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Resumen

La flexibilidad brindada por las FPGAs (Field Programmable Gate Arrays) permite

la implementación de uno o varios conversores análogos digitales (ADC), cada uno

configurado con una resolución y frecuencia de muestreo (fSampling) específicos, delimitado

por la aplicación. Esta tesis doctoral presenta dos diseños para la implementación de un

ADC de N-bit escalable y parametrizable en FPGA. EL primero es basado en el circuito

one shot ADC y el segundo basado en SAR (Successive Approximation Register).

El primer diseño es un ADC de N-bit basado en el circuito one Shot, que permite la

implementación del ADC a partir de un circuito RC y puertas lógicas. Se presenta una

metodología sistemática para el diseño del ADC de N-bit a partir de la resolución, fSampling

deseada y rango de la tensión de entrada (Vin). La lógica del one shot es sintetizable y

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

otras familias de FPGA.

El segundo diseño es un ADC de N-bit basado en SAR a partir de diferentes módulos de

implementación, como el modulador de ancho de pulso (PWM), filtro analógico paso bajo

(LPF) y un comparador analógico. Se presenta una metodología sistemática que permite

escoger los parámetros del LPF para un ADC con características especificas (resolución y

fSampling).

Por último, se presenta diferentes optimizaciones en el módulo del PWM para mejorar

fSampling de los ADC de N-bit basado en SAR. El método para obtener los parámetros

del LPF es adaptado a cada optimización. El PWM y la lógica SAR es sintetizable y

parametrizable, utilizando pocos recursos, con el objetivo de ser portable a familias de

FPGAs de bajo costo. La metodología y optimización ha sido comprobada en la FPGA

Zynq-7000 de Xillinx, aunque es posible adaptarse a cualquier otra familia de FPGA.

Keywords – Conversor analógico digital (ADC), Succesive aproximation register (SAR),

FPGA, Frecuencia de muestreo, one shot, Modulador de ancho de pulso (PWM), Conversor

digital analógico (DAC), Filtro paso bajo.
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Abstract

The flexibility provided by FPGAs permits the implementation of several ADCs, each

one configured with the bit resolution and the sampling frequency required by the target

application. The doctoral thesis presents two designs for the implementation of scalable and

parametrizable N-bit Analog-to-Digital Converters (ADC) on FPGAs (Field Programmable

Gate Arrays). The first design based on one shot circuit and the second design is based

on a SAR (Successive Approximation Register).

The first design is N-bit ADC based on the one shot circuit. Combining a RC circuit

and logic gates the ADC is implemented. A methodology for the implementation of

a parametrizable one shot-based ADC is presented. Based on the fSampling, Vin range

and resolution the parameters for the implemenation are found. The one shot logic is

synthesizable and parametrizable, using a low number of resources, in order to be portable

to low-cost FPGA families.

The second design is an SAR-based ADC from a set of building modules, such as the Pulse-

Width Modulator (PWM), external Low-Pass Filter (LPF) and the analog comparator.

A systematic methodology for the implementation of a parametrizable SAR-based ADC

from a set of building modules, such as the Pulse-Width Modulator (PWM), external

Low-Pass Filter (LPF) and the analog comparator is presented. The presented method

permits to choose the LPF parameters for the required performance (resolution bits and

fSampling) of a SAR-based ADC.

Lastly, the thesis also presents several optimisations on the PWM module to enhance the

sampling frequency of implemented ADCs, and the method to choose the LPF parameters

is adapted. The PWM and SAR logic are synthesizable and parametrizable, using a low

number of resources, in order to be portable to low-cost FPGA families. The methodology

and PWM optimisations have been tested on a Zynq-7000 device from Xilinx despite they

can be adapted to any other FPGA.

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

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

En el campo de los sistemas digitales de control, las señales son obtenidas a partir de

sensores para ejecutar las acciones necesarias para obtener la salida deseada, a partir de una

referencia indicada por el usuario. El controlador digital es usualmente implementado en

un dispositivo lógico programable como microcontrolador, CPLD, DSP, FPGA etc. [1, 2],

que se basa en el ADC para adquirir y convertir la señal necesaria [3]. Hay aplicaciones

en las que la unidad de control necesita múltiples señales para obtener la salida deseada

[4, 5].

El ADC usualmente se utiliza en el lazo de retroalimentación del proceso de control y

es una de las etapas más críticas del proceso. La conversión tradicionalmente se realiza

a través de un chip externo dedicado para cada señal del proceso. Los parámetros que

describen los ADC son su frecuencia de muestreo (fSampling) y resolución (N), además del

rango de su tensión de entrada (Vin).

Hay un gran interés en los sistemas mayormente digitales, donde los ADCs son

implementados en el dominio digital, simplificando su integración en los controladores

(microprocesadores, DSPs, FPGAs etc.) para construir un SoC (system on a chip). El flujo

de diseño de la FPGA permite la integración de sistemas embebidos de circuitos digitales,

tales como filtros FIR que podrían necesitar ADCs externos [6]. Utilizar ADCs discretos

como LTC1406 (ADC de 8-bit con 200 MSPS (muestras por segundo)) en aplicaciones que

requieran un alto número de ADCs, puede ser complicado debido a la limitada cantidad

de pines de entrada/salida de dispositivos de bajo costo. En este caso, una posible solución

es evitar la necesidad de ADCs mostrada en [7], donde una señal digital es conectada a

una entrada de la FPGA y su anchura es medida por contadores internos. Las FPGA

permiten la implementación de ADCs, los cuales requieren una entrada conectada a un

filtro pasivo RC y una serie de puertas lógicas que actúan como comparadores cuando la

tensión de umbral (Vth) es alcanzada. Sin embargo, la implementación de estos ADCs en

FPGA presentan limitaciones tales como, circuitos analógicos externos (integradores o

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

Tradicionalmente, los controladores digitales son implementados en microcontroladores o

DSPs debido a su facilidad de desarrollo proporcionado por los lenguajes de programación
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y compiladores. [8, 9]. Sin embargo, su capacidad de cómputo es limitada por una

ejecución secuencial de las instrucciones. La matriz de puertas lógicas programables

(FPGA por su acrónimo en ingles de ’field-programmable gate array’) son dispositivos

lógicos programables, que permiten la implementación de circuitos digitales utilizando sus

recursos de hardware. El circuito es descrito en un lenguaje de descripción de circuitos

digitales (VHDL o Verliog) [10], y es sintetizado e implementado en el componente a través

de herramientas de diseño. Las FPGAs están compuestas de un gran número de elementos

lógicos tales como, lookup tables (LUT), flip-flops, bloques de entrada y salidas entre

otros [11], que son conectados a través de enrutamientos configurables. Los recursos de

hardware permiten la implementación de circuitos paralelos para múltiples controladores

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

Aplicaciones como SDR (Radio definida por software) necesita ADCs con fSampling altas

en la etapa de IF (frecuencia intermedia) para habilitar el procesamiento digital. Los

SDRs más avanzado son capaces de remover la etapa de IF, reduciendo los amplificadores

operacionales, filtros y otros elementos analógicos, utilizando ADCs con altas prestaciones

(GSPS). Los ADCs de altas prestaciones usualmente son implementados en circuitos

integrados a medida y utilizan técnicas de muestreo intercalado que requieren varios ADCs

en paralelo para convertir la misma señal [12–15].

Los ADCs usualmente no son integrados en FPGAs de bajo costo. Algunas FPGAs de

altas prestaciones pueden integrar ADCs, que pueden ser insuficientes para múltiples

controladores convirtiendo simultáneamente varias señales a diferentes fSampling, resolución

y rangos de tensión. Por ejemplo, en los On-Board chargers (OBC) para coches eléctricos,

se necesita leer una gran cantidad de señales para acciones de control o para protección y

seguridad del OBC [16–18]. En [19, 20], se necesita obtener múltiples señales para controlar

simultáneamente diferentes convertidores en una sola DSP, la cual tiene un procesador

implementado por una FPGA. En aplicaciones biomédicas, se requiere adquirir múltiples

señales simultáneamente [21], mientras que en sistemas de gestión de baterías, diferentes

señales son utilizadas al mismo tiempo para monitorizar y para acciones de protección y

seguridad [22]. En dichos casos, se utilizan ADCs externos que incrementan el coste de

implementación.

La tesis propone una metodología para implementar un ADC de N-bit escalable y
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parametrizable en una FPGA. La escalabilidad permite la implementación de varios ADCs

en una sola FPGA, cada uno configurado individualmente de acuerdo a los parámetros

del ADC (N , fSampling). La primera arquitectura del ADC esta basada en un conversor

time-to-digital a partir del circuito one shot, el cual es construido a partir de un circuito RC

y puertas lógicas. El contador ascendente y la lógica del one shot puede ser implementada

usando LUTs y flip-flops disponibles en la mayoría de las familias de FPGAs. La segunda

arquitectura esta basada en que la lógica SAR controla un DAC (conversor digital

analógico), el cual es implementado utilizando un PWM y un LPF externo. La lógica

SAR y el PWM son implementados usando LUTs y flip-flops de la FPGA. El circuito no

depende de hardware especial para componentes en particular o entradas externas como

el space vector PWM [23], sinusoidal PWM [24] o el PWM de cambio de fase [25] usado

en otras aplicaciones, que limitarían la portabilidad a diferentes FPGAs. Se presentan

diferentes optimizaciones para el PWM con el objetivo de incrementar fSampling.

I.I. Antecedentes

Los ADCs de tipo Flash están basados en un conjunto de comparadores analógicos y un

codificador con prioridad. Cada comparador genera una respuesta digital de comparar

Vin con una tensión de referencia escalada. A pesar de que genera altas fSampling,

tienen como desventaja el consumo y la linealidad. Los ADCs estocásticos mejoran

la linealización de la conversión, incrementando el número de comparadores y añadiendo

un circuito de interpolación en cada canal digital. Son circuitos con señales mixtas que

usualmente son implementados en circuitos integrados customizados CMOS [26] (8190

comparadores, 6.2 ENOB, 100 MSPS), [27] (2040 comparadores, 5.2 ENOB, 320 MSPS),

[28] (2047 comparadores, 5.7 ENOB, 210 MSPS). Sin embargo, los ADCs tipo flash no

son convenientes para las FPGAs debido a su gran número de comparadores externos y

entradas utilizadas. Los ADCs de tipo VCO (oscilador controlado por tensión) pueden

alcanzar altas fSampling. Están compuestos de un oscilador, un cuantificador y un módulo

diferencial. En [29, 30] se presenta un ADC basado en VCO, el cual es sintetizable y

descrito utilizando HDL, implementado en celdas CMOS de 65 nm. Una arquitectura

para eliminar la no linealidad de los núcleos y el cuantificador reemplazándolos con un

PWM y filtros es presentada en [31]. Los ADCs tipo VCO descritos son implementados
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en tecnologías CMOS y requieren un gran número de entradas y métodos para mejora

la linealidad. El ADC tipo sigma-delta presentado en [32] esta implementado con un

circuito analógico simple en una FPGA virtex-4, utilizando las entradas diferenciales y

requiere circuitos digitales complejos. Un ADC tipo sigma-delta con alta precisión y baja

fSampling es implementado en [33] con una FPGA A3PE3000, es usado para balancear un

giroscopio. Usando la entrada diferencial de baja tensión de la FPGA y un integrador,

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

Muchos de los ADCs con altas fSampling están basados en arquitecturas de conversores

time-to-digital (TDC) [35–37]. Se basan en la medición de la carga de un circuito RC hasta

llegar a Vin. Un comparador genera un pulso digital proporcional a Vin y el circuito TDC

mide la anchura del pulso. Aunque el circuito TDC pueda ser implementado fácilmente con

un contador digital, se obtiene altas fSampling cuando se utiliza redes de retardo. Las redes

de retardo están compuestas por un gran número de secciones de la FPGA, dedicadas a

trasmitir la entrada a la salida con un retardo conocido, ya sea por estimación o medido.

