolar de frecuencia fc, previa cuantización

de la primera con una resolución dada por la relación entre fφ y fc. El producto

de ambas señales cuadradas resulta en la señal de RF conocida como Baseband

PWM [110] (BB-PWM de aqúı en adelante).

PNPWM

fφ

fa

fc

fs

|x[n]|

∠x[n]

Modulador
UPWM

Modulador
de fase

cuantizador

cuantizador

BB-PWM

Figura 7.1: Diagrama en bloques de la modulación Baseband PWM.

La modulación BB-PWM y los efectos de sus no linealidades en el espectro

han sido analizados de forma extensa en [7,110,111]. Siguiendo el enfoque presen-

tado en [111], una señal de tiempo continuo x(t) de banda base que es codificada

con PWM natural a frecuencia fs se puede expresar como:

xP,BB(t) = |x(t)| +
∞
∑

k=1

1

kπ

[

sin(2πkfst) − sin(2πkfst− 2πk|x(t)|)
]

(7.1)

donde la amplitud de x(t) está limitada entre 0 ≤ |x(t)| ≤ 1. Cuando la señal
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en (7.1) es modulada con la portadora (previamente modulada en fase) para

generar la señal BB-PWM, es desplazada en frecuencia hacia la frecuencia fc y

su expresión en el dominio del tiempo es:

vP,RF (t) = xP,BB(t) · cos(2πfct+ ∠x(t))

= vRF (t) +

∞
∑

k=1

1

kπ

[

sin(2πkfst)

− sin(2πkfst− 2πk|x(t)|)
]

cos(2πfct + ∠x(t))

Dado que la señal de banda base modulada con PWM xP,BB(t) tiene infinitas

componentes espectrales k en múltiplos de fs, el resultado de modular ésta con

la señal portadora es el desplazamiento del espectro de la señal PWM hacia ±fc.
De acuerdo a la relación fc/fs y al ancho de banda de x(t), algunas componen-

tes correspondientes a la señal centrada en −fc pueden interferir con la señal

deseada vRF (t) (x(t) subida en frecuencia hasta fc) en los alrededores de la por-

tadora positiva, y viceversa [110]. Esta situación es conocida como problema de

distorsión imagen [111] y es una de las principales limitaciones de la arquitectura

BB-PWM.

7.2.2. RF-PWM

En los enfoques conocidos como RF-PWM, la frecuencia de PWM es igual

a la frecuencia de la portadora fc. En [7] se demuestra que para lograr modular

en amplitud y fase una señal de banda base utilizando una frecuencia de PWM

igual a fc se prefiere emplear una modulación PWM de doble flanco, variando

los flancos ascendente y descendente de la señal PWM, debido a que la distor-

sión intŕınseca de la PWM de flanco simple introduce una modulación de fase

indeseada. La amplitud |x[n]| de la señal de banda base se debe predistorsionar

utilizando una función arc sen(·) para obtener los ciclos de trabajo, y éstos deben

ser modulados en fase para agregar la información de ∠x[n].

Generalmente se prefiere utilizar la forma diferencial de la modulación RF-

PWM dado que no tiene componente en CC, además de eliminar los armónicos
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pares. La RF-PWM diferencial se puede expresar como [7]:

vR,RF (t) =
∞
∑

k=1,3,...

4

kπ
sin(kπd(t)) cos(2πkfct+ k∠x(t)) (7.2)

donde d(t) se obtiene al aplicar la función arc sen(·) a la componente de amplitud

de la señal de banda base:

d(t) =
1

π
arc sen |x(t)|. (7.3)

De la ecuación (7.2) se deduce que los armónicos pares son cancelados y el

pico más próximo aparece en 3fc. La modulación RF-PWM diferencial puede

ser generada utilizando el principio de outphasing, que permite expresar una

señal pasabanda v(t) como la suma de dos señales v1(t) y v2(t). Retomando la

representación polar de v(t) expresada en (2.5b) y haciendo el reemplazo |x(t)| =

cos(θ(t)), ésta puede ser reescrita como:

v(t) = cos (θ(t)) · cos(2πfct + ∠x(t)) (7.4a)

v(t) =
1

2

[

cos(2πfct+ ∠x(t) + θ(t))
]

+
1

2

[

cos(2πfct + ∠x(t) − θ(t))
]

(7.4b)

v(t) = v1(t) + v2(t) (7.4c)

donde θ(t) es llamado el ángulo de outphasing.

+

+
+

+

+

-

+
+

-

|x[n]|

∠x[n]

arc cos(·)
ψ+[n]

ψ−[n]

fφ

fφ

fc

fc

Modulador

Modulador

de fase

de fase

cuantizador

cuantizador

RF-PWM

Figura 7.2: Diagrama en bloques de la modulación RF-PWM, implementación
mediante outphasing.

Codificando la componente de amplitud en θ(t) = arc cos(|x(t)|), con θ(t) en

el rango [0, π/2] para 0 ≤ |x(t)| ≤ 1, y expresando el ángulo πd(t) de la ecua-
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ción (7.2) como el complemento del ángulo de outphasing, la RF-PWM diferencial

se puede implementar mediante la suma de dos señales cuadradas como se indica

el diagrama de bloques de la Figura 7.2 [91]. Las señales ψ+[n] = ∠x[n] + θ[n] y

ψ−[n] = ∠x[n]− θ[n] son utilizadas para modular en fase sendas portadoras cua-

dradas de frecuencia fc, luego de ser cuantizadas con una resolución dada por la

relación entre fφ y fc. Por último, ambas portadoras moduladas son combinadas

lógicamente para generar la señal RF-PWM diferencial.

7.3. PWM basada en tabla

Como alternativa a las modulaciones para transmisores digitales discutidas,

se propone una arquitectura que codifica las portadoras de RF generadas por

cada śımbolo digital utilizando una señal PWM con N pulsos por peŕıodo de

portadora, siendo N un entero tan pequeño como sea posible. El uso de una

modulación digital PWM uniforme estándar con una relación tan baja entre las

frecuencias fpwm/fc es inviable, debido a su distorsión intŕınseca [10]. La utiliza-

ción de algoritmos pseudo-naturales que imitan la modulación PWM analógica

por medio de estimadores de cruce por cero [74,112] también son impracticables,

ya que las bandas laterales de la frecuencia PWM (de gran amplitud) caeŕıan

dentro de la banda de frecuencias de interés alrededor de la frecuencia fc.

Una representación esquemática de esta situación se grafica en la Figura 7.3.

En (a) se muestra el espectro ideal de una portadora modulada. El espectro en

(b) es el correspondiente a la portadora modulada con una señal PWM uniforme

(fpwm = 3fc), donde el trazo rojo indica una banda lateral de la señal PWM que

cae dentro de la banda de información modulada en fc, la ĺınea punteada es el

espectro ideal y la ĺınea sólida azul es el espectro distorsionado resultante. Para

lograr mı́nimos niveles de distorsión con una baja relación de pulsos, se desarrolló

un novedoso modulador PWM basado en el análisis propuesto en [99], con el cual

se garantiza una banda de frecuencias libre de distorsión (Figura 7.3(c)).

Un diagrama en bloques del modulador PWM basado en tabla (T-PWM) se

muestra en la Figura 7.4. Cada uno de los L śımbolos de banda base son codi-

ficados utilizando N ciclos de trabajo dT [n] (0 ≤ n ≤ N − 1) y guardados en
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Espectro ideal

Espectro ideal

Espectro ideal

Espectro distorsionado

Banda lateral

Banda sin distorsión

f

f

f

fc
fpwm-2fc

fpwm

2

2fc
fpwm-fc

3fc
fpwm

(a)

(b)

(c)

Figura 7.3: Esquemático de los espectros: (a) Portadora modulada ideal, (b) Señal
PWM uniforme, y (c) Señal PWM sin distorsión entre 0 < f < fpwm/2.

x[n]
L śımbolos posibles

0 . . . L− 1

L x N

Nfcfφ
dT [n]

SIM
IND

repetición
periódica

cuantizador Modulador
UPWM

T-PWM

LUT

Figura 7.4: Diagrama en bloques de la modulación PWM basada en tabla.

una tabla. Cuando alguno de los śımbolos disponibles aparece en la entrada x[n],

se selecciona una fila de la tabla (representado con el bloque SIM/IND), y los

N ciclos de trabajo se repiten hasta que un nuevo śımbolo aparezca. Los ciclos

de trabajo dT [n] son cuantizados y aplicados a un modulador PWM uniforme

trailing-edge de alta resolución, operando a fpwm = Nfc (los niveles de cuanti-

zación están dados por la relación entre fφ y fpwm). Estos dT [n] son calculados
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fuera de ĺınea, de forma tal que la señal de RF no posee distorsión entre 0 y la

mitad de la frecuencia de PWM, Nfc/2. Aśı, no sólo se evita la distorsión dentro

de la banda próxima a fc sino que también se obtiene un espectro de frecuencias

más limpio, permitiendo obtener la información modulada mediante un filtrado

sencillo y evitando la interferencia con otras bandas de frecuencia.

7.3.1. Cálculo de los ciclos de trabajo

Dada una señal de tiempo discreto −1 < v̂[n] < 1 de peŕıodo N , con fre-

cuencia máxima fc, muestreada a fpwm = Nfc (con fc < fpwm/2), y definien-

do v[n] = (1 + v̂[n])/2, es posible obtener una serie de N ciclos de trabajo

0 < dL[n] < 1 (0 ≤ n ≤ N − 1) de una señal PWM unipolar leading-edge pL(t)

(tomando valores de amplitud [0, 1]) de frecuencia fpwm y sin distorsión entre las

frecuencias 0 y fpwm/2, al resolver un conjunto de ecuaciones no lineales [99].

Esta caracteŕıstica de distorsión cero puede lograrse incluso para valores bajos

de N , con una relativa proximidad en el espectro de las frecuencias fpwm y fc.

El sistema de ecuaciones no lineales se obtiene al imponer que la señal de

tiempo discreto p[n], resultado de muestrear a fpwm la señal pL(t), previamente

limitada en banda a fpwm/2, es igual a v[n]: p[n] = v[n]. Si V [k] es la transformada

discreta de Fourier (TDF) de un peŕıodo de v[n], el sistema de ecuaciones no

lineales se puede expresar como [99]:















































N−1
∑

n=0

dL[n] =
N

2
, k = 0,

N−1
∑

n=0

cos

(

2π

N
k(n− dL[n])

)

=
2π

N
kℜ{jV [k]}, k = 1, . . . ,M,

N−1
∑

n=0

sin

(

2π

N
k(n− dL[n])

)

=
2π

N
kℑ{jV [k]}, k = 1, . . . ,M.