La precisión del ADC basado en TDC es afectado por las tolerancias en R y C, además

de las fluctuaciones de temperatura. Es por esto, que requieren calibración periódica.

El ADC de 7-bit con 600 MSPS presentado en [38] es un ADC implementado en una FPGA

UltraScale+ de Xilinx, con un circuito de calibración periódica. El ADC implementa

una red de retardos, un circuito de detección de flancos, un codificador y un circuito de

calibración. En este caso en particular, el retardo es medido a través de la red compuesta

por 426 multiplexores XOR de la FPGA. El ADC no requiere componentes externos ya

que el buffer de salida (OBUF) y el buffer de entrada diferencial (DIFFINBUF) de la

UltraScale+ reemplaza el capacitor, la resistencia y el comparador analógico. Esta FPGA

permite la configuración del slew rate y la impedancia de salida deseada en el OBUF,

que es conectado externamente al DIFFINBUF, generando una capacitancia parásita

. El DIFFINBUF es usado como un comparador analógico, conectando una entrada al

OBUF y la otra a Vin, generando una salida digital cuando la entrada diferencial exceda

la tensión de umbral. Sin embargo, la tolerancia en el proceso de fabricación de los CMOS

puede afectar significativamente los valores eléctricos, como la capacitancia parásita, la

tensión de umbral del DIFFINBUF y el transistor de impedancia del OBUF.

El ADC de 6-bit de 200 MSPS presentado en [35] es más simple. Es implementado con
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una red de retardo, pero basado solo en multiplexores de la FPGA Spartan-6. Esta

implementación requiere una resistencia externa para cargar la capacitancia parásita

del DIFFINBUF. Otro ejemplo es el ADC de 6-bit presentado en [36], el cual debe

ser mantenido en temperaturas criogénicas con helio líquido a 4º K. También utiliza

DIFFINBUF conectado a una resistencia externa, aunque utiliza ISERDES (entrada serial

a paralelo) de la FPGA Artix-7 para implementar la red de retardos.

Utilizar hardware especifico de cada FPGA para implementar el ADC hace que la

portabilidad a otras familias de FPGA sea difícil. El hardware que implementa la red

de retardos no puede ser enrutado por herramientas automáticas, por lo que deben ser

manualmente configuradas en la FPGA para obtener los retardos deseados. Sin embargo,

la diferencia en los parámetros eléctricos entre las familias de FPGA, requieren rediseñar

el codificador y la red de retardos. Finalmente, estos ADCs están diseñados y probados

para ADCs con parámetros específicos, por lo que no puede ser parametrizados para otras

resoluciones o fSampling.

Los ADCs basados en SAR no pueden alcanzar altas fSampling como los basados en TDC,

aunque tienen algunas ventajas, como la portabilidad hacia otras familias de FPGA y su

adaptabilidad a diferentes requisitos del ADC. El ADC basado en SAR esta compuesto

por la lógica SAR, un DAC y un comparador analógico. El PWM con filtro es la forma

más económica de implementar un DAC como es descrito en [39]. El ADC basado en SAR

presentado en [40] es implementado con un DAC [41, 42] compuesto de un PWM Dyadic y

un filtro RC pasivo, el cual es sintetizable en standard cells de tecnología CMOS de 40 nm.

La R del filtro es implementada en una capa resistiva de poli-silicona y C es implementada

utilizando metal-aislamiento-metal. El rendimiento del ADC es muy limitado, generando

fSampling = 2.8 kSPS y 7-bit de resolución. Comparado con otros ADCs que son parcial o

completamente sintetizables en standard cells, como la arquitectura flash, sigma-delta o

VCO, su mayor ventaja es la reducción del área de implementación y su bajo consumo.

Un reciente ADC basado en SAR es presentado en [43], mejorando los anteriores ADCs,

alcanzando fSampling = 10 MSPS y 7.5 ENOB. El ADC es sintetizado en standard cells de

65 nm usando tecnología CMOS. Esta basado en un DAC resistivo, LUT de compensación

y un comparador OAI (lógica de inversión AND-OR). El comparador OAI reemplaza la

lógica simple usada como comparador analógico, permitiendo a la puerta lógica OR que
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restablezca el nodo del transistor de la puerta lógica AND, con el objetivo de eliminar las

cargas residuales que afectan la linealidad del ADC. El DAC resistivo permite eliminar

el LPF, aumentando fSampling, pero incrementa el número de entradas necesarias en la

FPGA, además requiere un circuito de compensación debido a la resistencia no lineal

de los transistores del inversor. Implementar un DAC interno en la FPGA no es posible,

debido a que no permiten el uso de resistencias internas, excepto aquellas salidas con

pull-up/pull-down. Los valores de las resistencias varían mucho entre familias de FPGA

por lo que su portabilidad seria complicada.

I.II. Objetivos

I.II.1. Objetivo general

El objetivo principal de esta tesis doctoral es generar una metodología sistemática

para el diseño e implementación de un conversor analógico digital de N-bit escalable

y parametrizable en una FPGA a partir de los requerimientos del diseño y las posibilidades

de la FPGA.

I.II.2. Objetivos específicos

Debido a las diferentes problemáticas ambientales se ha hecho necesario la

implementación de sistemas eléctricos capaces de reducir de manera sustancial

la emisión de gases contaminantes, es por esto se requiere optimizar el consumo

energético y su gestión a través de la implementación de herramientas optimizadas,

permitiendo la disminución de coste y consumo.

La adquisición de datos es uno de los procesos más importantes en el control.

Aprovechando las ventajas de la FPGA, se busca diseñar e implementar un conversor

análogo digital que requiera el uso de la menor cantidad de entradas/salidas digitales

y de elementos electrónicos, pero con prestaciones suficientes para la aplicación.

Cada día son implementados controles más sofisticados, que incluyen diferentes

variables al proceso. A medida que el número de variables aumenta, es necesario
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la inclusión de más ADC, incrementando el coste de implementación. Por lo tanto,

es necesario implementar un conversor analógico digital de bajo costo escalable y

parametrizable que se ajuste a los parámetros de la aplicación y que permita su

extrapolación a diferentes familias de FPGA.

I.III. Contribución de esta tesis

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

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

El estudio y análisis de un ADC basado en el circuito one shot, donde se muestran

las ventajas y desventajas del mismo. Además se presenta un metodología para

diseñar e implementar el ADC a partir de la resolución, rango de Vin, fSampling

deseada y los parámetros de la FPGA.

El estudio y análisis del ADC basado en SAR, donde se reemplaza el conversor

digital analógico (DAC) por un modulador de ancho de pulso (PWM) y un filtro

paso bajo (LPF). Se presenta una metodología para la obtención de los parámetros

del LPF a partir de la resolución, fSampling deseada y los parámetros de la FPGA.

Se presenta una optimización en la implementación del PWM, donde se utilizan las

salidas de double data rate (DDR) para aumentar la frecuencia del PWM (fPWM),

de manera que se mejoren las prestaciones del ADC. Se modifica la metodología

para obtener los parámetros del LPF a partir de la resolución, fSampling deseada y

los parámetros de la FPGA.

Se presenta una optimización en la implementación del PWM, donde se busca

paralelizar el PWM con el objetivo de aumentar la frecuencia del PWM (fPWM).

Para esto se divide el PWM en K PWMs de N
K
-bit, cada PWM resultante con su

respectivo LPF. Se modifica la metodología de obtención de los parámetros del LPF

a partir de la resolución, fSampling deseada y los parámetros de la FPGA.

Se presenta una optimización en la implementación del PWM, donde se implementa

el PWM de ciclo de trabajo distribuido (PWM-DDC) con el objetivo de disminuir el

rizado de los LPFs y de esta manera mejorar las prestaciones del ADC. Se modifica
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la metodología de obtención de los parámetros del LPF a partir de la resolución,

fSampling deseada y los parámetros de la FPGA.

Se presenta un método generalizado para el diseño e implementación del ADC de

N-bit basado en SAR, reemplazando el DAC con el conjunto de PWM y LPFs a

partir de la resolución, fSampling deseada y los parámetros de la FPGA. Se prioriza

el coste de implementación y la mínima cantidad de salidas de la FPGA.

I.IV. Organización del escrito

El escrito está compuesto de 6 capítulos, los cuales están organizados de la siguiente

manera:

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

FPGA.

En el capítulo 2, se presenta el análisis de un ADC basado en la arquitectura SAR, donde

se reemplaza el DAC con un PWM y un LPF.

En el capítulo 3 se presenta la implementación del PWM con el double data rate (DDR)

con el fin de aumentar fPWM y mejorar las prestaciones del ADC.

En el capítulo 4 se presenta una optimización en la implementación del PWM, donde

se divide el PWM de N-bit en K PWMs de N
K
-bit, con el objetivo de aumentar fPWM y

mejorar las prestaciones del ADC.

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

el objetivo de aumentar fPWM y mejorar las prestaciones del ADC.

En el capítulo 6 se presenta una metodología sistemática para encontrar los parámetros

del LPF, para la implementación de un ADC de N-bit basado en SAR, priorizando los

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

En el capítulo 7 se presentan las conclusiones.
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1. Capítulo 1

1.1. Resumen

En este capítulo se estudia la implementación de un conversor analógico digital (ADC) a

partir de una conversión de tiempo a salida digital (TDC). Esta estrategia implementa

el ADC a partir de puertas lógicas, resistencias y condensadores, ofreciendo versatilidad

en el diseño en diferentes parámetros como el rango de tensión de entrada, frecuencia de

muestreo (fSampling), resolución etc. Será implementado en una FPGA y se analizarán las

ventajas y desventajas del diseño.

1.2. One shot ADC

Una de las estrategias de implementación de un conversor analógico digital a través de

un circuito TDC es el one shot ADC, presentada en [44]. El objetivo de esta técnica es

aprovechar el proceso de carga y descarga de un condensador a través de un circuito RC

y su combinación con puertas lógicas. El esquemático se puede apreciar en la Fig. 1.1.

VINICIO

VNOT

FPGA
Vin

Vc

+

R

C

VNOR

−

Figura 1.1: Circuito one shot

Al activar la señal de inicio, se obtiene un pulso digital en la puerta NOT cuya anchura

(Tin) depende de la tensión analógica de entrada (Vin) y de los valores R y C. A partir de la

medida de Tin se obtiene el resultado de la conversión (B). Este circuito será implementado

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

Un requisito para que el sistema funcione es que Vin sea mayor a la tensión de umbral (Vth)
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de la puerta lógica NOT [47]. Cuando esto se cumple, Tin se genera de la siguiente manera.

En estado estacionario la señal de activación (VINICIO) está en ’0’ (VOL) por lo que la

salida de la puerta lógica NOR (VNOR) es ’1’ (VOH). En este momento por el condensador

no pasa corriente debido a que está completamente cargado. En estado estacionario Vin

genera a la salida de la puerta lógica NOT (VNOT ) un ’0’.

Cuando VINICIO es ’1’, VNOR es ’0’. En este justo momento la tensión del condensador

(VC) desciende hasta Vin −∆VO, donde ∆VO = VOH − VOL. Esto hace que la salida de la

puerta NOT (VNOT ) cambie a ’1’, iniciando el Tin.

VOH

Vin

Vin − ∆VO

Vth + ∆VO

Tin

Vth

VC

VNOT

VNOR

VOH

VOL

∆VO

VOL

VINICIO

VOH

VOL

Figura 1.2: Funcionamiento gráfico del one shot ADC

Por último, el condensador empieza su proceso de carga, hasta llegar a Vth. Es aquí

donde VNOT vuelve a ’0’ finalizando Tin, provocando que VNOR cambie a ’1’. VC cambia

abruptamente a Vth + ∆VO, comenzando su proceso de descarga hasta llegar a Vin. Se
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muestran las señales VNOT , VNOR, VC y VINICIO en el proceso de conversión en la Fig. 1.2.

En la Eq. 1.1 se muestra como se rige Tin a partir de ∆VO, Vth, Vin, R y C.

Tin = RC · ln
(

∆VO
Vin − Vth

)
(1.1)

La Eq. 1.1 muestra que Tin es inversamente proporcional a Vin − Vth. Cuando Vin es

aproximadamente Vth, VC desciende hasta Vth − ∆VO por lo que toma más tiempo al

condensador cargarse hasta Vth [48], conllevando a un valor mayor de Tin. Ahora bien, en

el caso opuesto si Vin es similar a ∆VO, la tensión a la que VC desciende es más cercana a

Vth por lo que es fácilmente recuperable, haciendo que Tin sea menor.

Para evitar los valores negativos o iguales a 0 en el denominador de la Eq. 1.1 se añade a Vin

una tensión sumadora (VSumador), mediante un circuito sumador de tensión implementado

con amplificador operacional, obteniendo así la Eq. 1.2. Para hallar VSumador se debe

cumplir para todos los valores de Vin la condición mostrada en la Eq. 1.3a, debido a que es

necesario que VC sea menor a Vth para generar Tin. Si el rango de Vin va desde 0 V hasta

el fondo de escala (Vfs), Vfs se ve limitado por VSumador como se muestra en la condición

de la Eq. 1.3b.

Tin = R · C · ln
(

∆VO
Vin + VSumador − Vth

)
(1.2)

Vin + VSumador −∆VO < Vth (1.3a)

Vfs < Vth + ∆VO − VSumador (1.3b)

1.3. Simulación del ADC basado en el circuito one shot

en una FPGA

A continuación, se realiza la simulación del ADC en la FPGA Zynq 7000 de Xilinx.

Esta FPGA tiene incorporado un ADC de 12 bits de 2 canales y frecuencia de muestreo

(fSampling) de 1 MSPS (106 muestras por segundo) con un rango entre 0 V y 1 V. Teniendo
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en cuenta lo anterior se propone diseñar un ADC basado en el circuito one shot que

alcance la fSampling del ADC incluido en la FPGA.

Considerando dicha información, se obtiene el R, C y Tin máximo (TinMax) a partir de

la Eq. 1.2. El TinMax es generado cuando Vin es igual a la tensión mínima de entrada

del ADC. Se decidió implementar el circuito digital en la propia FPGA aprovechando su

versatilidad y su capacidad de procesamiento, además de utilizar la menor cantidad de

elementos externos.

Los valores de la FPGA son Vth=1.3 V, ∆VO=3.3 V, mientras que VSumador=1.3 V y

fSampling=1 MSPS por lo que TinMax=1 µs (TinMax = 1
fSampling

). Con estos valores se

obtiene R=344 Ω y C=500 pF.

Para comprobar el funcionamiento del sistema, se muestra el resultado de la simulación

del circuito con la herramienta Simscape-Simulink de Matlab, donde se ofrece una librería

que permite incluir tanto los componentes del circuito como los elementos configurados

en la FPGA. Las puertas lógicas NOR y NOT se implementan mediante LUT (Lookup

table). Las LUT permiten implementar funciones combinacionales, donde se determina la

respuesta en función del valor de las entradas. Esta es la manera en que se sintetizan las

lógicas combinacionales en la FPGA [49, 50].

Una vez el condensador vuelve a su punto inicial Vin, el sistema está a la espera de ser

iniciado nuevamente y el proceso puede ser repetido periódicamente. Este proceso se

puede apreciar en la Fig. 1.3, donde se realizó la simulación para un Vin=0 V y los valores

anteriormente mencionados.
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Figura 1.3: Comportamiento de VC y VNOT con Vin=0 V
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1.3 Simulación del ADC basado en el circuito one shot en una FPGA 24

Para observar el comportamiento del ADC basado en el circuito one shot, se muestra

el resultado de la simulación de dos valores diferentes de Vin, de manera que se aprecie

como se comporta VC en cada caso. En la Fig. 1.4 se muestra el resultado de la simulación

cuando Vin=0.5 V y Vin=0 V. Es posible ver que la caída de tensión en VC es mayor al

disminuir Vin. Dicha diferencia en VC se ve reflejada en Tin, ya que a mayor Vin menor

Tin, visualizando una relación inversamente proporcional.
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Figura 1.4: Comparación del comportamiento de VC y VNOT con diferentes valores de
Vin

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

en el circuito one shot

Una vez mostrada la simulación del comportamiento del ADC basado en el circuito one

shot con dos valores diferentes de Vin, se realiza una simulación con todos los posibles

valores de Vin a través de un barrido de tensión.

Para comparar el one shot ADC con el ADC incorporado en la FPGA Zynq-7000, se

utiliza el mismo rango de Vin, en este caso está entre 0 V y 1 V . Una vez delimitado

el rango del ADC, se genera un barrido de Vin y se obtiene Tin a partir de la Eq. 1.2,

generando así la Fig. 1.5. Se observa una clara no linealidad en los resultados obtenidos.
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Figura 1.5: Tin a partir de un barrido de Vin

El proceso de cómputo de Tin se desarrolla a continuación. Una vez generado VNOT , se

obtiene el tiempo de duración del pulso. Para esto se implementó un contador ascendente

que indique el número de cuentas que VNOT estuvo activo. Con este número de cuentas y

la frecuencia de reloj (fclk) de la FPGA es posible obtener un valor aproximado de Tin.

Una vez obtenido el número de cuentas que VNOT estuvo activo, la FPGA debe generar B a

partir de la Eq. 1.2. Si se quiere obtener B directamente desde la Eq. 1.2, es necesario que la

FPGA implemente un circuito aritmético que contiene división, calculo exponencial, suma

y resta, por lo que es complejo y tomaría varios ciclos de reloj realizar dicha operación.

Para implementarlo de forma sencilla se genera una tabla con todos los posibles valores

de B a partir de las cuentas posibles (0 : 2N − 1). El cálculo de esta tabla la realiza el

sintetizador, calculando B a partir de la Eq. 1.4. Una vez sintetizada dicha tabla, se accede

a ella según con el valor de Tin y se obtiene el B correspondiente.

Vin =
∆VO

e(
Tin
RC

)
+ Vth − VSumador

Tin =
Cuentas

fclk

(1.4)

Para comprobar el proceso de obtención teórico de B correspondiente a Vin a partir de

Tin, se realiza una simulación en Matlab del procedimiento explicado anteriormente. En
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1.3 Simulación del ADC basado en el circuito one shot en una FPGA 26

primer lugar, se generan todos los posibles valores de Vin. A partir de ellos se obtiene

el Tin correspondiente con la Eq. 1.2. Este proceso se realizará para un ADC de 8-bit

como primera aproximación, para ser comparado con el ADC de la FPGA Zynq 7000. En

primer lugar, se obtiene LSB a partir de la Eq. 1.5. LSB es la tensión necesaria en Vin

para generar un cambio en B.

LSB =
∆VO
2N

(1.5)

La Fig. 1.6 muestra la relación de B con Vin, donde se puede apreciar que B se ve afectada

por la no linealidad existente entre Vin y Tin. Para tensiones de Vin cercanas a 0 V , B

incrementa en 1 bit por cada LSB. Para tensiones cercanas a Vfs los cambios en B son

mayores a 1 para cada LSB. Cuando hay B que no son representados, se considera que el

ADC presenta missing codes.
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Figura 1.6: B obtenida a partir de barrido de Vin

Para evitar la no linealidad del one shot ADC se decide trabajar en la parte más lineal de

la curva de carga de VC . Para esto se incrementa la constante de tiempo del condensador,

permitiendo que durante Tin, VC tenga un comportamiento aproximadamente lineal. Esta

modificación permitiría que el error por la no linealidad sea menor a 1 LSB. La diferencia

se puede ver en la Fig. 1.7, donde el Tin es el mismo en los dos casos, pero se trabaja en

una zona diferente de la curva de carga de VC . Los valores utilizados para obtener la Fig.

1.7 son mostrados en la Tabla 1.1.
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Valores originales Valores modificados
TinMax 1 µs 1 µs
VSumador 1,35 V 3,5 V

∆VO 3,3 V 3,3 V
Vth 1,3 V 1,3 V
R 344 Ω 4,93 kΩ
C 500 pF 500 pF

Tabla 1.1: Características del circuito one shot para Tin = 1 µs con comportamiento
exponencial y aproximadamente lineal
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Figura 1.7: Comparación de la curva de carga de VC de comportamiento exponencial y
comportamiento aproximadamente lineal

Para lograr que la curva de carga de VC tenga un comportamiento aproximadamente lineal,

se debe modificar la constante de tiempo del condensador y/o el VSumador. Se empieza

modificando VSumador y a partir de este se modifica la constante de tiempo del condensador,

siempre en base al Tin requerido.

También se debe tener en cuenta varios aspectos para obtener los valores. En primer lugar,

para modificar el VSumador se debe considerar el rango de Vin. En el caso propuesto se

trabaja con un rango entre 0 V y 1 V . Ahora bien, una vez iniciado el proceso de conversión,

VC desciende hasta Vin +VSumador−∆VO. Para todo el rango de Vin, Vin +VSumador−∆VO

debe ser mayor a Vth, siendo el caso critico cuando Vin = Vfs.

Para escoger el VSumador se deben seguir ciertos criterios. VSumador debe ser lo más elevado

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



1.3 Simulación del ADC basado en el circuito one shot en una FPGA 28

posible para que así, VC tenga un comportamiento aproximadamente lineal. Otro criterio

explicado anteriormente, es el mostrado en la Eq. 1.3a, que indica que VSumador debe ser

mayor a Vth. Por lo tanto, el rango de Vin del ADC es otro factor a tener en cuenta en la

selección del VSumador.

Se hallan los valores VSumador = 3,5 V , R = 4,93 kΩ y C = 500 pF para un TinMax =

1 µs. A partir de un barrido de Vin se obtiene la Fig. 1.8, donde se puede apreciar

un comportamiento más lineal. Además, se observa en la Fig. 1.9 que la respuesta es

equidistante en casi la totalidad los puntos de la gráfica, en comparación con la Fig. 1.6.
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Figura 1.8: Tin a partir de barrido de Vin
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Figura 1.9: B obtenida a partir de barrido de Vin

El anterior análisis teórico fue realizado a partir de valores matemáticos ideales de
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los diferentes componentes. Ahora se realiza con la herramienta Simulink de Matlab,

la simulación de la implementación en una FPGA del ADC con los valores obtenidos

anteriormente. Los resultados de la simulación se presentan en la Fig. 1.10, donde se

observa un problema con la estrategia lineal. Una vez terminado el pulso de anchura Tin,

VC aumenta hasta ∆VO + Vth y es aquí cuando empieza su proceso de descarga hasta

llegar a Vin, su estado estacionario. El resultado esperado para Vin =0 V era Tin= 1 µs.
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Figura 1.10: VC y VNOT con error en descarga del condensador para Vin=0 V y
VSumador=3.5 V

En la Fig. 1.10 VC no alcanzó a descargarse por completo antes de iniciar la siguiente

conversión. Esto es debido a que se aumentó la constante de tiempo RC con el objetivo

de tener un comportamiento más lineal entre Tin y Vin. La siguiente conversión no sería

de Vin sino de Vin + Error, lo que conllevaría a Tin erróneos.