(7.5)

donde M = ⌊N/2⌋. La primer ecuación en (7.5) para k = 0 representa un valor

medio de 1/2 para los ciclos de trabajo, que también es el valor de CC de la señal

PWM unipolar pL(t). Las expresiones en (7.5) representan un sistema de 2M + 1

ecuaciones en R con N incógnitas dL[0], · · · , dL[N − 1]. Para N impar hay N

ecuaciones con N incógnitas. Si N es par, hay N+1 ecuaciones con N incógnitas y
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una ecuación se descarta. En este escenario, las ecuaciones para k = M = N/2 son

sin (π(n− dL[n])) = 0 y cos (π(n− dL[n])) = 0 ya que V [N/2] = 0 porque v[n]

está limitada en banda a [0, fpwm/2), o de forma equivalente a [0, π). La ecuación

de sin(·) se descarta a expensas de probablemente introducir cierta distorsión en

ω = π (que se corresponde con fpwm/2) pero la señal PWM aun permanece sin

distorsión en la banda [0, fpwm/2) como se esperaba. De manera alternativa, la

ecuación de CC (k = 0) podŕıa eliminarse a expensas de posiblemente tener una

señal PWM con valor en CC distinto de 1/2 y una banda de frecuencias (0, fs/2]

libre de distorsión.

Las ecuaciones en [99] fueron desarrolladas para PWM leading-edge pero tam-

bién pueden utilizarse en señales PWM trailing-edge realizando dos modificacio-

nes: usando v[n] = (1 − v̂[n])/2 (con signo menos) y calculando los ciclos de

trabajo trailing-edge resultantes como dT [n] = 1−dL[n]. Este resultado surge del

hecho de que las señales PWM leading-edge y trailing-edge son equivalentes [10].

En PWM trailing-edge el flanco ascendente de la señal se mantiene fijo y se

modula el flanco descendente. Esta alternativa será usada para obtener la señal

PWM pT (t) ya que es el enfoque preferido cuando se implementan formadores

de pulso con ĺıneas de retardo, como el presentado en el Caṕıtulo 5. Por razones

prácticas, es deseable que la frecuencia de repetición de los pulsos de la señal de

RF sea lo más baja posible, idealmente, fpwm = 2fc. Se elige N = 3 para esta

implementación, fpwm = 3fc, como una relación de compromiso que garantiza

un espectro libre de contenido armónico espúreo hasta 1.5fc, siendo más sencillo

el filtrado, y con una señal PWM resultante cuyo valor medio es 1/2 (igual a 0

cuando se realiza la implementación bipolar de la misma). Siendo xm los śımbolos

de banda base a transmitir, muestreados con peŕıodo Tx = 1/fx, se define

v[n] =
1

2
− |xm|

2
cos (ωcn+ ∠xm) (7.6)

con ωc = 2πfc/fpwm. Para N = 3, M = ⌊N/2⌋ = 1 y fpwm = 3fc. La TDF V [k]

de un peŕıodo de v[n] tiene tres valores para k = 0, 1, 2:

V [0] =
N

2
, V [1] = −N

4
xm and V [2] = V [1]∗ (7.7)
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donde ∗ es el complejo conjugado. El sistema de N = 3 ecuaciones que se debe

resolver para cada śımbolo xm es



































∑2
n=0 dL[n] =

3

2

∑2
n=0 cos

(

2

3
π(−n+ dL[n])

)

=
π

2
ℑ{xm}

∑2
n=0 sin

(

2

3
π(−n + dL[n])

)

= −π
2
ℜ{xm}.

(7.8)

Este sistema de ecuaciones se resuelve numéricamente para encontrar los dL[n], y

los ciclos de trabajo trailing-edge se calculan como dT [n] = 1 − dL[n]. El sistema

en (7.8) podŕıa resolverse en ĺınea usando algoritmos eficientes como Newton-

Raphson, aunque se prefirió utilizar la solución fuera de ĺınea ya que los śımbolos

son conocidos de antemano. Para cada uno de los L śımbolos complejos xm, los

ciclos de trabajo dT [0], dT [1] y dT [2] fueron calculados y guardados en una tabla

de tamaño L×N . En las simulaciones y experimentales que se presentan en las

siguientes secciones se utilizó una modulación 64-QAM, entonces los śımbolos

complejos son xm,0 · · ·xm,63 y se usó una tabla de 64 × 3 valores.

7.4. Análisis Comparativo

Las formas de onda t́ıpicas para cada arquitectura discutida se grafican en la

Figura 7.5: en (a) se muestran las componentes real e imaginaria de la señal de

banda base x[n], (b) muestra la señal sinusoidal de RF correspondiente a cada

uno de los śımbolos, mientras que (c)-(e) muestran las señales digitales de RF

obtenidas con los diferentes métodos. Para esta figura ilustrativa se eligió una

relación fc/fs baja que permite apreciar detalladamente los pulsos que conforman

cada una de las señales de RF.

Puede observarse que aunque el enfoque propuesto tiene una frecuencia de

repetición de pulsos mayor, el ancho de pulso mı́nimo está limitado y es conocido

de antemano ya que los ciclos de trabajo se encuentran almacenados en la tabla.

Si bien la frecuencia de los pulsos en BB-PWM es más baja que para las restantes

formas de onda, esta señal de RF puede tener pulsos arbitrariamente estrechos, lo

que puede apreciarse en la Figura 7.5. Éstos son el resultado de la multiplicación
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Figura 7.5: (a) Señal compleja de banda base x[n], (b) Señal de RF modulada,
(c) BB-PWM con fs = 2fx, (d) RF-PWM, (e) T-PWM con N = 3.

entre la señal portadora modulada en fase y la señal PWM a frecuencia fs. Un

caso similar puede ocurrir en la modulación RF-PWM, lo que es posible observar

en el tiempo 2Ts de Figura 7.5(d), por ejemplo. Los pulsos extremadamente

angostos deben evitarse en las implementaciones prácticas, ya que pueden derivar

en alguno de los siguientes efectos no deseados en los formadores de pulsos [7]:

pulse swallowing : ocurre cuando la pendiente de los flancos ascendente y/o

descendente se degrada al pasar a través de los diferentes elementos de

retardo, debido a una mayor carga de salida en relación con el dimensiona-

miento de los mismos (fan-out). La pendiente puede restaurarse utilizando

una compuerta adicional con menor fan-out, regenerando la forma de onda

original del pulso aunque agregando el retardo de propagación de la com-

puerta regeneradora. Sin embargo, si el pulso es muy estrecho el cambio en

la pendiente puede deformarlo de tal manera que no supere el umbral del

siguiente elemento de retardo y que el mismo desaparezca.

pulse shrinking : es un efecto similar al anterior, donde el cambio en el ancho
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del pulso se produce de manera asimétrica, debido a diferentes pendientes

en los flancos ascendente y descendente. Para pulsos temporales muy cortos,

la deformación producida puede resultar en la desaparición del pulso al no

alcanzar el umbral de la siguiente celda.

Los espectros t́ıpicos que producen las arquitecturas discutidas se muestran

en la Figura 7.6. De la misma se puede inferir que el comportamiento de la

modulación T-PWM es similar a la RF-PWM en términos de distorsión. Ésta

última tiene la ventaja de no poseer contenido armónico en 2fc debido a su

implementación diferencial, aunque para ello necesita utilizar una señal de tres

niveles mientras que la modulación propuesta emplea una señal bipolar. Por

otra parte, este armónico puede ser filtrado fácilmente al estar en una frecuencia

del doble del valor de la portadora fc. Lo contrario sucede en el caso de la

modulación BB-PWM donde se debe realizar un filtrado pasabanda muy abrupto

para eliminar las componentes armónicas ubicadas en fc ± kfs.
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Figura 7.6: Espectros en frecuencia simulados para las distintas modulaciones
PWM.
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7.5. Simulaciones

7.5.1. Configuración

Dado que los śımbolos son conocidos de antemano, las modulaciones BB-

PWM o RF-PWM también podŕıan implementarse utilizando tablas calculadas

previamente, como se realizó para la T-PWM. Sin embargo, como no hay do-

cumentación en la literatura de este tipo de implementación, para facilitar la

comparación se eligió realizar los esquemas tradicionales mostrados en las Fi-

gura 7.1 y Figura 7.2. Las componentes de amplitud y fase fueron cuantizadas

con tiempos de resolución finitos Ta = 1/fa y Tφ = 1/fφ, los cuales podŕıan ser

obtenidos mediante formadores de pulsos basados en ĺıneas de retardo como los

discutidos en los caṕıtulos previos.

Para evaluar el rendimiento de la técnica propuesta se llevaron a cabo simula-

ciones con diferentes anchos de banda de la señal de banda base aśı como distintas

resoluciones temporales, utilizando Matlab y Simulink. La Figura 7.7 muestra el

diagrama de los bloques utilizados para la generación de los śımbolos complejos

xm (con peŕıodo Tx) mediante un generador de números enteros aleatorios y un

modulador 64-QAM. Estos śımbolos son muestreados a fs usando un retenedor

de orden cero para realizar la interpolación desde fx = 1/Tx a fs. No se utilizó

ningún filtro conformador de pulsos dado que el objetivo de la simulación es una

prueba conceptual de la modulación propuesta. Lo anterior queda evidenciado

en la respuesta en forma de sinc de los espectros graficados en la Figura 7.6.

La señal de banda base resultante x[n] es aplicada a la entrada de cada uno de

los transmisores, separada en sus componentes de amplitud y fase para los casos

BB-PWM y RF-PWM.

I

Q

Generador de
números aleatorios

Modulación
64-QAM

Muestreo e
interpolación

ZOH

fx fs

xm x[n] | · |

∠·

|x[n]|

∠x[n]

Figura 7.7: Diagrama en bloques utilizado para la generación de la señal de banda
base compleja x[n].
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La linealidad de los transmisores fue evaluada mediante el cálculo del EVM1,

medida que se define como

EVM [dB] = 20 log

√

1
K

∑K
n=1 |ym − xm|2

√

1
K

∑K
n=1 |xm|2

(7.9)

donde K es la longitud del vector de entrada e ym son los śımbolos recibidos en

el demodulador.

Al momento de realizar esta comparativa no exist́ıan modelos de banda base

para los transmisores estudiados, por lo que la señal de RF fue generada pa-

ra cada uno de ellos y luego demodulada para obtener ym. Posteriormente, un

modelo de banda base de la modulación RF-PWM fue presentada en [113]. El

demodulador usado en todos los casos se muestra en la Figura 7.8. La señal de

RF es multiplicada por portadoras en cuadratura y luego aplicadas a un filtro

pasabajos con frecuencia de corte fLPF = fc/20 = 50 MHz, valor elegido porque

permite recuperar los śımbolos demodulados para todo el rango de fx usado. La

señal de banda base compleja es reconstruida, escalada y muestreada a Ndfx, con

Nd = 400, para evitar aliasing. Las muestras causadas por la respuesta transito-

ria de los filtros pasabajos son descartadas, y las restantes son promediadas para

aśı obtener los śımbolos ym mediante la reducción de la frecuencia de muestreo de

Ndfx a fx. Las simulaciones fueron muy intensivas desde el punto de vista compu-

tacional, debido a la elevada relación entre el peŕıodo de la señal Tx y el mı́nimo

paso de resolución temporal de las simulaciones, configurado en Tsim = 0.21 ps

(1/4800 GHz) para garantizar resultados precisos en el cálculo del EVM.
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Muestreo e
interpolación

Decimación
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del śımbolo

ZOH

2
−90◦
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fx
ym

Figura 7.8: Diagrama en bloques del demodulador.
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Caṕıtulo 7. Modulación por ancho de pulso basada en tabla

Distintos escenarios fueron evaluados para analizar los efectos del tiempo

de resolución finito en los moduladores discutidos, y en el caso del modulador

PWM por tabla también se realizó una estimación del impacto del jitter en

el EVM. La mayoŕıa de los valores de frecuencia replican los utilizados en [7],

donde se realiza un exhaustivo análisis de las técnicas BB-PWM y RF-PWM,

para facilitar la comparación con resultados previos. La Tabla 7.1 resume los

valores de frecuencia usados en las simulaciones.

Notación Valor Frecuencia

fx 4.95 − 24.75 MHz Śımbolo

fs 99.01 MHz Interpolación (generador)

fc 1 GHz Portadora

fa 60 GHz Resolución de amplitud

fφ 10 − 480 GHz Resolución de fase

fLPF 50 MHz Filtro pasabajos (demodulador)

Tabla 7.1: Valores de frecuencia utilizados en las simulaciones.

Experiencia 1: EVM vs. OSR

En esta experiencia se calculó el EVM en función del OSR (oversampling

ratio) definido como la relación entre la frecuencia de interpolación y la fre-

cuencia de śımbolo, OSR = fs/fx. Se realizó un barrido sobre la frecuencia

de śımbolo fx mientras que la frecuencia de portadora se mantuvo constan-

te en fc = 1 GHz. La frecuencia de interpolación fue fijada en fs = fc/10.1,

valor elegido para atenuar el problema de distorsión imagen [110]. El ba-

rrido se repitió para dos casos diferentes: considerando o no cuantización

temporal en los bloques de cuantización de los diagramas mostrados en las

Figuras 7.1, 7.2 y 7.4. La cuantización en la componente de amplitud de la

señal de banda base es sólo utilizada en la modulación BB-PWM, previo a

la generación de la señal UPWM. Dado que la salida del bloque PNPWM

cae dentro del rango [−1, 1], el intervalo de cuantización fue qa = 2fs/fa.

La frecuencia de resolución para la señal de amplitud se fijó en fa = 60 GHz

para todas las experiencias. La cuantización en la componente de fase se
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7.5. Simulaciones

implementó de dos maneras: para los moduladores BB-PWM y RF-PWM,

el mı́nimo intervalo de cuantización fue qφ = 2πfc/fφ porque los valores

de fase caen dentro del rango [−π, π]; en la modulación T-PWM no hay

valores de fase para cuantizar pero la resolución temporal limita los ciclos

de trabajo, entonces el paso de cuantización fue qφ = 3fc/fφ.

Experiencia 2: EVM vs. resolución de fase fφ

Se fijó el OSR en 20 y se realizó un barrido sobre la frecuencia de resolu-

ción de fase fφ entre 10 GHz y 480 GHz (aproximadamente Tres = 2 ps),

en concordancia con resoluciones temporales utilizadas en transmisores de

RF [44].

Experiencia 3: EVM vs. jitter

Se realizó una estimación del impacto del mismatch en los elementos de

retardo del formador de pulsos en el EVM, mediante la introducción de dos

tipos de jitter o incertidumbre en la posición temporal de los flancos de la

señal PWM: jitter aleatorio o no sistemático, causado principalmente por

ruido térmico y flicker en los transistores MOS de los DE; y jitter deter-

mińıstico o sistemático, debido al mismatch entre dispositivos relacionado

con aspectos de layout y variaciones de proceso [18].

7.5.2. Resultados

Experiencia 1: EVM vs. OSR

Los resultados de las simulaciones para el caso sin ningún tipo de cuan-

tización se muestran en la Figura 7.9. Estas curvas demuestran la distorsión

intŕınseca causada por cada uno de los enfoques. La modulación por tabla, con

los ciclos de trabajo calculados de acuerdo al procedimiento descripto en la sec-

ción 7.3, tiene un desempeño similar a la modulación RF-PWM. En la compara-

tiva también se simuló una modulación PWM uniforme, implementada median-

te tabla, donde los ciclos de trabajo fueron calculados de forma directa como

dUPWM[n] = (1 + |xm| cos (ωcn+ ∠xm))/2. El EVM obtenido con este modulador

es el peor de los casos comparados (sin alcanzar los −20 dB en todo el rango eva-

luado), revelando la imposibilidad de aplicar la modulación PWM por tabla sin
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Caṕıtulo 7. Modulación por ancho de pulso basada en tabla

resolver las ecuaciones planteadas en (7.8). La curva correspondiente a BB-PWM

muestra una mejora del EVM con el incremento del OSR, hasta valores cercanos

a 7 − 8 cuando el problema de distorsión imagen comienza a predominar.
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Figura 7.9: EVM en función del OSR, con fc = 1 GHz, fs = fc/10.1 y sin
cuantización de fase.
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Figura 7.10: EVM en función del OSR, con fc = 1 GHz, fs = fc/10.1 y frecuencia
de resolución de fase fφ = 240 GHz.
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En la Figura 7.10 se muestran los resultados correspondientes a una frecuencia

de resolución de fase finita de fφ = 240 GHz, correspondiente a una resolución

temporal de Tres = 4.17 ps. El comportamiento de la BB-PWM nuevamente se

ve limitado por el problema de distorsión imagen, mientras que la cuantización

es el factor que limita tanto a la RF-PWM como a la T-PWM.

Experiencia 2: EVM vs. resolución de fase fφ

En la segunda experiencia se realizó un barrido de la frecuencia de resolución

de fase fφ y los resultados se muestran en la Figura 7.11. Se puede observar que el

EVM mejora cuando la resolución temporal del sistema aumenta (Tres disminuye)

debido a la reducción del ruido de cuantización.
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Figura 7.11: EVM en función de la frecuencia de resolución de fase fφ, con fc =
1 GHz, fs = fc/10.1 y OSR = 20.

De todas maneras, el EVM de la modulación BB-PWM satura a frecuen-

cias de resolución de fase cercanas a fφ = 120 GHz, alrededor de los −30 dB

donde predominan otros efectos como la distorsión intŕınseca de la PWM y sus

armónicos [110,111]. Las diferencias entre la T-PWM y RF-PWM se incrementan

cuando aumenta la resolución temporal, lográndose una mejora de aproximada-

mente 7 dB en la primera con respecto a esta última para la mı́nima Tres simulada.

Este hecho puede explicarse teniendo en cuenta que el ruido de cuantización en
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Caṕıtulo 7. Modulación por ancho de pulso basada en tabla

el modulador RF-PWM depende de la implementación realizada [110]; sin em-

bargo, la tendencia en ambas modulaciones es similar y el EVM mejora con la

disminución del mı́nimo intervalo temporal Tres en la generación de los pulsos.

La Figura 7.12 muestra los diagramas de constelación de los śımbolos recibidos

cuando se emplean los moduladores BB-PWM y T-PWM, utilizando los resulta-

dos de simulación mostrados en la Figura 7.11 para fφ = 480 GHz y OSR = 20.

Los signos “+” en color negro indican la constelación de referencia 64-QAM, los

asteriscos “*” en azul se corresponden con la modulación BB-PWM mientras que

los ćırculos “o” en rojo con la T-PWM. Claramente los resultados obtenidos con

la técnica propuesta supera a los del modulador BB-PWM: el EVM fue mejorado

en 10 dB en este caso (−40.7 dB contra −30.7 dB).

Referencia

BB-PWM

T-PWM

Figura 7.12: Diagrama de constelación de los śımbolos 64-QAM recibidos para
las modulaciones BB-PWM y T-PWM.

Experiencia 3: EVM vs. jitter

En esta última experiencia se evaluó la robustez de la técnica propuesta ante

no linealidades en el formador de pulsos, mediante el agregado de jitter aleatorio

y sistemático. El jitter aleatorio se simuló como una fuente de ruido gaussiano
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7.5. Simulaciones

(con media cero y desviación estándar igual al valor RMS del jitter) sumada a

los ciclos de trabajo dT [n], causando una variación aleatoria en la posición de

los flancos de la señal PWM basada en tabla. La experiencia se repitió para

diferentes valores de jitter y distintos valores de resolución temporal Tres de los

elementos de retardo.

Los resultados expuestos en la Figura 7.13 exponen la previsible degradación

de los valores de EVM con el incremento del jitter en todos los casos. De estas

curvas se puede afirmar que el desempeño de la modulación PWM basada en

tabla con valores de jitter de alrededor 0.2 ps (como los reportados en [32, 114,

115]) es mejor que el de la modulación BB-PWM, y similar al de la RF-PWM,

para el mismo Tres aún sin considerar este efecto, como se puede observar en la

Figura 7.11. Considerando un ejemplo: el valor de EVM de la T-PWM para la

condición de 0.2 ps de jitter es −32.3 dB, con Tres = 3.33 ps (indicado con el

ćırculo sólido de color gris, sobre la ĺınea punteada roja en la Figura 7.13); para

la misma resolución temporal, RF-PWM y BB-PWM presentan valores de EVM

de −32.2 dB y −29.1 dB, respectivamente.
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Figura 7.13: EVM en función del jitter para la T-PWM, con fc = 1 GHz, fs =
fc/10.1 y diferentes valores de Tres.