Para obtener una conversión sin el error presentado anteriormente, en el caso de un ADC

de 8-bit, VC debe encontrarse al 99.6% (100− 100
2N

) de descarga, de manera VC sea menor

a 1 LSB. Partiendo de la ecuación de descarga del condensador mostrada en la Eq. 1.6, se

obtiene el tiempo de descarga (tD) necesario para que la medida sea correcta. Se presenta

la Eq. 1.7 en función de N, Vth y ∆VO. Para el caso de un ADC de 8-bit, el tD debe ser

mínimo 7,0712 ·R · C para que VC sea menor a 1 LSB.

VC(t) = (Vth + ∆VO)e−
t

RC (1.6)
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tD = − ln

( 1
2N

Vth + ∆VO

)
·RC (1.7)

Para obtener la fSampling del ADC a partir de TinMax y tD se utiliza la Eq. 1.8a. También

es posible obtener fSampling a partir de los parámetros del ADC, VSumador, R, C y Vin,

además de los parámetros de la FPGA, Vth y ∆VO siguiendo la Eq. 1.8b. En el caso de

un ADC de 8-bit con un TinMax=1 µs, con R=4.93 kΩ, C=500 pF y VSumador=3.5 V, el

tiempo de descarga tD de 17.43 µs, se obtendría una fSampling=54.259 kSPS. En la Fig.

1.11 se tiene en cuenta el tD hallado.

fSampling =
1

TinMax + tD
(1.8a)

fSampling =
1

RC

1

ln

(
∆VO

(
Vth+∆VO

)
1

2N

(
Vin+VSumador−Vth

)) (1.8b)
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Figura 1.11: VC y VNOT considerando tD del condensador
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1.4. Método para obtener parámetros del ADC basado

en el circuito one shot

Para obtener cada uno de los elementos del one shot ADC se deben tener en cuenta

las características anteriormente mencionadas, como una mayor linealidad y tD del

condensador. Se debe tener claro la fSampling a la que se quiere implementar el ADC,

además del rango de Vin.

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

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

Para ejemplificar el método, se implementa un ADC de 8-bit con un rango de Vin entre 0

V y 1 V con un fSampling=1 MSPS. Los parámetros de la FPGA son Vth=1.3 V, ∆VO=3.3

V. Se obtiene VSumador=3.5 V, además de R=267 Ω con la Eq. 1.9 suponiendo C=500 pF.

Con esta información se obtiene TinMax=54.23 ns a partir de la Eq. 1.2 y tD=945.77 ns a

partir de la Eq. 1.7. En la Fig. 1.12 se muestra el comportamiento de VC y VNOT con los

valores hallados.

R =
1

C · fSampling
· 1

ln

(
∆VO

(
Vth+∆VO

)
1

2N

(
Vin+VSumador−Vth

)) (1.9)
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Figura 1.12: VC y VNOT con fSampling = 1 MSPS
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1.5. Limitaciones de la implementación one shot ADC

en una FPGA

Teniendo en cuenta que la implementación será hecha en una FPGA, se debe considerar el

factor de la fclk de la propia FPGA. En el caso de la FPGA usada como referencia se utiliza

una fclk=100 MHz, Vth=1.3V V y ∆VO=3.3 V, pero es posible realizar la implementación

sobre diferentes familias de FPGA, ajustando los valores de Vth, ∆VO y fclk.

Para un one shot ADC de 8-bit, con fSampling=1 MSPS es necesario un TinMax=54.23 ns

y tD=945.77 ns, estos valores fueron hallados en la sección 1.4. El contador implementado

debe ser capaz de realizar 2N cuentas en TinMax. Es decir, para el caso de 8-bit realizar

256 cuentas en 54.23 ns, para así generar correctamente la conversión digital. Para poder

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

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

fcounter =
256

54,23 ns
(1.10)

Además de ser una fcounter muy alta esta frecuencia varía a medida que lo hace N, puesto

que, a mayor N, tD aumenta y el tinMax disminuye, por lo que se necesitara mayor fcounter

para realizar las 2N cuentas.

En el caso de tener una fclk=100 MHz, para implementar el ADC de 8-bit es necesario un

TinMax=2.56 µs ( 2N

fclk
). Con la configuración del contador, cada ciclo de reloj incrementa

en 1 el registro que lleva las cuentas, obteniendo fcounter = fclk. Utilizando la propuesta

presentada en [51] se implementa un contador que incrementa el registro de cuentas por

flanco ascendente y descendente del reloj, de esta forma la fcounter = 2 · fclk, posibilitando

un TinMax=1.28 µs ( 2N

2·fclk
).

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

FPGA

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

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

En la Fig. 1.13 se observan los diferentes bloques de la FPGA, además de los elementos

externos del sistema. Se realiza la implementación del ADC de 8-bit, por lo que se realizan

los cálculos teniendo en cuenta las limitaciones presentadas. En primer lugar, se halla

VSumador a partir de Vfs=1 V con la Eq. 1.3a, generando así un VSumador=3.5 V. Como se

explicó en la sección 1.5 el contador debe realizar 2N cuentas en TinMax, por lo que TinMax

debe ser de 1.28 µs.

Por último se obtiene C=500 pF, R=6.2891 kΩ y tD=22.24 µs, generando con ello una

fSampling=42.518 kSPS. Se muestra en la Fig. 1.14 el B resultante, a partir de la señal

tipo rampa de Vin que va desde 0 V y 1 V.

Figura 1.13: Esquemático de la simulación del one shot ADC en Simulink-Matlab
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Figura 1.14: B de 8-bit con fSampling=42.518 kSPS

Como se ve en la Fig. 1.14 se presentan varios casos de missing code. Para encontrar
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la causa de dicho error, se realiza el cálculo teórico de los valores necesarios para que la

respuesta sea B=136 y sus adyacentes en la Tabla 1.2. A partir de B se obtuvo el valor

de Vin correspondiente, Tin se obtiene a partir de la Eq. 1.2, el numero ideal de cuentas

con fcounter= 200 MHz se obtiene dividiendo Tin por 1
fcounter

y por último se muestra el

número real de cuentas generadas en la FPGA.

En la Tabla 1.2 se distingue claramente que para los casos de B=136 y B=137 el número

de cuentas generadas por la FPGA es igual, lo que conllevaría a un error en B. Este error

es debido a la no linealidad entre el Vin y Tin que se abordó anteriormente.

B Vin(V) Tin(ns)
Contador ideal con
fcounter=200 MHz

Cuentas generadas
en la FPGA con
fcounter=200 MHz

135 0.527344 599.3309 119.8662 119
136 0.531250 594.8303 118.9661 118
137 0.535156 590.3362 118.0672 118

Tabla 1.2: B, Vin, Tin y número de cuentas posibles para un one shot con TinMax=1.28
µs

Si la relación entre Vin y Tin fuese lineal (caso ideal), la diferencia entre dos Tin generados

para dos B adyacentes, sería igual para todos los casos posibles. En la Fig. 1.15 se aprecia

que, en el caso propuesto, esta diferencia varía a lo largo de B. La Fig. 1.15 se realizó con

los valores hallados anteriormente, VSumador = 3,5 V , C = 500 pF y R = 6,2891 kΩ.
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Figura 1.15: Diferencia entre los pulsos adyacentes de un one shot ADC de 8-bit con
TinMax = 1,28 µs
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1.7. Síntesis del diseño del ADC basado en one shot

Una de las mayores ventajas del one shot ADC es su versatilidad. Si se requiere un ADC

con un número indicado de bits de resolución, sólo harían falta unas modificaciones para

que pudiese ser implementado. Además de permitir ser implementado en otra FPGA con

diferentes valores de Vth, ∆VO y fclk.

Para realizar el diseño del ADC con resolución N-bit, con los parámetros Vth, ∆VO y fclk

de la FPGA, se realiza el siguiente procedimiento.

1. En primer lugar basándose en el rango de Vin deseado se obtiene VSumador con la Eq.

1.3b.

2. A partir de fSampling deseada y el VSumador hallado, se obtienen los valores de R y C

con la Eq. 1.9.

3. Una vez sean hallados los valores de R y C, se obtiene TinMax con la Eq. 1.2 y tD

con la Eq. 1.7 . Para obtener TinMax se evalúa Tin en la Eq. 1.2 con Vin igual la

tensión mínima del ADC diseñado.

4. Al obtenerse TinMax, se debe considerar el número de cuentas posible del contador

en TinMax. Si se implementa el contador con fcounter = fclk se utiliza la Eq. 1.4. Si

se implementa con fcounter = 2 · fclk sería el doble del resultado de la Eq. 1.4. Si es

posible realizar 2N cuentas en dicho tiempo, se puede implementar con los valores

hallados. De lo contrario si no es posible realizar el total de las cuentas, se debe

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

cambios en fSampling, TinMax y tD.

La fSampling está limitada por TinMax y tD. Si estos parámetros aumentan la fSampling

disminuye. Además, si N aumenta, también lo hace TinMax y tD, por lo que la fSampling

disminuye.

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

Para ejemplificar la síntesis del diseño, se implementa un ADC de 10-bit, con un rango de

Vin entre 0 V y 1 V y una fcounter = 200 MHz. Se obtienen los valores mostrados en la
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Tabla 1.3.

fSampling 8,94 kSPS
TinMax 5,12 µs
VSumador 3,5 V

∆VO 3,3 V
Vth 1,3 V
R 25,23 kΩ
C 500 pF
tD 106,7 µs

Tabla 1.3: Características del one shot para ADC de 10 bits con fSampling = 8,94 kSPS

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

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

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

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

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

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

los cálculos en la Tabla 1.4.
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Figura 1.16: Resultado de la conversión del one shot de 10 bits con fSampling = 8,94
kSPS
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B Vin(V) Tin(µs) Contador ideal con
fcounter=200 Mhz

Cuentas generadas
en la FPGA con
fcounter=200 Mhz

338 0.3300781 3.3499 669.97 669
339 0.3310547 3.3450 669.01 669
340 0,3320313 3.3401 668.025 668

Tabla 1.4: B, Vin, Tin y número de cuentas posibles para un one shot con fSampling = 8,94
kSPS

1.8. Posibles métodos de mejora

El problema del tD que debe tener el condensador para llegar a su estado estacionario,

hace que se retarde el momento en que se realiza la siguiente conversión. Una posible

solución para dicho problema es conocer el comportamiento de VC durante la descarga,

de este modo se sabría valor de Vin + Error al momento de la siguiente conversión. Lo

anterior requeriría una precisión alta en la operación matemática del comportamiento de

VC durante la descarga, además de una mayor fclk, para obtener VC de manera exacta.

1.9. Conclusiones

En este capítulo se analiza la implementación en una FPGA de un conversor analógico

digital (ADC) a partir del circuito one shot, dónde se analizan los limites existentes

del diseño, las ventajas y desventajas de este. El ADC a partir del circuito one shot es

analizado debido a su facilidad de implementación y su bajo coste. El circuito one shot

genera un pulso en la puerta lógica NOT (VNOT ), cuya anchura (Tin) es modulada por

la tensión de entrada (Vin), a través de un circuito RC y puertas lógicas. Por lo tanto, a

partir del Tin generado se obtiene el valor digital correspondiente a la tensión de entrada

Vin .

Inicialmente se configura un contador con fcounter = fclk, esto hace TinMax sea TinMax = 2N

fclk
.