Por último, se modelaron las no linealidades en las ĺıneas de retardo del for-

mador de pulsos aplicando una cuantización no uniforme a los ciclos de trabajo
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Caṕıtulo 7. Modulación por ancho de pulso basada en tabla

dT [n], reemplazando los cuantizadores ideales del diagrama de bloques en la Fi-

gura 7.4. Para obtener resultados comparables a los producidos por ĺıneas de

retardo reales, se agregó ruido aleatorio con media cero y desviación estándar σD

a los escalones equidistantes del cuantizador ideal. Con este modelo de una con-

versión digital a tiempo no uniforme se realizó la simulación y se calculó el EVM,

repitiendo el proceso para 100 configuraciones distintas de ĺıneas de retardo. Los

resultados en la Figura 7.14 muestra un histograma del EVM obtenido, para las

condiciones de OSR = 20, Tres = 4.17 ps y σD = 0.22 LSB (este valor surge de

las mediciones realizadas al chip CI-DL presentadas en el Caṕıtulo 4). El valor

promedio es de −32.05 dB con una desviación estándar de 0.55 dB, una leve

variación respecto a los −33.9 dB obtenidos utilizando la modulación T-PWM

con cuantizadores ideales.
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Figura 7.14: Histograma del EVM para la modulación T-PWM con una conver-
sión digital a tiempo no uniforme (σD = 0.22 LSB en la cuantización).

7.6. Implementación en FPGA

Para ratificar los resultados obtenidos mediante simulación, se llevó a cabo

la implementación en FPGA de la modulación T-PWM. El diagrama en bloques

de la Figura 7.15 se simuló mediante el software System Generator para diseño
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de FPGA dentro del entorno Simulink, y luego se sintetizó en una placa de de-

sarrollo FPGA Xilinx Artix-7. Los śımbolos complejos xm correspondientes a la

modulación 64-QAM fueron generados y almacenados en una memoria, la cual

es léıda a una frecuencia de śımbolo fx = 1/Tx = 10 kHz. Los N = 3 ciclos

de trabajo correspondientes a cada śımbolo de banda base fueron calculados y

guardados en tablas separadas, y la salida de cada una de éstas fue cuantizada

y aplicada a sendos moduladores PWM trailing-edge. Las salidas de los modu-

ladores están desplazadas temporalmente (y2 por un intervalo ∆t, y3 por 2∆t,

con ∆t = Tpwm), de manera tal que pueden combinarse lógicamente para generar

una señal PWM outRF cuya frecuencia equivalente es N veces la frecuencia de

los moduladores individuales.

x[n]
∆t

2∆t

Secuencia de

śımbolos 64-QAM

LUT

LUT

LUT

dT [1]

dT [2]

dT [3]

RAM

64 x 1

64 x 1

64 x 1

fx

fc,fclk

fc,fclk

fc,fclk

y1

y2

y3

outRF

Figura 7.15: Diagrama en bloques de la implementación en FPGA de la modu-
lación T-PWM.

Las formas de onda involucradas en la generación de la T-PWM según este

esquema se muestran en la Figura 7.16. Puede observarse que Tc = 3Tpwm, donde

Tc = 1/fc es el peŕıodo de las señales {y1, y2, y3} y es equivalente al peŕıodo

de portadora del análisis realizado en la sección previa, mientras que Tpwm es el

peŕıodo de la señal T-PWM outRF . El intervalo mı́nimo de resolución temporal

está dado por el peŕıodo de clock Tclk = 1/fclk (Tres si se utiliza la notación

previa).

Esta propuesta con moduladores intercalados fue considerada por su conve-

niencia para la implementación con formadores de pulsos basados en ĺıneas de
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y1

y2

y3

outRF

Tc

Tpwm

Figura 7.16: Señales de salida de los moduladores PWM intercalados y señal
combinada a la salida de la compuerta OR.

retardo, cuya resolución temporal Tres sea apropiada para la frecuencia fc del

transmisor de RF. Como cada modulador individual mantiene el mismo valor

durante todo el peŕıodo de śımbolo Tx, la frecuencia de programación de las

ĺıneas de retardo es disminuida en varios ordenes de magnitud (de fpwm a fx).

Los retardos usados para el desplazamiento de las señales y2 e y3 dependen de la

fpwm y se mantienen constantes una vez fijada ésta, por lo que pueden implemen-

tarse con ĺıneas de retardo con menores restricciones temporales (el chip CI-DL,

por ejemplo).

En esta implementación, la frecuencia de reloj de la FPGA es fclk = 240 MHz

y la frecuencia de portadora de la señal RF es fc = 1 MHz. La frecuencia de PWM

entonces es fpwm = 3 MHz y los anchos de pulsos están limitados a un número

discreto de niveles dado por la relación fclk/fpwm, o de manera equivalente, el paso

de cuantización aplicado a los ciclos de trabajo es q = 1/80. Todos los bloques de

la Figura 7.15 se implementaron con una precisión de 16 bits de punto fijo. Con el

fin de realizar una comparación, se implementó también una modulación PWM

uniforme con el mismo esquema de la Figura 7.15, pero en este caso los ciclos de

trabajo guardados en las tablas se calcularon de la forma tradicional. Mediante un

multiplexor y un selector externo se permite cambiar entre ambas modulaciones,

y la salida del multiplexor se aplicó a un módulo LVDS cuyas salidas diferenciales

están ruteadas a conectores de la placa de desarrollo AC-701.
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7.6.1. Resultados

En la Figura 7.17 se muestra una fotograf́ıa de la configuración experimental

utilizada. Las señales PWM generadas en la FPGA son medidas mediante un

osciloscopio WaveMaster 804Zi, donde se lleva a cabo el proceso de filtrado y

demodulación. La Figura 7.18 muestra ambas señales PWM diferenciales vout
+

y vout
−, muestreadas a 1 GS/s, y la señal vout resultado de la combinación en

el osciloscopio. Ésta última es aplicada a un filtro Bessel pasabajos de octavo

orden, con frecuencia de corte fLPF = 1.1 MHz.

Figura 7.17: Fotograf́ıa de la configuración experimental, donde pueden apreciarse
las señales IQ demoduladas y la constelación 64-QAM.

Figura 7.18: Señales PWM diferenciales, vout
+ (arriba) y vout

− (centro), y señal
combinada vout (200 mv/div, 500 ns/div).

Las formas de onda de la señal PWM y la señal de RF senoidal a la salida
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del filtro se muestran en la Figura 7.19, con diferentes escalas temporales: en la

parte superior se pueden apreciar estas señales en un intervalo de 500 µs (cinco

peŕıodos de śımbolo, Tx = 100 µs); mientras que en la parte inferior se muestra

una ampliación del segmento central de ambas señales, indicado con un color

distinto. La señal de RF es demodulada utilizando una función de demodulación

en cuadratura, de frecuencia central fc y filtro pasabanda con un ancho de banda

BW = 100 kHz. Luego de realizar una decimación por un factor 1000, se recu-

peran los śımbolos y se muestran en pantalla sus componentes IQ, aśı como el

diagrama de constelación (Figura 7.20).

Figura 7.19: Señales PWM combinada vout y salida del filtro pasabajos: inter-
valo de cinco peŕıodos Tx (arriba, 50 µs/div), ampliación sobre una fracción del
peŕıodo Tx (abajo, 2 µs/div).

De forma similar a las mediciones realizadas en los Caṕıtulos 4 y 6, el os-

ciloscopio fue conectado a una computadora y controlado mediante rutinas de

Matlab, donde se capturaron las señales de banda base y se evaluó el desempeño

de las modulaciones a través del cálculo del EVM. Éste se calculó de una forma

distinta a la presentada en 7.9, ya que en este caso no hay una sincronización

entre los śımbolos de entrada y salida, entonces se define como:

EVM [dB] = 20 log

√

1
K

∑K
n=1 |ym − x′m|2

√

1
L

∑L−1
m=0 |xm|2

(7.10)
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Figura 7.20: Componentes IQ de la señal demodulada y[n] y su diagrama de
constelación.

donde ym son los śımbolos demodulados y K la longitud del vector recibido; xm

son los distintos puntos de la constelación, donde L es el número de śımbolos de

la modulación (64 para el caso implementado); y x′m es el punto de la constelación

ideal más cercano a ym.

Modulación Simulaciones Mediciones

T-PWM −32.71 dB −32.35 dB

UPWM −18.98 dB −18.71 dB

Tabla 7.2: EVM de las modulaciones T-PWM y UPWM, para las simulaciones
y mediciones experimentales.

La Tabla 7.2 compara los valores de EVM obtenidos en las simulaciones y

mediciones experimentales, tanto para la técnica propuesta T-PWM como para

la UPWM, calculados para una longitud K = 20000 śımbolos. En ambos casos, se

observa una coincidencia prácticamente total entre los valores de EVM calculados

a partir de los datos simulados y los medidos. Los resultados obtenidos con estas

experiencias se pueden extrapolar a los analizados en la sección anterior: dado que

la relación entre las frecuencias de portadora fc y de resolución fφ es fφ/fc = 240,

se observa que el valor de EVM en la Tabla 7.2 para la modulación T-PWM

coincide con el presentado en la Figura 7.11 para la misma relación fφ/fc.

La diferencia mayor a 13 dB entre ambas modulaciones se puede inferir clara-
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Referencia
Medición
Simulación

Figura 7.21: Diagrama de constelación de los śımbolos 64-QAM recibidos con la
modulación UPWM (simulados y medidos).

ReferenciaReferencia
MediciónMedición
SimulaciónSimulación

Figura 7.22: Diagrama de constelación de los śımbolos 64-QAM recibidos con la
modulación T-PWM (simulados y medidos).

mente observando sus constelaciones, mostradas en la Figura 7.21 y la Figura 7.22

para la UPWM y T-PWM, respectivamente. En ambos casos, los signos “+” en

color negro indican la constelación de referencia 64-QAM, los ćırculos “o” en rojo

son los resultados de simulación, y los asteriscos “*” en azul se corresponden con

los śımbolos recibidos en las mediciones. La primera constelación muestra una
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distorsión intŕınseca propia de la modulación PWM uniforme estándar, mien-

tras que la modulación T-PWM consigue una distorsión reducida utilizando la

misma configuración experimental. Sin embargo, aunque los śımbolos medidos se

superponen con los datos de simulación, en algunos puntos existe una diferencia

significativa con la constelación de referencia. Este aspecto podŕıa mejorarse, con-

siderando que la cuantización producida en los moduladores PWM individuales

de la Figura 7.16 está dada por la relación entre fclk y fpwm, aplicando rutinas

de optimización entera a los ciclos de trabajo que resultan de las ecuaciones en

(7.8).

7.7. Transmisor de radiofrecuencia con modu-

lación PWM basada en tabla

En las secciones previas se presentaron las ventajas comparativas de la mo-

dulación PWM basada en tabla (T-PWM), con el respaldo de simulaciones y

resultados experimentales. Sin embargo, la arquitectura del modulador T-PWM

mostrada en el esquema de la Figura 7.4 no es apta para implementar en un

transmisor de RF, debido a que las señales transmitidas no están limitadas en

banda y por lo tanto son inadecuadas para transmitir en un canal de comuni-

caciones. En esta sección se presenta una arquitectura alternativa, que utiliza la

modulación T-PWM y el procesamiento en banda base necesario para ajustar la

señal transmitida en una banda de frecuencia determinada.

7.7.1. Procesamiento en banda base

De acuerdo a lo introducido en la sección 2.3, la señal digital debe ser filtrada

mediante conformadores de pulso para acotar el espectro de la misma, y poder

transferir apropiadamente la información de la señal de banda base a la señal de

radiofrecuencia. Mientras que en los ensayos realizados anteriormente los śımbolos

complejos eran muestreados a fs utilizando un retenedor de orden cero, en este

caso la interpolación se lleva a cabo mediante filtros adecuados.

En la Figura 7.23 se muestra un diagrama en bloques del procesamiento en
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fx fs = Pfx

xm
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Generador de
números aleatorios

Modulación
64-QAM

Filtrado e interpolación

Figura 7.23: Procesamiento en banda base: generación de los śımbolos 64-QAM,
conformación de los pulsos e interpolación con filtros half-band.

banda base implementado en esta arquitectura. El generador produce números

enteros aleatorios uniformemente distribuidos a una frecuencia fx, información

que es modulada en el plano complejo y codificada en los śımbolos xm. En el

siguiente bloque se realiza el conformado de los pulsos e interpolación a una

frecuencia fs = Pfx. El filtro de pulse shaping utilizado es un filtro FIR ráız

de coseno alzado, con factor de roll-off α = 0.22, que realiza una interpolación

×2. La interpolación restante hasta alcanzar el factor P se realiza mediante una

cascada de filtros FIR pasabajos interpoladores ×2 (half band), cuyas propiedades

de simetŕıa son las más adecuadas para ser implementadas de manera eficiente

y reducir el esfuerzo de cómputo [116]. El diseño de este bloque se basa en los

criterios presentados en [117].

7.7.2. Generación de la señal T-PWM

Extendiendo el concepto planteado en la sección 7.3, en este caso se propone

obtener los ciclos de trabajo de una señal PWM de dos niveles y frecuencia fpwm

que representa a la señal de RF modulada pasabanda, con distorsión reducida

en los alrededores de la frecuencia de portadora fc (sin distorsión entre 0 y la

mitad de la frecuencia de PWM), para una señal modulante arbitraria. Aśı, no

sólo los L śımbolos de la modulación utilizada pueden ser representados, sino que

la señal de RF puede ser modulada con una señal compleja de banda base xm

que comprende cualquier punto del plano complejo I/Q.

La Figura 7.24 presenta un diagrama en bloques del sistema que permite

obtener la señal T-PWM a partir de las señales I/Q. Volviendo al sistema de

ecuaciones con N = 3 en (7.8), es posible obtener los ciclos de trabajo dL[0], dL[1]
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Figura 7.24: Generación de la señal T-PWM a partir de las señales I/Q: mapeo
I/Q a ciclos de trabajo, interpolación en frecuencia, serialización y noise shaping.

y dL[2] para una señal PWM leading-edge, en tanto que con dT [n] = 1 − dL[n]

pueden obtenerse los correspondientes a una señal PWM trailing-edge. Dada que

la primera ecuación es trivial dL[0] = (3/2)−(dL[1]+dL[2]), este resultado podŕıa

reemplazarse en las otras dos ecuaciones para resolver dL[1] y dL[2] usando las

ecuaciones no lineales de coseno y seno, reduciéndose a un problema de dos

dimensiones en el cual los ciclos de trabajo dL[1] y dL[2] son determinados a

partir de las componentes en fase y cuadratura, I = ℜ{xm} y Q = ℑ{xm}.

Manteniendo el enfoque de la anterior implementación, el sistema de ecuaciones

se resolvió fuera de ĺınea para una grilla de puntos uniformemente distribuida

sobre el plano complejo I/Q (de tamaño G1×G2), y mediante una interpolación

lineal en 2D se logra calcular los ciclos de trabajo que no están incluidos en los

puntos de la grilla. Aśı, esta implementación resulta en un buena relación de

compromiso entre la complejidad de cálculo y la memoria requerida.

Mapeo I/Q a ciclos de trabajo: Se calculan dos tablas de soluciones

basadas en la grilla I/Q, una para dL[1] y otra para dL[2]. Cada una de estas

tablas brinda el valor de dL[1] y dL[2] de acuerdo al valor seleccionado de I

y Q. Cuando este último no está comprendido entre los puntos de la grilla

se realiza una interpolación lineal.

Interpolación lineal: Una vez calculadas las tablas que relacionan la co-

rrespondencia entre las componentes I/Q y los ciclos de trabajo {dL[1], dL[2]}
para una grilla que contiene un reducido conjunto de puntos, aquellos valo-

res que no se encuentran en la grilla son obtenidos mediante interpolación
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Figura 7.25: Interpolación lineal utilizada para obtener el valor del ciclo de tra-
bajo dL[n] para cada conjunto de valores I/Q.

lineal usando los puntos más cercanos. En la Figura 7.25 se muestra dL[n]

como función de las variables I y Q, aśı como también cuatro puntos de

la grilla definidos en la tabla: d00(i0, q0), d10(i1, q0), d01(i0, q1), d11(i1, q1),

donde i0, q0, i1 y q1 son los ı́ndices de la tabla para la grilla establecida en

el plano I/Q. Los valores interpolados di0 y di1 son linealmente proporcio-

nales a la relación (i− i0)/(i1− i0) y son calculados manteniendo constante

q0 y q1, respectivamente. A continuación, puede obtenerse diq(i, q) dejando

constante i y aplicando interpolación lineal entre los puntos di0 y di1. Las

expresiones para realizar la interpolación en dos dimensiones son

di0 = d00 + (d10 − d00)

[

i− i0
i1 − i0

]

di1 = d01 + (d11 − d01)

[

i− i0
i1 − i0

]

(7.11)

diq = di0 + (di1 − di0)

[

q − q0
q1 − q0

]

donde diq es el valor del ciclo de trabajo. Se utiliza una tabla para dL[1]

y otra para dL[2], obteniendo por último dL[0] = (3/2) − (dL[1] + dL[2]).

Las operaciones que permiten obtener los tres ciclos de trabajo mediante el

mapeo de los valores I/Q e interpolación están indicadas en el primer bloque

del diagrama mostrado en la Figura 7.24, cuya frecuencia de operación es fs.
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7.7. Transmisor de RF con modulación PWM basada en tabla

Los tres valores de dT [n] son muestreados a fc = Qfs usando un retenedor

de orden cero para realizar la interpolación hasta la frecuencia de portadora,

y luego serializados para obtener los ciclos de trabajo a fpwm = 3fc y poder

generar la señal T-PWM con un modulador PWM uniforme estándar.

Noise-shaping : La forma estándar de implementar noise-shaping (NS)

para reducir el ruido de cuantización en los moduladores PWM es aplicarlo

a los ciclos de trabajo antes de la generación de los pulsos [118, 119]. En

esta aplicación es deseable reducir el ruido alrededor de fc, una extensión

directa del noise-shaping de primer orden para reducir la enerǵıa de ruido

en esta banda se muestra en la Figura 7.24. Con el bloque de retardo z−3,

el ruido de cuantización tiene un cero en fc, reduciendo el ruido en la banda

de frecuencias de interés. La desventaja de esta implementación es que los

ciclos de trabajo deben ser calculados a la frecuencia de PWM, fpwm. El

bloque de NS puede moverse hacia atrás como se muestra en el diagrama de

bloques de la Figura 7.26. De esta forma, repitiendo la arquitectura de NS

tres veces, una para cada ciclo de trabajo, se puede disminuir la frecuencia

de operación del mismo de fpwm a fc. Para preservar el cero en la función

de transferencia del ruido de cuantización a la frecuencia fc, el retardo se

cambió a z−1. Ambas implementaciones brindan el mismo resultado.

Q
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+

-

+-

I

Q

fs = Pfx fc = Qfs

fpwm = 3fc
dT [1]

dT [2]

dT [3]

Mapeo I/Q a dT

ZOH

Muestreo e
interpolación

Serialización

Noise shaping

z−1 Modulador
UPWM

T-PWM

Figura 7.26: Generación de la señal T-PWM, con el bloque de noise-shaping
operando a fc.
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Parámetro Descripción Valor

P = fs/fx Factor de interpolación (filtros) 16

Q = fc/fs Factor de interpolación (ZOH) 4

N = fpwm/fc Pulsos por peŕıodo de portadora 3

G1 ×G2 Tamaño de la grilla 17 × 17

q = fres/fpwm Niveles de cuantización 8 − 128

Tabla 7.3: Principales parámetros utilizados en la simulación.

7.7.3. Resultados de simulación

En la Tabla 7.3 se resumen los principales parámetros del modulador por

tabla T-PWM, aśı como los valores utilizados en las simulaciones. El filtrado e

interpolación desde la frecuencia de la señal de banda base fx hasta fs se im-

plementó con cuatro filtros FIR de orden 44, 22, 12 y 12. El tamaño de la grilla

con la cual se realizó el mapeo del plano I/Q fue de 17 × 17, que en conjunto

con la interpolación lineal aplicada es suficiente para reducir la distorsión a nive-

les despreciables con respecto al ruido de cuantización, definido por los q pasos

de cuantización del formador de pulsos. Este valor queda establecido por la re-

solución temporal del sistema, siendo uno de los parámetros más sensibles del

transmisor de RF, por lo que será utilizado para evaluar su rendimiento. Para

comparar el desempeño de la modulación T-PWM con esta arquitectura se si-

muló también la modulación UPWM utilizando los mismos bloques, pero en este

caso las tablas utilizadas para el mapeo I/Q a ciclos de trabajo fueron obtenidas

mediante el muestreo uniforme de v[n] en la expresión (7.6). De forma adicional,

se analizaron las diferencias introducidas por la aplicación de noise-shaping en

cada modulación.