Si se configura que el contador tenga fcounter = 2 · fclk TinMax pasaría a ser TinMax = 2N

2·fclk
.

Esta reducción de TinMax permite el aumento de la fSampling del ADC.

Tin y Vin presentan una relación exponencial, por lo que es necesario modificar los

parámetros y así poder trabajar en la zona con un comportamiento más lineal de esta
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relación. Se modifica el circuito one shot, incrementando la constante de tiempo del

condensador y añadiendo un VSumador. Como ventaja se obtiene un sistema con un

comportamiento más lineal, pero como desventaja el tiempo de descarga del condensador

(tD) aumenta. Este aumento genera que la fSampling disminuya.

La versatilidad al implementar un ADC con la técnica one shot, se ve limitada por el

rango de Vin deseado y fcounter. Esto es debido a que, de ser necesario un rango de Vin más

amplio del utilizado en la sección 1.6, se estaría trabajando en una zona que se comporta

menos lineal en la curva de carga de VC , generando así muchos errores en B. Por otro

lado fcounter limita el TinMax posible, debido a que se deben realizar 2N cuentas en ese

periodo de tiempo.

Las simulaciones fueron realizadas para una FPGA de la familia Zynq 7000 con una fclk de

100 MHz. Sin embargo, este método puede ser extrapolado a diferentes familias de FPGA,

con diferentes fclk, ∆VO y Vth. Se puede implementar con el mismo método, cambiando

los parámetros al realizar los cálculos mostrados en el capítulo.
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2. Capítulo 2

2.1. Resumen

En este capítulo se propone el diseño de un conversor analógico digital (ADC) basado

en succesive aproximation register (SAR), reemplazando el conversor digital analógico

(DAC) del SAR con un modulador de ancho de pulso (PWM) y un filtro pasa bajo (LPF).

Este método permite la implementación de un ADC con elementos de bajo coste, además

de ser parametrizable y escalable. La lógica SAR será implementada en una FPGA y se

analizarán las ventajas y desventajas del diseño.

2.2. ADC basado en SAR

El ADC basado en SAR es una arquitectura implementada en tres etapas consecutivas.

La lógica SAR, un DAC y un comparador analógico. Se puede apreciar el esquemático en

la Fig. 2.1.

Logica SAR

DAC

Comparador

B

Vin

VDAC

Figura 2.1: Esquemático de un ADC basado en SAR

La lógica SAR es utilizada en aplicaciones que requieren un cómputo complicado y

velocidad de procesamiento muy alta. Por ejemplo, en [52, 53] se utiliza para realizar

operaciones matemáticas como la división de decimales o raíz cuadrada, también es usado

en el control de motores industriales [54].
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La conversión del ADC basado en SAR es un proceso que se repite periódicamente, donde

se testean diferentes valores digitales, con el objetivo de obtener la conversión digital (B)

correspondiente a la tensión analógica de entrada (Vin).

Un ejemplo del funcionamiento de la arquitectura SAR se puede apreciar en la Fig. 2.2,

donde se puede observar que la tensión de salida del conversor digital analógico (VDAC) se

acerca a Vin en base a la información obtenida por el comparador analógico.

12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34
0,0

0,1

0,2

0,3

0,4

0,5

0,6

0,7

0,8

0,9

1,0

(V
)

Iteraciones

 V
in

 V
DAC

Figura 2.2: VDAC y Vin en ADC basado en SAR de 7-bit

La idea general del ADC basado en SAR es comparar Vin con una tensión continúa

generada a partir de un número binario controlado por la lógica SAR. Esto permite

evaluar los diferentes niveles de tensión, para finalmente converger a B [55–57]. En cada

iteración se compara VDAC con Vin comenzando desde el MSB (bit más significativo),

permitiendo saber si se aumenta o disminuye VDAC en la siguiente iteración.

El procedimiento de conversión es el siguiente. La lógica SAR indica el valor que debe

tener VDAC y este se compara con Vin. Basándose en la respuesta del comparador analógico

(VComparador), la lógica SAR reescribe el valor de B.

Al inicio de la conversión, la lógica SAR inicializa todos los bits en ’0’. En la primera

iteración MSB pasa a ser ’1’, mientras el resto de los bits son ’0’. Este valor es enviado al

VDAC y se realiza la comparación. Si VComparador es ’1’ indica que Vin es mayor que VDAC ,

en caso contrario, cuando VComparador=’0’ significa que Vin es menor que VDAC .

Cuando se haya realizado la comparación, la lógica SAR escribe en MSB el resultado

de VComparador, generando un nuevo VDAC para la siguiente iteración. Una vez se haya

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

Se realiza el mismo procedimiento para cada bit hasta llegar al LSB y generar B, el

cual se obtiene almacenando el último valor generado por la lógica SAR. Una vez hecho

esto VDAC vuelve a su estado inicial con todos los bits a ’0’, a la espera de una nueva

conversión.

Para ejemplificar este procedimiento, la Fig. 2.3 muestra la conversión para Vin = 0,35 V

en un ADC de 4-bit. En la Eq. 2.1 se aprecia B obtenido teóricamente. El rango de Vin

del ADC está entre 0 V y Vfs = 1 V .

B =
Vin · 2N

Vfs
=

0,35 · 16

1
= 5,6

B = 5 = 0101

(2.1)
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Figura 2.3: VDAC y Vin para un ADC basado en SAR de 4-bit

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

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

obtiene LSB.

Se realiza una modificación en el proceso de conversión para mejorar las prestaciones del

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

Una vez iniciada la conversión MSB pasa a ser ’1’ mientras el resto de los bits continúan

en ’0’. Este primer paso es una iteración más en la conversión, por lo que se modifica la

lógica SAR de modo tal que, el estado inicial sea MSB=’1’ y el resto de los bits en ’0’.
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Esta modificación permite disminuir el número de iteraciones necesarias, debido a que

VDAC con MSB=’1’ y el resto de los bits ’0’, es el estado inicial y a su vez la primera

comparación. Esta modificación se puede apreciar en la Fig. 2.4, ahora son necesarias N

iteraciones para obtener B.
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Figura 2.4: VDAC y Vin para un ADC de 4-bit basado en SAR con modificación en el
estado inicial

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

el comportamiento de VDAC para un ADC de 8-bit.
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Figura 2.5: VDAC y Vin para un ADC basado en SAR de 8-bit
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2.2.1. DAC implementado con un LPF y un PWM

Con el objetivo de implementar un ADC con una menor cantidad de entradas de la FPGA,

se pretende reemplazar el DAC, basándose en el método presentado en [58]. Se reemplaza

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

PWM

Filtro paso bajo

DAC

VPWM

VLPF

Logica SAR

Comparator

B

Vin

VDAC

Sumador
LSB
2

d

Figura 2.6: Esquemático del ADC basado en SAR con modificación del DAC

El DAC implementado con PWM y LPF permite que se genere una tensión en la salida

del LPF (VLPF ), acorde al ciclo de trabajo (D) del PWM. D tiene el rango mostrado en

la Eq. 2.2, variando entre 0 y 1.

D =
d

2N

0 ≤ d ≤2N − 1

(2.2)

La variación de VLPF con respecto D, permite obtener el VDAC requerido por la lógica

SAR. Para obtener VDAC se debe implementar un sumador analógico con el objetivo de

seguir la Eq. 2.3, de modo que el error de conversión pase de ser ±LSB a ±1
2
LSB.

VDAC = VLPF −
LSB

2
(2.3)

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

2.4, donde VOH es la salida de la FPGA cuando el valor lógico es ’1’ y VOL cuando es ’0’.
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VOL ≤Vin < VOH

∆VO =VOH − VOL

Vfs =VOH

(2.4)

La Fig 2.7 muestra, a modo de ejemplo, el resultado de la simulación de un PWM de

3-bit con frecuencia del PWM (fPWM) de 12.5 MHz y un LPF con frecuencia de corte

(fC) de 4 MHz y orden del LPF (OLPF ) de 3. Se aprecia como varía VLPF con respecto a

D, permitiendo obtener el VDAC necesario para la lógica SAR. Es posible observar que

cada variación en VLPF es equidistante a la otra.
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Figura 2.7: VLPF para PWM de 3-bit y LPF con fC=4 MHz y OLPF=3, variando d
entre 0 y 2N − 1.

VLPF se obtiene a partir de la Eq. 2.5, donde su tensión media (VLPF ) depende de D y

∆VO. Debido a que el LPF no es ideal VLPF presenta un rizado (∆VLPF ) asociado a la

atenuación en fC y al OLPF del LPF. Para que el ADC pueda ser implementado con un

PWM y el LPF, ∆VLPF debe ser menor a LSB. Para obtener LSB utiliza la Eq. 2.6.

VLPF (t) = VLPF+∆VLPF (t)

VLPF = D ·∆VO
(2.5)
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∆VLPF ≤LSB

LSB =
∆VO
2N

(2.6)

2.2.2. Diseño e implementación del PWM

La implementación del PWM de N-bit, se realiza con una máquina de estados regida por

un contador ascendente que cuenta desde 0 hasta 2N − 1 en cada periodo del PWM. La

máquina de estados se muestra en la Fig. 2.8.

Se configura un contador que aumenta en 1 el registro de cuentas en cada flanco ascendente

del reloj. D varía entre 0 y 1, donde D = d
2N

y d varía entre 0 y 2N − 1. Para obtener la

fPWM se hace a través de la Eq. 2.7.

fPWM =
fclk
2N

(2.7)

1 0

Contador > d− 1

Contador = 0

d = 0

Contador > d− 1
Contador ≤ d− 1

Figura 2.8: Maquina de estados del PWM

Las cuentas del contador aumentan en 1 en cada flanco ascendente del reloj. Una vez el

contador alcanza 2N − 1, este vuelve a 0 y empieza un nuevo periodo del PWM. El PWM

pasa a ’1’ cuando el Contador=0 y d 6=0, y se mantiene en ’1’ hasta que el Contador=d−1.

El funcionamiento del contador ascendente que rige el PWM de 2-bit con D=2
4
se muestra

en la Fig. 2.9.
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Clk

Contador[1 : 0] 0 1 2 3 0

PWM

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

La implementación del contador ascendente se realiza a través de un circuito sumador,

N flip-flops y una máquina de estados (FSM). El contador genera ’1’ lógico en la salida

durante un periodo de reloj (TReloj), indicando que se han realizado las cuentas requeridas,

es decir cuando el contador es igual al parámetro ingresado por el usuario, que en el caso

del PWM es el valor de d. El contador es el encargado de indicarle al PWM cuando debe

cambiar de estado, es decir, cuando el Contador=d− 1. Se muestra el esquemático de la

implementación del contador en la Fig. 2.10.

Sumador

+1
Registro

Resetd

[N−1:0]

Reset

Contador
[N−1:0]

Contador+1
[N−1:0]

CLK
SalidaFSM

Reset

Figura 2.10: Esquemático de la implementación de un contador ascendente para el PWM

2.2.3. Filtro pasa bajo

Uno de los objetivos del LPF es obtener un VLPF con un ∆VLPF menor a un LSB. De

esta manera, el ∆VLPF quedaría incluido dentro del error de precisión del ADC, que es

±LSB
2

. Para lograr esto, se modifica fC y/o OLPF .

Si se requiere un ADC de 8-bit, con un PWM de ∆VO = 1 V (∆VO = VOH − VOL), es
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necesario que ∆VDAC sea menor a LSB=3.906 mV. Se debe encontrar una fC y OLPF ,

capaz de obtener dicho resultado.

Teniendo en cuenta que la fPWM es constante, cuanto menor sea fC respecto a fPWM ,

menor será ∆VLPF . Otra forma de disminuir ∆VLPF es aumentando OLPF . Cada unidad

que se aumenta OLPF , la pendiente de la atenuación aumenta asintóticamente en 20 dB
dec

.

A continuación, se analizarán las diferentes arquitecturas para la implementación del

LPF con sus respectivas ventajas y desventajas, haciendo énfasis en su respuesta

en frecuencia, atenuación y tiempo de establecimiento (tSettling). Se analizarán las

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

En primer lugar, se descartan las arquitecturas Elíptica y Chebyshev inverso, debido a que

ofrecen respuestas al escalón muy lentas con respecto al resto de arquitecturas [59, 60],

haciendo que la fSampling sea menor.

Cada iteración de la lógica SAR requiere un tSettling del DAC debido al LPF y los

componentes analógicos. Por lo tanto, en un ADC de N-bit la fSampling se obtiene según

la Eq. 2.8.

fSampling =
1

N · tSettling
(2.8)

Se analizan las arquitecturas Butterworth, Bessel y Chebyshev, las cuales presentan una

buena respuesta al escalón. En la Fig. 2.11 se muestra el diagrama de Bode normalizado

para una fC=1 Hz y OLPF=3 para cada arquitectura. Como se puede observar, el LPF

Chebyshev es el que mejor atenuación tiene, pero presenta una resonancia en su banda no

eliminada. generando un rizado en el dominio del tiempo.

Los LPFs Bessel y Butterworth presentan una respuesta de fase lineal en la banda no

eliminada, por lo que no distorsiona la señal. El Butterworth presenta mejor transición

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

Ahora se estudia la respuesta al escalón de las diferentes arquitecturas. Para esto se

utilizan las gráficas normalizadas con fC=1 Hz y OLPF=3 y se muestran en la Fig. 2.12. El

LPF Bessel tiene un tSettling menor al resto de arquitecturas, mientras el LPF Chebyshev

es el que más tarda en establecerse.
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Figura 2.12: Comparación de la respuesta al escalón de diferentes arquitecturas de LPF,
con fC=1 Hz y OLPF=3.

Como hemos observado el filtro Bessel es el LPF que tiene la transición más lenta de la

banda no eliminada a la banda eliminada, pero es el que ofrece menor tSettling [61]. Esto

lo hace ideal para ciertas aplicaciones como trasmisión digital de señales [62], transmisión

de señales de TV y procesamiento de señal de vídeo [63]. El LPF Bessel es el que ofrece

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

Los polos del LPF Bessel se localizan sobre un círculo y se distancian en su parte imaginaria
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por 2
p
, siendo p el número de polos del LPF. La distancia entre los últimos polos y el radio

del circulo es 1
p
. Se muestra en la Fig. 2.13 los polos resultantes en un LPF de OLPF=5.

Real

jw
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1
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2
p

2
p

2
p

2
p

Figura 2.13: Ubicación de los polos del LPF de arquitectura Bessel de OLPF=5

A medida que fC disminuye, el tSettling del LPF es mayor. Esto se puede observar en la

Fig. 2.14, donde se compara la respuesta al escalón de diferentes fC con un OLPF=4. Por

otra parte, al disminuir fC , ∆VLPF también disminuye [64]. Teniendo en cuenta esto se

debe escoger una fC que cumpla la Eq. 2.6, pero con el menor tSettling posible.
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Figura 2.14: Comparación de la respuesta al escalón del LPF con OLPF=4 y diferentes
fC .

Otro de los factores a tener en cuenta a la hora de diseñar e implementar el LPF es

el OLPF . Se muestra en la Fig. 2.15 la respuesta al escalón de diferentes OLPF con

fC=13 MHz. Se aprecia que a medida que el OLPF aumenta y teniendo fC constante el

tSettling es mayor. Otro inconveniente al aumentar el OLPF es el aumento del número de
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componentes al implementar el filtro, incrementando a su vez el coste del diseño y el área

de implementación.
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Figura 2.15: Comparación de la respuesta al escalón del LPF con wC = 2π · 13 · 106 rad
s

para diferentes OLPF .

Ahora bien, por cada OLPF aumentado, la pendiente de la magnitud de la respuesta en

frecuencia aumenta en 20 dB
dec

. Esto hace que ∆VLPF disminuya, permitiendo escoger una

fC que cumpla con la condición 2.6 y tenga menor tSettling

Para hallar el tSettling del LPF se utiliza la gráfica normalizada de la respuesta al escalón

presentada en la Fig. 2.16, donde se divide el eje X de la gráfica por la fC utilizada con

su correspondiente OLPF .
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Figura 2.16: Respuesta al escalón normalizado del LPF Bessel para una fC=1 Hz con
diferentes OLPF .

En la Tabla 2.1 se muestra el tSettling para cada OLPF , con el que se realizaran los cálculos

de los parámetros del LPF y el ADC. Como se explicó anteriormente, para obtener tSettling
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se divide la gráfica normalizada por fC del OLPF correspondiente, utilizando la Eq. 2.9. A

partir de la Tabla 2.1 se puede representar gráficamente fC vs. tSettliing para los diferentes

OLPF , permitiendo encontrar rápidamente el valor de tSettling para cada fC y de esta

manera encontrar los parámetros del LPF a implementar. Se muestra la gráfica de fC vs.

tSettliing para fC desde 1 Hz hasta 20 Hz en la Fig. 2.17.

tSettling =
tSettling−Normalizado

fC
(2.9)

OLPF 2 3 4 5 6 7 8 9 10
tSettling

normalizado 0.65 1.00 1.25 1.52 1.75 1.90 2.10 2.21 2.32

Tabla 2.1: tSettling normalizado del LPF con arquitectura Bessel con diferentes OLPF .
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Figura 2.17: tSettling Vs. fC para diferentes OLPF con fC desde 1 Hz hasta 20 Hz

En resumen, para la implementación del LPF se deben tener en cuenta varios factores.

En primer lugar, la condición mostrada en la Eq. 2.6. Para disminuir ∆VLPF se puede

aumentar el OLPF y/o disminuir fC . En ambos casos el tSettling es mayor. En el caso

contrario, si se aumenta fC y se disminuye el OLPF , se tendrá un tSettling menor haciendo

que el ADC tenga una mayor fSampling. Este comportamiento se resume en la Tabla 2.2.
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Parámetro tSettling ∆VLPF Coste
Mayor fC Menor Aumenta Constante

Mayor OLPF Mayor Disminuye Aumenta

Tabla 2.2: Parámetros que afectan la dinámica del LPF

2.2.4. Implementación del filtro pasa bajo

Una clasificación de los LPFs es en activos y pasivos. Los filtros pasivos son lineales y

están basados en resistencias, condensadores y bobinas. Estos filtros no dependen de una

fuente externa y son difíciles de sintonizar por lo que se descartarían debido a la necesidad

de mayor precisión [65]. Los filtros activos tienen la misma combinación de elementos que

los filtros pasivos, pero con la inclusión de un elemento activo, el amplificador operacional

(AO). Su sintonización es más simple, además que permite amplificar la señal en caso de

ser necesario [66].

Para la implementación del LPF se utilizará el circuito Sallen-Key mostrado en la Fig.

2.18. Este circuito implementa un filtro de OLPF=2 combinando dos resistencias y dos

condensadores con un AO. Para implementar un filtro de mayor OLPF se adicionan etapas

en cascada.

C2

C1

R1 R2
Amp Op

PWM

VLPF

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

Una de las ventajas de la topología Sallen-Key es su facilidad de implementación, además

de que el AO trabaja como no inversor. Esta topología es la adecuada para factores de

calidad (Q) menores a 3 [67]. La arquitectura Bessel utiliza Q<2 para OLPF menores a 10

[68].

Para una ganancia unitaria de la topología Sallen-Key se obtiene la función de transferencia

mostrada en la Eq. 2.10 y obtenida en [69], siendo wc = 2π · fC
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2.2 ADC basado en SAR 53

H(s) =
1

1 + wcC1(R1 +R2)s+ w2
cR1R2C1C2s2

(2.10)

Para diseñar el LPF con la topología Sallen-Key se deben tener en cuenta fC , OLPF y

el tipo de filtro. Teniendo en cuenta que se implementa el LPF con arquitectura Bessel,

se utiliza la Tabla 2.3. Esta tabla contiene los parámetros normalizados necesarios para

implementar el LPF [70].

OLPF Q1 fp1 Q2 fp2 Q3 fp3 Q4 fp4
2 0.577 1.274
4 0.52 1.432 0.81 1.606
6 0.51 1.607 1.02 1.908 0.61 1.692
8 0.51 1.781 1.23 2.192 0.71 1.956 0.56 1.835

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

Para implementar el LPF de OLPF=2, se utiliza la Tabla. 2.3. En esta tabla se encuentran

los polos normalizados y el valor de Q para cada OLPF . Los polos, generan la dinámica

del filtro Bessel. Con fC , fp1 (obtenido de la Tabla 2.3) y la Eq. 2.11a se obtiene el polo

deseado. Con la Eq. 2.11b y 2.11c se obtienen los componentes pasivos del filtro, siendo

R = R1 = R2

fp = fcfp1 (2.11a)

fp =
1

2πR
√
C1C2

(2.11b)

Q = 0,5

√
C2

C1

(2.11c)

Para implementar un LPF de mayor OLPF , se realiza a través de la conexión en cascada

de LPF de OLPF=2 y con los valores de la Tabla. 2.3. Por ejemplo, si se requiere un LPF

de OLPF=4, la primera etapa tendrá los valores normalizados de Q=0.52 y fp=1.432,

mientras que la segunda etapa tendrá los valores Q=0.81 y fp=1.606.
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2.2.5. Problemas prácticos de implementación de filtros

En las secciones anteriores se explicó teóricamente el comportamiento de los filtros con

valores y elementos ideales. Una vez se requiera implementar los filtros, se debe tener en

cuenta las posibles fuentes de error [71].

Los componentes pasivos son la principal fuente de errores por varias razones. La primera

es que, al realizar los cálculos matemáticos del diseño, se obtienen valores de elementos

que no están disponibles comercialmente. La forma de solventar este inconveniente está

en la combinación de elementos en serie o paralelo según sea necesario. Ahora bien, esto

último incrementaría el coste total del diseño, además de incrementar el área del circuito.

La segunda fuente de error está en la tolerancia de los elementos pasivos. Es recomendable

el uso de elementos con una tolerancia baja, de modo que la respuesta sea lo más cercana

a la ideal.

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

apreciar cómo afecta la temperatura al valor nominal del condensador.

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

En cuanto a los valores de los condensadores se debe tener en cuenta que el valor nominal

no debe ser menor a 10 pF o mayor a 10 µF [65]. En la tabla 2.4 se muestran las tecnologías

de condensadores más comunes con sus ventajas, desventajas y su absorción dieléctrica

(AD). La AD es la cantidad de energía indeseada que queda almacenada después de la

descarga del condensador. Teniendo en cuenta lo anterior y la Tabla. 2.4 , el condensador

que más se adapta a la aplicación es el NP0 cerámico.
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Tipo AD Ventajas Desventajas

Poliestireno 0.001% a 0.02% Económico
Buena estabilidad

Gran tamaño
Alta inductancia
Baja disponibilidad

Polipropileno 0.001% a 0.02% Económico
Buena estabilidad

Gran tamaño
Alta inductancia

NP0 cerámico <0.1%
Económico
Tamaño pequeño
Buena estabilidad

Valor máximo (10 nF)

Electrolítico Muy alta
Rango de valores
Altas corrientes
Altas tensiones

Fugas altas
Polarización
Poca estabilidad
Poca precisión

Tabla 2.4: Comparativa de diferentes tipos de condensadores.