Las métricas usadas para evaluar el desempeño del sistema bajo distintas

condiciones de cuantización fueron dos: EVM y ACPR2. Mientras que la primera

brinda información de la distorsión en amplitud y fase dentro de la banda de

interés (alrededor de la frecuencia fc), la restante es una medida de la distorsión

no lineal en el transmisor al relacionar la potencia en las bandas de frecuencia

adyacentes con la potencia en la banda centrada en fc.

2Adjacent Channel Power Ratio
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Figura 7.27: EVM en función de los niveles de cuantización q.

En la Figura 7.27 se presentan los valores de EVM obtenidos en el demodu-

lador en función de los pasos de cuantización q aplicados a los ciclos de trabajo.

Puede observarse que los valores de EVM mejoran con el incremento de los nive-

les de cuantización en todos los casos, en una situación análoga a la presentada

en la Figura 7.11. Sin embargo, como se observó en anteriores oportunidades,

los altos niveles de distorsión que introduce la modulación UPWM tiende a sa-

turar el valor de EVM (aproximadamente en −23 dB para ambos casos, con y

sin noise-shaping). En el caso de la modulacion T-PWM, la aplicación de NS

disminuye el ruido de cuantización aportando una mejora de 2−3 dB para todos

los valores de q.

La ACPR se define como la relación entre la potencia de los canales adyacentes

Padj con respecto a la potencia del canal central Pc, relativo a la portadora, es

decir

ACPR [dB] = 10 log
Padj

Pc

(7.12)

Esta métrica, importante para evaluar el crecimiento espectral (spectral re-

growth) producido por las no linealidades del modulador, fue calculada para

diferentes niveles de cuantización. El canal principal tiene una frecuencia central

normalizada fc = 1 y ancho de banda fx = fc/(QP ) = 0.0156fc. Los dos canales
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adyacentes a izquierda y derecha de la frecuencia central fc se definieron con

frecuencias centrales fadj± = fc ± fx ± fx/8 donde fx/8 es el espaciado entre

canales. Debido a la simetŕıa del espectro, los canales izquierdo y derecho tienen

prácticamente la misma enerǵıa. En la Tabla 7.4 se presenta el valor promedio

de ambos canales laterales para distintos valores de q.

q = 8 q = 16 q = 32 q = 64 q = 80

UPWM sin NS −15.43 −22.42 −29.05 −33.11 −33.62

UPWM con NS −35.34 −35.77 −35.87 −35.89 −35.90

T-PWM sin NS −15.53 −22.57 −30.58 −37.56 −39.38

T-PWM con NS −40.58 −47.98 −51.19 −52.22 −52.35

Tabla 7.4: ACPR simulado para varios niveles de cuantización q.

Los resultados de la Tabla 7.4 muestran las ventajas de utilizar la modulación

propuesta en combinación con un noise-shaping de primer orden para todos los

niveles de cuantización. Para el caso de la modulación UPWM con NS, el efecto

que domina es la distorsión producida por el propio modulador, manteniéndose

el valor de ACPR prácticamente constante e independiente de la cuantización.

Cuando el modulador UPWM se implementa sin NS, el ruido de cuantización

domina y el valor de APCR empeora drásticamente: se necesitan mas de q > 80

niveles de cuantización para alcanzar el mismo desempeño que cuando se utiliza

NS.

En el caso de la T-PWM, los valores de ACPR mejoran con el aumento

de resolución temporal en ambos casos, con y sin aplicación de noise-shaping.

Para q ≥ 32 la diferencia entre los moduladores UPWM y T-PWM es mayor a

15 dB, diferencia que disminuye para valores menores de q aunque sigue siendo

apreciable. El ACPR de la modulación T-PWM con NS parece saturar para q =

64 en alrededor de −52 dB. En este punto, otros parámetros de los presentados en

la Tabla 7.3 podŕıan ser modificados para mejorar el desempeño del modulador

propuesto, como la relación entre la frecuencia de interpolación y la frecuencia de

señal P , el factor de interpolación del retenedor de orden cero Q, o la resolución

de la grilla G1 ×G2 utilizada para mapear las componentes I/Q.
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7.7.4. Resultados experimentales

El sistema formado por los bloques de las Figuras 7.23 (procesamiento en

banda base) y 7.26 (generación de la señal T-PWM con NS operando a fc) fue

sintetizado en una placa de desarrollo FPGA Xilinx Artix-7, para las distin-

tas variantes analizadas: modulación T-PWM y UPWM, con aplicación o no

de noise-shaping, seleccionables mediante interruptores externos. La frecuencia

de reloj utilizada fue fclk = 240 MHz, mientras que la cuantización aplicada a

los ciclos de trabajo fue q = 80 al igual que en la implementación previa. Los

restantes parámetros fueron establecidos respetando los valores de la Tabla 7.3,

aśı la frecuencia de PWM resultante fue fpwm = 3 MHz, con una frecuencia de

portadora fc = 1 MHz, frecuencia de interpolación fs = 250 kHz y frecuencia de

señal fx = 15.625 kHz. La salida de la placa de desarrollo AC-701 fue medida

con un analizador de espectro FSV-30 de Rohde & Schwarz (ancho de banda 30

GHz), con el cual se realizaron las mediciones de potencia en los distintos canales

para obtener los valores de ACPR.

La Figura 7.28 muestra la medición del espectro cercano, centrado en fc, para

el transmisor UPWM: (a) corresponde al modulador sin NS, mientras que en (b)

se aplicó NS. En ambas figuras puede observarse crecimiento espectral fuera de la

banda central, causado por la distorsión propia de la modulación PWM uniforme.

La disminución del ruido de cuantización debido a la aplicación de noise-shaping

permite apreciarlo con mayor claridad en (b). Los canales donde se realiza la

medición de ACPR son indicados con barras de distintos colores: el canal central

con color azul y los canales adyacentes con color verde. Los valores de ACPR

obtenidos se muestran en cada captura, y son presentados en la Tabla 7.5 para

mayor claridad. Para el modulador UPWM con q = 80, la distorsión fuera de

banda producida predomina y las ACPR son muy similares en ambos casos,

comprobándose la conclusión establecida a partir de las simulaciones en la sección

anterior.

El espectro cercano para el transmisor T-PWM es mostrado en la Figura 7.29,

donde (a) es la correspondiente a T-PWM sin NS y (b) con NS. En ambas

puede notarse que la distorsión fuera de banda es mucho menor que para el caso

UPWM, y que la aplicación de noise-shaping produce una disminución sustancial
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(a)

(b)

Figura 7.28: Espectro cercano medido para el transmisor UPWM: (a) Sin noise-
shaping, (b) Con noise-shaping.

de potencia en los canales adyacentes, alcanzando una mejora en los valores de

ACPR de 10 dB.

En la Tabla 7.5 se resumen los valores de ACPR obtenidos para cada variante

de las modulaciones ensayadas. A fines comparativos, se agregaron los resultados

de ACPR y EVM obtenidos de las simulaciones para las mismas condiciones. De

la misma puede apreciarse las ventajas de la modulación propuesta, que posee
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(a)

(b)

Figura 7.29: Espectro cercano medido para el transmisor T-PWM: (a) Sin noise-
shaping, (b) Con noise-shaping.

una distorsión reducida dentro y fuera de la banda de frecuencias de interés.

Por último, en la Figura 7.30 se muestra el espectro lejano para la modula-

ción T-PWM con noise-shaping medido en un rango de frecuencia 0.5fc − 1.5fc

centrado en fc, donde puede apreciarse claramente la respuesta causada por el

noise-shaping. Además pueden observarse las replicas espectrales introducidas

por el interpolador ZOH ubicadas en fc ± kfs, las cuales pueden ser eliminadas
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Transmisor
ACPR [dB] EVM [dB]

Simulaciones Mediciones Simulaciones

UPWM sin NS −33.62 −33.35 −22.17

UPWM con NS −35.90 −35.20 −22.79

T-PWM sin NS −39.38 −37.40 −27.62

T-PWM con NS −52.22 −47.70 −29.48

Tabla 7.5: ACPR y EVM de los transmisores T-PWM y UPWM, para las simu-
laciones y mediciones experimentales con q = 80.

Figura 7.30: Espectro lejano medido para el transmisor T-PWM con NS.

fácilmente por el filtro pasabanda que suele utilizarse en los transmisores de RF

a la salida del amplificador de potencia y previo a la antena, como se discutió en

el Caṕıtulo 2.

7.8. Conclusión

El modulador PWM por tabla presentado en esta tesis permite la implemen-

tación de un transmisor de RF totalmente digital, cumpliendo con la premisa

de reducir al mı́nimo el dominio analógico en estos sistemas. Un esquema del

transmisor que utiliza la modulación propuesta se muestra en la Figura 7.31,

incluyendo la naturaleza de las señales involucradas entre cada bloque. Mediante
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extensas simulaciones y mediciones experimentales realizadas en laboratorio se

demostró que el desempeño del modulador T-PWM es comparable a otras técni-

cas empleadas en la actualidad. Una de las mayores ventajas de este enfoque es la

posibilidad de calcular fuera de ĺınea los ciclos de trabajo de la señal PWM. Esto

permitiŕıa evaluar el comportamiento del resto de los componentes del transmi-

sor (principalmente el amplificador de potencia) ante los distintos anchos de los

pulsos digitales, y si existiera alguna no linealidad se podŕıa realizar la compen-

sación directamente en el modulador. También se demostró que el modulador

T-PWM es robusto ante variaciones temporales aleatorias y sistemáticas, pu-

diéndose implementar en sistemas de alta resolución temporal cuya cuantización

es no uniforme sin una pérdida apreciable en su rendimiento.

^__^_^__...
__^_^__^...

DSP+T-PWM

Procesamiento
y modulación

SMPA

Amplificador de
potencia conmutado

Filtro
pasabanda

Figura 7.31: Diagrama en bloques del transmisor T-PWM propuesto.
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Caṕıtulo 8

Conclusiones

En esta tesis se abordó una de las problemáticas más frecuentes en los sistemas

digitales actuales: la resolución temporal finita. Este hecho afecta el desempeño

de los mismos en múltiples campos. La solución directa de aumentar la frecuencia

de operación es la más costosa, ya que implica elevar el consumo de potencia,

emplear restricciones temporales más exigentes en el diseño y utilizar procesos

tecnológicos modernos.