Los valores de las resistencias también deben escogerse con cuidado, ya que si se utilizan

valores menores a 100 Ω aumentaría la corriente y se disiparía más potencia. Por otra

parte, con valores mayores a 1 MΩ es más propenso a capacidades parásitas [72].

El AO del filtro Sallen-Key es considerado ideal al diseñar el filtro. Tiene ganancia infinita,

impedancia de salida cero e impedancia de entrada infinita [73]. La característica más

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

Los AO incorporan de fabrica un condensador para evitar las oscilaciones indeseadas en

la salida [74]. Lo anterior genera que al haber retroalimentación negativa la respuesta del

AO sea un LPF de OLPF=1.

En [75] se dan unos parámetros de diseño que permiten escoger correctamente el AO

dependiendo del diseño. En primer lugar, se debe escoger la topología de la implementación

del LPF, en este caso Sallen-Key. Además, se debe conocer fC y la ganancia el LPF, en

este caso ganancia unitaria. Por último, es necesario Q del LPF. Si Q>1 se utiliza la Eq.

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

El GBP (gain bandwidth product) es el producto del ancho de banda del AO y la ganancia

a la cual amplificará el mismo. El valor encontrado en la Eq. 2.12a y 2.12b es el GBP

mínimo que debe tener el AO para la implementación del LPF.

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



2.2 ADC basado en SAR 56

GBP = 100 ·Gain · fC ∗Q3 (2.12a)

GBP = 100 ·Gain · fC (2.12b)

Los AO que están diseñados como LPF de OLPF=1, tienen GBP independiente de la

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

2.2.6. Análisis en frecuencia del PWM

De manera ideal cuando la salida del PWM se conecta al LPF, se espera obtener una señal

continua a la salida del LPF. Sin embargo, lo que se obtiene es un ∆VLPF superpuesto a

una señal continua, como se muestra en la Fig. 2.20. Para analizar dicho comportamiento,

se hace a través de la transformada de Fourier.
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Figura 2.20: VPWM y VLPF utilizando un LPF Bessel con fC=200 kHz, OLPF=3,
fCLK=100 MHz, PWM de 8-bit y D = 128

256

La serie de Fourier permite representar cualquier señal periódica como una serie de sumas

de armónicos a diferentes frecuencias de la forma mostrada en la Eq. 2.13. El PWM se

analiza como una señal cuadrada periódica, siendo A0 la componente continua de la señal,

An y Bn son los coeficientes de la serie de Fourier [77, 78]. Los coeficientes son hallados
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con la Eq. 2.14 y la representación de la serie Fourier de la señal se muestra en la Eq. 2.15,

donde D varía entre 0 y 1, siendo ∆VO la amplitud de la señal del PWM.

f(t) = A0 +
∞∑
n=1

An cos(
2nπt

T
) +Bn sin(

2nπt

T
) (2.13)

A0 =
1

2T

∫ T

−T
f(t)dt

Bn =
1

T

∫ T

−T
f(t) · sin(

2nπt

T
) · dt

An =
1

T

∫ T

−T
f(t) · cos(

2nπt

T
) · dt

(2.14)

A0 = D ·∆VO =
d

2N
·∆VO

Bn = 0

An = 2 · ∆VO
nπ

[
sin
(
nπD

)] (2.15)

Teniendo en cuenta que ∆VO = VOH − VOL, se obtiene que el valor medio de VLPF es

∆VO ·D, con un rizado representado por los armónicos de orden superior a 1.

A partir de los componentes armónicos de la representación de Fourier del PWM (gn(t))

mostrada en la Eq. 2.16, se pretende obtener el D que produce el máximo ∆VLPF .

gn(t) = An · cos(
2nπt

T
) (2.16)

La energía contenida en una señal coseno es proporcional al cuadrado de la señal [79]. Por

lo tanto, para obtener la máxima energía, se deriva parcialmente gn(t) con respecto a D y

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

∂

∂D
(g2
n(t)) = 0 (2.17)

2 · An cos2(
2nπt

T
) · ∂(An)

∂D
= 0 (2.18)

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

afecta al ∆VLPF [80].

Primero se iguala el término 2 · An, como se muestra en la Eq. 2.19 y se obtiene D=[0,1].

Cuando D = 0 y D = 1 el VPWM es constante en VOL y VOH respectivamente, por lo que

no se genera ∆VLPF .

2 · An = 0

2 ·∆VO
1

nπ
· [sin(nπD)− sin(2nπ(1− D

2
))] = 0

(2.19)

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

Eq. 2.20, se obtiene que D = 1
2
es el ciclo de trabajo donde se produce la máxima energía.

Este resultado indica que si se cumple la condición de la Eq. 2.6 para un D = 1
2
, lo será

para el resto de D.

∂

∂D
(An) = 0

cos(nπD) + cos(2nπ − nπD) = 0

(2.20)

Al evaluar D = 1
2
en la Eq. 2.15, se obtiene la Eq. 2.21, donde A1(max) es la amplitud

máxima generada por el primer armónico, el cual es el armónico más significativo para

∆VLPF .

A1(max) = 2 · ∆VO
π

[
sin
(π

2

)]
= 2 · ∆VO

π
(2.21)

El ∆VLPF generado a la salida del LPF, se obtiene filtrando el primer armónico mostrado

en la Eq. 2.22 a partir de la Eq. 2.21, donde ALPF representa la ganancia en magnitud de

fPWM . Por lo tanto, utilizando la Eq. 2.6 y Eq. 2.21, se genera en la Eq. 2.23 el límite

para la ganancia de la magnitud del LPF a fPWM .

∆VLPF > ALPF (fPWM) · 4(
∆VO
π

) (2.22)

ALPF (max) <
π

4
· 1

2N
(2.23)
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2.2.7. Obtención de los parámetros del LPF para un ADC de

N-bits basado en SAR

Después de estudiar los efectos de los parámetros que afectan el comportamiento del LPF,

se busca un método para obtener fC y el OLPF , a partir de las caracteristicas del ADC. Se

presenta en la Fig. 2.21 el esquemático de la respuesta en frecuencia del LPF, indicando

los parámetros necesarios para encontrar fC .
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Figura 2.21: Esquemático de la magnitud de la respuesta en frecuencia del LPF

En primer lugar, con la Eq. 2.24 se computa el límite máximo para la ganancia del primer

armónico del PWM, a partir de la Eq. 2.23 en escala logarítmica. En la Eq. 2.25 se

presenta la salida del PWM filtrada con respecto a fclk, fC y OLPF .

ALPF (max) = 20 · log10

(
π

4
· 1

2N

)
(2.24)

ALPF (fPWM) = −20 ·OLPF · log10

(
fPWM

fC

)
= −20 ·OLPF · log10

(
fclk

2N · fC

)
(2.25)

Para que ∆VLPF sea menor a LSB se debe cumplir que ALPF (fPWM) < ALPF (max). Se

combinan la Eq. 2.24 y 2.25 para generar la Eq. 2.26. Esta ecuación permite encontrar

una serie fC y OLPF que satisfaga la atenuación requerida. El tSettling depende de fC y

OLPF , por lo tanto, la solución deseada es que, con el mínimo OLPF se encuentre una fC

que la fSampling requiera.
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−OLPF · log10

(
fclk

2N · fC

)
< log10

(
π

4
· 1

2N

)

(
fC
fclk

)
<

OLPF
√
π

2

(
2+N+N·OLPF

OLPF

) (2.26)

Para ejemplificar el procedimiento, se diseña el LPF para un ADC de 6-bit, con los

parámetros de la FPGA en fclk=100 MHz y ∆VO=1 V. Se obtiene LSB=15.625 mV a

partir de la Eq. 2.6, fPWM=1.56 MHz a partir de la Eq. 2.7 y ALPF=-38.22 dB aplicando

la Eq. 2.24. A partir de la Eq. 2.26 se obtiene fC para diferentes OLPF y se muestran en

la Tabla 2.5. Además, se muestra la respuesta en frecuencia de los LPF hallados en la Fig.

2.22, donde es posible observar la atenuación en decibeles del LPF para fPWM .

OLPF fC
tSettling del

LPF.
tConversion del

ADC fSampling

OLPF=2 173.091 kHz 3.75 µs 22.53 µs 44.4 kSPS
OLPF=3 360.404 kHz 2.77 µs 16.65 µs 60.1 kSPS
OLPF=4 520.052 kHz 2.40 µs 14.42 µs 69.3 kSPS

Tabla 2.5: OLPF , fC , tSettling del LPF, tConversion y fSampling, para la implementación de
un ADC de 6-bit

En la Fig. 2.22 se muestra la respuesta en frecuencia de los LPFs con las características

de la Tabla 2.5, donde se aprecia que la intersección de los LPFs, es el ALPF hallado

anteriormente.
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Figura 2.22: Magnitud de la respuesta en frecuencia del LPF con diferentes OLPF
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2.2 ADC basado en SAR 61

Con los parámetros de los LPFs de la Tabla 2.5 se obtiene las respuestas al escalón y se

muestran en la Fig. 2.23. Se puede apreciar que ∆VLPF es igual para cada LPF, debido a

que se trabaja con la misma ALPF .

Como se explicó anteriormente, si se mantiene el valor de fC y se aumenta OLPF el tSettling

aumenta. Pero de acuerdo a la Fig. 2.23 a medida que OLPF aumenta, es posible obtener

una fC que satisfaga la Eq. 2.6 y genere un menor tSettling. Lo anterior es debido a que el

incremento del tSettling al aumentar OLPF , se ve compensado y mejorado por el aumento

de la fC , obteniéndose un menor tSettling. El menor tSettling de la Fig. 2.23 es el LPF con

OLPF=4 y fC=520.052 kHz.
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Figura 2.23: Respuesta al escalón de los LPFs con fC y OLPF hallados

Lo anterior permite gran versatilidad en la implementación. Si se requiere una mayor

fSampling del ADC, se implementa el LPF con un mayor OLPF , que a su vez incrementaría

el coste. Por el contrario, si la aplicación no requiere una fSampling alta, podría usarse una

implementación más económica.

Otro punto a tener en cuenta es la fase del LPF. En la Fig. 2.24 se aprecia como varía la

fase de la respuesta. Para el OLPF=2 hay un desfase respecto al PWM de aproximadamente

de 180◦, 270◦ para el OLPF=3 y 360◦ para el OLPF=4. La variación en la fase de la señal

no afecta a la hora de implementar el DAC con un PWM y un LPF.
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Figura 2.24: Fase y respuesta al escalón de los diferentes LPF con fC y OLPF hallados

2.2.8. Rizado en estado estacionario

Una vez obtenido el D crítico, se procede a encontrar fC y OLPF que cumpla con la

condición de la Eq. 2.6, con el menor tSettling posible. Para esto se usará el método explicado

en la sección 2.2.7. Una vez se obtenga fC y OLPF , se debe comprobar el ∆VDAC para el

D crítico y de ser necesario realizar ajustes para cumplir con la condición de la Eq. 2.6.