Las soluciones propuestas en este trabajo presentan distintos enfoques. Una

de ellas es el desarrollo de sistemas microelectrónicos con capacidad de generar

intervalos de tiempo preciso y bajo consumo de potencia. En esa ĺınea se fabrica-

ron dos circuitos integrados en una tecnoloǵıa de 130 nm, proceso que a pesar de

tener varios años en el mercado de semiconductores es ampliamente utilizado en

ámbitos industriales y académicos. Aśı, los módulos de alta resolución temporal

desarrollados pueden ser utilizados como parte de sistemas más complejos sin

cambios en el diseño.

El primer chip implementado fue utilizado para testear el correcto funcio-

namiento del esquema circuital propuesto. Además, implicó un aprendizaje en

profundidad del flujo de diseño de circuitos integrados, con mayor énfasis en las

herramientas de diseño analógico (la lógica digital incluida fue sencilla y sintetiza-

da exclusivamente para su testeo). La topoloǵıa circuital implementada permite

retrasar la señal binaria a su entrada por un intervalo temporal dado, ajustable

mediante registros accesibles por el usuario. La medición de intervalos temporales

tan pequeños resultó un gran desaf́ıo, que pudo superarse utilizando instrumental
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de alto rendimiento y extensos ensayos automatizados.

El diseño del segundo circuito integrado incorporó muchas caracteŕısticas pro-

badas con éxito en el primer chip, con modificaciones que permitieron obtener

una linealidad mejorada con un paso de retardo mucho menor. En este caso, el

sistema implementado se abordó como un circuito de señal mixta, integrando

bloques analógicos y digitales de relativa complejidad. La arquitectura h́ıbrida

del modulador por ancho de pulsos integrada en el chip permite su ajuste ante

cambios en las condiciones de operación, con una resolución temporal muy alta

y bajo consumo de potencia. Es importante destacar que ambos chips fabricados

fueron orientados a aplicaciones de audio, electrónica de potencia y similares,

logrando su mejor desempeño con frecuencias de reloj en el orden de algunas

decenas de MHz.

Distinto es el caso de la modulación por ancho de pulso basada en tabla, pro-

puesta para ser implementada en transmisores de radiofrecuencias totalmente

digitales. La fabricación de un circuito integrado que pueda ser utilizado en este

rango de frecuencias debe realizarse sobre procesos tecnológicos más modernos,

sin embargo pudieron llevarse a cabo distintas pruebas de concepto sobre plata-

formas reconfigurables a frecuencias menores, conservando la relación entre cada

unos de los parámetros. En este enfoque, el trabajo estuvo orientado a desarrollar

un modulador PWM con niveles mı́nimos de distorsión y rendimiento compara-

ble a los sistemas de RF usados en la actualidad. Los indicadores utilizados para

evaluar el desempeño demostraron un muy buen comportamiento bajo distintas

condiciones, tanto en las simulaciones como en los ensayos experimentales.

8.1. Contribuciones originales de la tesis

Los aportes realizados por esta tesis al estado del arte en la temática se pueden

resumir en los siguientes ı́tems:

X Diseño novedoso de un elemento de retardo programable, cuya topoloǵıa

circuital permite su control y calibración de manera digital.

X Introducción de una arquitectura h́ıbrida para la generación de una señal

PWM simétrica de alta resolución, la cual presenta niveles reducidos de
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distorsión armónica.

X Diseño integrado de un modulador PWM de alta resolución, que incluye

una novedosa estrategia para la generación del pulso digital. La elevada

resolución alcanzada y su bajo consumo de potencia lo posiciona en una

situación privilegiada respecto a otros moduladores presentados en la lite-

ratura.

X Desarrollo de una técnica de modulación PWM destinada a transmisores de

radiofrecuencia totalmente digitales, cuya implementación se basa en tablas

calculadas previamente. La misma presenta muy buen desempeño espectral

y robustez ante variaciones temporales en la generación de la señal.

8.2. Proyección y trabajo futuro

Los desarrollos presentados en esta tesis permiten continuar con los objetivos

de la ĺınea de investigación, con el fin de extender los resultados obtenidos y

avanzar en distintas aplicaciones de los mismos.

La utilización del chip modulador PWM de alta resolución en la imple-

mentación de amplificadores de audio clase D es la aplicación más directa,

correspondiéndose con el rango de frecuencias de operación para el cual

fue diseñado, pudiéndose garantizar un elevado rango dinámico con niveles

mı́nimos de distorsión armónica y consumo de potencia.

Cambiando ligeramente las condiciones de operación se puede utilizar el

mismo CI en convertidores conmutados, donde las caracteŕısticas de alta

resolución detalladas brindan importantes beneficios en la regulación de la

tensión de salida.

En ambos casos, el chip con las ĺıneas de retardo programables puede in-

corporarse para generar los tiempos muertos necesarios para el control de

las llaves de potencia. La posibilidad de realizar la configuración de am-

bos chips de forma totalmente digital permite incorporarlos como subsiste-

mas de una arquitectura basada en un microcontrolador o una FPGA de

propósitos generales.
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La combinación de ambos circuitos integrados también puede utilizarse pa-

ra desarrollar nuevas topoloǵıas de moduladores por ancho de pulso, como

la implementación del modulador PWM simétrico mostrada en el Caṕıtu-

lo 4. En ese sentido, parte de la bibliograf́ıa citada utiliza la combinación

de ĺıneas de retardo y formadores de pulso de alta resolución para la gene-

ración de señales binarias en radiofrecuencias, siendo una oportunidad de

generar nuevas arquitecturas para ese campo de aplicaciones.

Todas las aplicaciones mencionadas anteriormente son factibles de ser inte-

gradas a nivel sistema en el mismo circuito integrado, con las modificaciones

necesarias. Para tal fin, se posee la experiencia de las integraciones previas

aśı como los circuitos diseñados en ambos chips. Los mismos pueden ser mo-

dificados y reutilizados para otros bloques fundamentales. Como ejemplo,

el elemento de retardo diseñado puede ser usado en un oscilador controlado

por voltaje, circuito necesario para generar la portadora en los transmisores

de RF.
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Apéndice A

Análisis de retardos externos en

la medición del CI-DL

La primera ĺınea de retardo del CI-DL posee un buffer en su entrada que se co-

necta directamente a la salida outinT1, lo que permite descontar de las mediciones

el retardo temporal causado por el circuito impreso, los pads y el empaquetado

del chip. La señal cuadrada del generador aplicada en el conector de entrada inT1

es medida en el conector de salida outinT1 con un retardo tA:

tA = 2tSMA + 2tPCB + 2tDIP + tPAD-I + tPAD-O + tBUFF, (A.1)

donde tSMA es el retardo introducido por el conector SMA, tPCB el retardo causado

por la pista de circuito impreso (suponiendo que todas las pistas tienen retardos

similares, como se expone en la siguiente sección A.1), tDIP el retardo causado

por el empaquetado del chip (con una suposición similar al caso anterior, ver

sección A.2), tPAD-I el retardo del pad de entrada y tPAD-O el retardo del pad de

salida. El retardo tB medido en la salida outT1 es:

tB = 2tSMA + 2tPCB + 2tDIP + tPAD-I + tPAD-O + T1, (A.2)

donde T1 es el retardo programable que se desea medir (3.13), el cual se puede

obtener de la diferencia entre ambos retardos:

tB − tA = T1 − tBUFF, (A.3)
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despreciando el retardo tBUFF = 40 ps.

A.1. Retardos asociados al circuito impreso

El circuito impreso usado para testear el CI-DL fue diseñado cuidadosamen-

te, ecualizando los retardos tPCB causados por las longitudes de las pistas (Fi-

gura A.1). La diferencia de longitud máxima entre pistas de señal fue ajustada

en el software de diseño de circuitos en 40 milésimas de pulgada (1.016 mm). El

retardo ∆tPCB producido por esta longitud de pista lPCB es:

∆tPCB =
lPCB

vp
≈ 61 ps (A.4)

con

vp =
c

√
ǫeff

≈ 1.66 × 108 m/s (A.5)

donde vp es la velocidad de propagación de las señales en el material del circuito

impreso, y ǫeff es la constante dieléctrica efectiva para el material FR4. La dife-

rencia de retardos ∆tPCB entre distintas salidas obtenida en A.4 es dos ordenes

de magnitud menor que los retardos mı́nimos TDL entre ĺıneas.

outinT1 inT1

outT2

outT4

outT6

outT8

outT10

outT1

outT3

outT5

outT7

outT9

Control Alimentación

Figura A.1: Fotograf́ıa del circuito impreso para testear el CI-DL.
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A.2. Retardos asociados al empaquetado

La interconexión entre el circuito integrado (bond pads) y el encapsulado (bond

fingers) se realizó mediante el método de wire bonding, con cables de similares di-

mensiones como puede observarse en la fotograf́ıa mostrada en la Figura 3.23. Sin

embargo, dada la geometŕıa del encapsulado DIP40, la longitud de las conexiones

entre los bond fingers y los pines son muy distintas, provocando retardos diferen-

tes en cada caso. Para minimizar estas diferencias, se rotó el chip de manera tal

que las señales digitales de tiempo continuo utilicen los pines correspondientes

a las conexiones de menor longitud: pines 11 − 15 para las señales outT [1,3,5,7,9],

pines 26−32 para las señales inT1, outinT1 y outT [2,4,6,8,10], como puede observarse

en el circuito impreso de la Figura A.1.

En la Figura A.2 se muestra el circuito equivalente de las conexiones dentro

del empaquetado brindado por el fabricante, a partir del cuál pueden estimarse

los retardos agregados a cada señal, considerando los parámetros R, L y C de la

Tabla A.1 para los pines nombrados.

bond
finger pinR L

C

Figura A.2: Circuito equivalente de la conexión dentro del empaquetado.

Pin R [Ω] L [nH] C [pF] tPIN [ps]

6, 15, 26, 35 0.0661 4.37 1.43 79.0

7, 14, 27, 34 0.0646 4.54 1.48 81.9

8, 13, 28, 33 0.0498 3.69 1.05 62.3

9, 12, 29, 32 0.0378 3.54 0.86 55.3

10, 11, 30, 31 0.0247 3.15 0.66 45.6

Tabla A.1: Parámetros eléctricos del encapsulado DIP40.

Resolviendo el circuito RLC de segundo orden y obteniendo la respuesta

temporal se observa una respuesta subamortiguada en todos los casos, aún en
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los casos que se modele una resistencia baja asociada al conjunto bonding wire +

bond finger. Para una señal con tiempos de subida/bajada de 100 ps, el retardo

agregado por el encapsulado se presenta en la columna tPIN de la Tabla A.1. La

diferencia máxima de retardos entre distintos pines es ∆tPIN = 36 ps, similar a

∆tPCB, por lo que utilizando el mismo razonamiento de la sección A.1 se puede

despreciar.

Las mismas consideraciones expuestas en este apéndice fueron aplicadas

en el diseño y medición del CI-PWM.
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Apéndice B

Detalles técnicos del CI-PWM

B.1. Registros de configuración

En la Tabla B.1 se especifican los registros del chip CI-PWM configurables

por el usuario, detallando el tamaño, la dirección y la función de cada uno de

ellos.

Registro
Tamaño Dir. Función

DBG=0 DBG=1

D2 PWM D2 DBG [4:0] 00h Cuentas de DE2

D3 PWM D3 DBG [4:0] 01h Cuentas de DE3

. . . . . . . . . . . . . . .

D12a PWM D12a DBG [4:0] 11h Cuentas de DE12a

D12b PWM D12b DBG [4:0] 12h Cuentas de DE12b

A2 [3:0] 20h Calibración de DE2

A3 [3:0] 21h Calibración de DE3

. . . . . . . . . . . .

A12b [3:0] 32h Calibración de DE12b

A1 [3:0] 33h Calibración de DE1

cntPWM [7:0] 40h Periodo del PWM

ctrlPWM [7:0] 41h Control del PWM

sizePWM [8:0] 42h Tamaño de la RAM

cntPWMHR [9:0] 44h Cuentas del HRPWM

cfgPWMHR [4:0] 46h Cuentas k por celda de retardo

selPWM selDBG [3:0] 47h Selector del multiplexor

Tabla B.1: Registros de configuración del chip CI-PWM.
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Los registros Di DBG que configuran los retardos de los DE son utilizados en el

modo Debug ; en modo Normal, estos valores son obtenidos a partir de los ciclos

de trabajo guardados en la memoria (Di PWM). La calibración de los elementos

de retardo es ajustada mediante los registros Ai, usados en ambos modos de

funcionamiento. Los registros que controlan el módulo DPWM (cntPWM, ctrlPWM

y sizePWM) son usados en el modo Normal, al igual que los referidos al HRPWM

(cfgPWMHR y cntPWMHR, este último empleado para establecer una salida válida

en las señales PWMHR P y PWMHR N cuando se realiza una operación

de escritura en la memoria), con la excepción de selDBG que es utilizado para

seleccionar la salida del multiplexor en el modo Debug y se emplea en conjunto

con los Di DBG.

B.2. Comunicación SPI

El módulo SPI incluido en el chip CI-PWM posee dos tipos de comunicación

para las operaciones de lectura y escritura, resultando en cuatro tramas distintas

que se muestran en las Figuras B.1, B.2, B.3 y B.4. En las dos primeras se

detallan las señales ss (slave select, que inicia y finaliza la comunicación) y mosi

(master out, slave in), donde el dispositivo maestro es la FPGA utilizada en

las experiencias de laboratorio y el dispositivo esclavo es el CI-PWM. En las

operaciones de lectura, mostradas en las dos figuras restantes, interviene además

la señal miso (master in, slave out). En todos los casos se omite la señal de reloj

sclk (serial clock) generada por el dispositivo maestro y que sincroniza ambos

módulos SPI.

ss

mosi cmd addL addH data

Figura B.1: Comunicación SPI: escritura en modo único.

...

ss

mosi cmd addL addH data1 data2 dataN

Figura B.2: Comunicación SPI: escritura en modo ráfaga.
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ss

mosi

miso

cmd addL addH

data

Figura B.3: Comunicación SPI: lectura en modo único.

...

replacemen

ss

mosi

miso

cmd addL addH

data1 data2 dataN

Figura B.4: Comunicación SPI: lectura en modo ráfaga.

El tipo de trama queda determinado por el valor del byte cmd. El byte addH

indica si la operación se realizará sobre un registro o una posición de memoria,

mientras que addL especifica su dirección. Para una operación en módo ráfaga, la

dirección de lectura/escritura se incrementa automáticamente. Este modo resulta

muy práctico para operar con muchas posiciones de memoria, siendo la única

manera de acceder a direcciones mayores a 255d = FFh.

B.3. Error de programación

Diversas configuraciones experimentales fueron realizadas debido a inconsis-

tencias entre los resultados de simulación y las mediciones (hasta 40 ns de dife-

rencia entre los valores estimados y los medidos con el osciloscopio). Una posible

fuente de error podŕıa ocurrir debido a problemas en la comunicación, por lo

que todo el proceso de escritura en la memoria fue verificado paso a paso. Otro

posible error podŕıa haber sido que existiera una dependencia entre el retardo

agregado a la salida del formador de pulsos, en el orden de decenas de τ (parte

baja LSB), y el ancho de pulso de la señal de entrada, en ordenes de decenas

de Tclk (parte alta MSB), efecto que se encontró durante la evaluación del chip

CI-DL.

Esta posibilidad se evaluó mediante la siguiente experiencia:

Se midió el ancho de pulso en la señal de salida para Tclk = 58.7 ns, Tpwm =

9.97 µs y usando N = 10 valores de memoria iguales.

Los valores MSB utilizados fueron aquellos que resultan en ciclos de trabajo
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B.3. Error de programación

{0.1 ; 0.5 ; 0.9} del periodo de PWM.

Los valores LSB programados se incrementaron en intervalos de 10 cuentas,

realizando 100 mediciones en total, abarcando los valores {0 : 990}.

En la Tabla B.2 se presentan los valores utilizados en cada experiencia. Si al

ancho de pulso dout de la señal PWMHR P se le resta el ancho de pulso de la

señal PWM 1 (que permanece constante durante todo el intervalo de medición),

se puede independizar la variación del ancho de pulso causada por el sistema de

alta resolución en cada caso, mostrada en la Figura B.5. En esta figura también

se agrega la variación ideal del ancho de pulso, aśı como también la medición

mostrada en la Sección 6.4.1.

d[n] pwmQ MSB LSB

0.1 17408 : 18398 17 0 : 990

0.5 87040 : 88030 85 0 : 990

0.9 156672 : 157662 153 0 : 990

Tabla B.2: Valores programados para esta experiencia.
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Figura B.5: Variación medida en el ancho de pulso dout, utilizando distintos va-
lores MSB.

Para obtener mayor detalle en la comparación se realizó la diferencia entre el

valor ideal y las mediciones, obteniéndose las curvas de la Figura B.6. Se pueden
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apreciar claramente las distintas pendientes debido al cambio de temperatura

entre las mediciones, aunque la diferencia máxima entre ellas es de ≈ 0.5 ns y

las curvas mantienen la misma forma, por lo que se puede descartar que el ancho

de la señal de salida del formador de pulsos sea función del ancho de pulso de la

señal de entrada.
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(MSB = 0.1) - ideal
(MSB = 0.5) - ideal
(MSB = 0.9) - ideal
Medición previa - ideal

Figura B.6: Diferencia entre las mediciones realizadas y el valor ideal.

Por otro lado, se hicieron extensas simulaciones del código HDL donde se

observó que la actualización en los valores correspondientes a las cantidades

MSB y LSB se realiza en distintos instantes temporales: mientras que el valor

LSB actúa configurando los elementos de retardo desde el momento en que se

realiza la lectura de la memoria, el valor MSB es ingresado al bloque DPWM pero

no es utilizado hasta que el contador reinicia su cuenta. Esta diferencia temporal

podŕıa causar que el valor LSB correspondiente al ciclo de trabajo d[n+ 1] actúe

sobre el pulso actual de salida, correspondiente a d[n].

Dado que la actualización del valor de dirección de memoria se realiza

cuando el valor de contador es igual a M/2 (mitad del periodo PWM),

aquellos ciclos de trabajo cuyo valor MSB > M/2 se verán afectados por

este error de sincronización (ver Figura B.7).
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... ... ... ... ...

clk

cnt

add

LSB

MSB

pwm

00 11 M/2 M -2 M -1

n

n

n

n+ 1

n+ 1

n+ 1

Figura B.7: Actualización de los valores LSB y MSB.

En la Tabla B.3 se presentan los valores programados para cada uno de los

N = 10 ciclos de trabajo. La columna ǫest indica el error esperado debido a la

desviación del ancho de pulso ideal, que se encuentra en un rango desde 0 a 4

ns como se observa en la Figura B.6, mientras que la columna ǫmed representa

la diferencia del valor temporal medido con el valor esperado. En esta última se

pueden apreciar cantidades mayores a 4 ns, e incluso algunos valores negativos

que no tendŕıan explicación aparente si no se considera el error de sincronización

nombrado previamente. Considerando esta diferencia en el temporizado, para los

ciclos de trabajo donde su parte MSB > 85, el valor LSB indicado es el correspon-

diente al n siguiente. La columna ǫLSB expresa el error en el posicionamiento del

flanco debido a la programación incorrecta (se utilizó τ ′ = 57.3 ps para calcular

el intervalo temporal en base a ∆LSB), en tanto ǫT = ǫLSB + ǫest es el error total

sumando ambos factores. Para evitar este efecto se optó por utilizar ciclos

de trabajo menores a 0.5, con el costo de perder 1 bit de resolución.

n pwmQ MSB LSB ǫLSB [ns] ǫest [ns] ǫT [ns] ǫmed [ns]

1 54915 53 643 0 3.56 3.56 4.46

2 119165 116 381 → 423 42 = 2.41 2.96 5.37 5.97

3 161191 157 423 → 300 −123 = −7.21 2.31 −4.9 −4.19

4 161068 157 300 → 136 −164 = −9.61 1.55 −8.06 −6.66

5 142472 139 136 → 173 37 = 2.17 1.75 3.92 4.31

6 103597 101 173 → 851 678 = 39.73 1.32 41.05 41.62

7 70483 68 851 0 1.37 1.37 2.9

8 31608 30 888 0 0.99 0.99 2.42

9 13012 12 724 0 2.75 2.75 3.98

10 12889 12 601 0 3.65 3.65 4.63

Tabla B.3: Error total ǫT considerando el error de programación y comparación
con el error medido ǫmed.
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