Cabe recordar que al aumentar fC el tSettling del LPF es menor, pero presenta un mayor

∆VDAC . También se debe tener en cuenta que al aumentar el OLPF ∆VDAC disminuye,

pero el tSettling es mayor y el coste aumenta. En caso de una mala selección de fC , se

presentarían errores como el que se muestra en la Fig. 2.25, donde no se cumple la Eq. 2.6.
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Figura 2.25: VDAC de fC=60 kHz, OLPF=3 con ciclos de trabajo de 128
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2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 63

En la Fig. 2.26 se escogen dos fC que cumplen con la condición de la Eq.2.6, para un ADC

de 8-bit con ∆VO=1 V, LSB=3.906 mV. La diferencia radica en que se escogió una fC

que genera un ∆VDAC menor, pero que produce un tSettling más lento, es decir existe una

relación de compromiso entre reducir ∆VDAC y reducir tSettling. A la hora de diseñar el

ADC se debe tener en cuenta lo anterior, donde debe existir un equilibrio entre el tSettling

y ∆VDAC , para encontrar un OLPF y fC que cumplan con la condición de la Eq. 2.6 y

permita mayor fSampling.
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D = 128

256

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

Para validar el método de obtención de los parámetros del LPF para implementar el

ADC en una FPGA, se utilizará una FPGA de la familia Zynq 7000 de Xilinx, con

fclk=100 MHz y ∆VO=3.3 V. Se pretende diseñar un ADC con una fSampling=8 KSPS

a modo de ejemplo. El ADC puede ser implementado en FPGAs de diferentes familias

y diferentes características, siguiendo el mismo procedimiento. Teniendo en cuenta lo

anterior se propone diseñar un ADC basado en SAR donde el DAC sea implementado con

PWM y LPF.

Esta implementación se realizará con un ADC de 8-bit como primera aproximación. Para

la implementación se deben tener claros los parámetros del ADC y la FPGA. En este

caso, los parámetros mostrados en la Tabla. 2.6. El ∆VO y fclk dependen de la FPGA,

mientras que fPWM depende del número de bits y de la fclk.
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2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 64

Parámetros Valor
∆VO 3.3 V
N 8

LSB 12.89 mV
fSampling 8 KSPS
fclk 100 MHz
fPWM 390.625 kHz

Tabla 2.6: Parámetros para la implementación del ADC de 8-bit .

Una vez se tengan claras las características del ADC y con el método explicado en la

sección 2.2.7 se obtiene fC para diferentes OLPF . Los resultados se muestran en la Tabla.

2.7. En la Fig. 2.27a se puede observar gráficamente el comportamiento de los LPF hallados,

donde se muestra como varía el tSettling con respecto a fC para cada OLPF . Se observa

como al aumentar el OLPF la fC hallada también aumenta, por lo que tSettling disminuye.

Los puntos seleccionados en la Fig. 2.27a para cada OLPF indican la fC máxima hallada,

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

OLPF fC
tSettling del

LPF.
tConversion del

ADC fSampling

2 21.64 kHz 30.04 µs 240.3 µs 4.16 kSPS
3 56.76 kHz 17.62 µs 140.9 µs 7.10 kSPS
4 91.93 kHz 13.60 µs 108.8 µs 9.19 kSPS
5 122.8 KHz 12.38 µs 99.04 µs 10.1 kSPS
6 148.9 kHz 11.75 µs 94.02 µs 10.6 kSPS

Tabla 2.7: OLPF , fC , tSettling del LPF, tConversion y fSampling, para la implementación de
un ADC de 8-bit.

Ahora bien, otra forma de presentar los resultados se muestra en la Fig. 2.27b, donde se

muestra directamente la fSampling obtenida para cada fC con diferentes OLPF . De esta

forma se obtiene gráficamente las posibles soluciones para la implementación del ADC.

La línea morada indica el punto en donde la fSampling es igual a la deseada, por encima

de esta línea también sería posible su implementación. Por otro lado, también hay una

fSampling máxima que se puede alcanzar con cada OLPF , esta viene limitada por el LSB.

Teniendo en cuenta lo anterior en cada OLPF se señala este límite máximo.

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

LPF y PWM en cualquier FPGA. Los resultados mostrados en al Fig. 2.27a y 2.27b están
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2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 65

normalizados para fCLK=100 MHz, por lo que es posible obtener los parámetros para

otras fCLK multiplicando por un factor R, representado en la Eq. 2.27.

R =
fclk

100MHz
(2.27)
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Figura 2.27: Parámetros del LPF con diferentes OLPF implementando un ADC de 8-bit
con fSampling = 8 kSPS y normalizado a fclk = 100 MHz.

Basándose en la Tabla. 2.7 se escoge OLPF=4 y fC=91.93 kHz para realizar la

implementación. Esta combinación cumple con el tSettling necesario para obtener una

fSampling=8 KSPS. También era posible escoger OLPF más altos, pero el coste de

implementación aumenta sin necesidad alguna. La implementación del LPF Bessel, se

realizó por medio de la Tabla 2.3, la Tabla normalizada de Bessel, siendo el punto de

partida para el diseño [81]. Después de realizar el cálculo de los elementos del LPF como

se indica en la sección 2.2.4, se implementa el LPF de OLPF=4 como se muestra en la Fig.

2.28, donde se implementa mediante dos LPF de OLPF=2 conectados en cascada.

El amplificador operacional utilizado en la implementación de los LPFs es el LT1364 de

Analog Devices. Este AO tiene un ancho de banda suficiente para el LPF implementado.

Además, su slew rate es suficiente para generar la respuesta adecuada.
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PWM
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Figura 2.28: Implementación del LPF de fC=91.93 kHz y OLPF=4

Se realiza la simulación del ADC en Simulink-Matlab con la herramienta System Generator

de Xilinx. Esta herramienta permite la simulación de los elementos implementados en

VHDL como el contador, PWM y lógica SAR, además de los modelos Simulink-Matlab

del LPF, sumador y el comparador analógico. En la Fig. 2.29 se muestra el esquemático

de la simulación del ADC. Como se explicó anteriormente, para obtener VDAC se resta a

VLPF el equivalente a 1
2
LSB, de modo que el error de conversión pase de ±1 LSB, a ser

±1
2
LSB.
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Figura 2.29: Esquemático de la simulación del ADC basado en SAR en una FPGA

El funcionamiento de los bloques implementados en la FPGA se explica a continuación. En

primer lugar, el usuario indica el número de bits y el tSettling del LPF. Con esta información

se configura el contador (Activación ADC), la lógica SAR y el PWM. El contador es el

encargado de iniciar la conversión, además de generar un pulso cuando el tSettling del LPF

haya pasado. El proceso es el siguiente, ’Activación ADC’ inicia la conversión mediante
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2.3 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM y LPF 67

un pulso. Este primer pulso le indica a la lógica SAR que debe leer VComparador, donde se

compara VDAC y Vin. La lógica SAR basándose en VComparador genera el d correspondiente

y este es enviado al PWM. El PWM con el d recibido y el LPF generan VDAC .

El contador inicia la cuenta nuevamente después de haber generado el primer pulso.

Una vez termine la nueva cuenta, se genera un pulso nuevamente y se realiza todo el

procedimiento explicado para la evaluación del siguiente bit. Cuando hayan sido evaluados

todos los bits, la lógica SAR generará B, guardando el último valor de VDAC .

En la Fig. 2.30 se observa el procedimiento para un ADC de 8-bit, donde el usuario indica

el tSettling necesario para cada bit (15 µs). En la sección 2.2 se explicó que VDAC inicia

con el bit más significativo en ’1’ y el resto en ’0’. Para un rango de Vin del ADC entre 0

V y 3.3 V, se inicia en 1.65 V.
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Figura 2.30: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC

Para observar B para cada posible valor de Vin, se genera una rampa de valores de Vin

desde 0 V hasta 3.3 V, con una pendiente tal que, incremente menos de un LSB en el

tiempo de conversión del ADC (tConversion). En la Fig. 2.31 se observa como B es generada

de manera correcta.
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Figura 2.31: B obtenida a partir de Vin

En la Fig. 2.32a se muestra el error de monotonicidad generado por una mala selección de

fC . Se utilizó una fC con un menor tSettling pero que no cumplió con la condición de la

Eq. 2.6. El error de Missing code se apreciar en la Fig. 2.32b, el cual es generado por una

selección errónea del tSettling del LPF. Es decir, se realizó la comparación entre VDAC y

Vin cuando VLPF aún no estaba estabilizado.
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Figura 2.32: Errores causados por mala selección de parámetros
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2.4. Síntesis del diseño del ADC basado en SAR

Una de las mayores ventajas del ADC basado con SAR, con el DAC implementado con

PWM y LPF es su versatilidad. Si se requiere un ADC de N-bit, sólo es necesario unas

modificaciones en el diseño para ser implementado. Para realizar el diseño de un ADC de

N-bit, es necesario conocer ∆VO y fclk de la FPGA y realizar el procedimiento presentado a

continuación. Hay que tener en cuenta que el diseño puede ser implementado en diferentes

familias de FPGA con distintos valores de ∆VO y fclk.

1. En primer lugar, a partir de la fSampling, N y la Eq. 2.8 se obtiene tSettling. Además,

a partir de la Eq. 2.6 se obtiene LSB.

2. Una vez obtenidos LSB y tSettling, el siguiente paso es encontrar fC del LPF a partir

de OLPF y la Eq. 2.26, con el método presentado en la sección 2.2.7. Es posible hallar

fC para diferentes OLPF , donde tSettling disminuye a medida que OLPF aumenta.

Como desventaja, al aumentar OLPF el coste del diseño incrementa.

3. Con los fC hallados a partir de los OLPF , se debe encontrar el tSettling de cada LPF.

Para esto se utiliza la gráfica normalizada de la respuesta al escalón de la Fig. 2.16,

la Tabla 2.1 o fC vs. tSettling de la Fig. 2.17. Una vez se encuentre los tSettling de los

LPF hallados, se debe comparar con el tSettling necesario para cumplir con fSampling.

4. Una vez escogido que LPF adecuado, el siguiente paso es implementar VDAC a partir

de un sumador analógico y la Eq. 2.3. Esta tensión será comparada con Vin.

5. Por último se escogen los elementos para la implementación del sumador, el LPF y

el comparador. Se deben tener en cuenta las limitaciones explicadas en la sección

2.2.5 al escoger el AO, las resistencias, condensadores y el tiempo de respuesta del

comparador.

6. A medida que N aumenta, fPWM y LSB disminuyen. Esto hace que fC deba alejarse

más respecto de fPWM para poder cumplir con la condición de la Eq. 2.6, aumentando

tSettling y disminuyendo fSampling. Esto hace que sea necesario aumentar OLPF para

encontrar una fC que cumpla con fSampling y tSettling.
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2.5. ADC de 10-bit basado en SAR con PWM y LPF

Para ejemplificar la versatilidad del diseño. se realiza el diseño de un ADC de 10-bit

con una fSampling=8 KSPS, como el diseño realizado en la sección 2.3. Hay que tener en

cuenta que, fPWM ha disminuido en factor de 4 con respecto al ADC de 8-bit, debido a

que fPWM pasó de ser fclk
28

a fclk
210

. Para la implementación del ADC de 10-bit, se seguirá el

procedimiento explicado en la sección 2.4.

1. En primer lugar a partir de fSamplig y la Eq. 2.8 se obtiene tSettling, además se obtiene

LSB a partir de la Eq. 2.6.

LSB ≤ 3,2227mV

tSettling ≤ 12,5µs

2. A continuación se halla fC para diferentes OLPF y se muestran en la Tabla 2.8.

OLPF fC
tSettling del

LPF.
tConversion del

ADC fSampling

2 2.70 kHz 240 µs 2.40 ms 416 SPS
3 8.94 kHz 112 µs 1.12 ms 894 SPS
4 16.25 kHz 76.9 µs 769 µs 1.30 kSPS
5 23.26 KHz 65.3 µs 653 µs 1.53 kSPS
6 29.55 kHz 59.2 µs 592 µs 1.69 kSPS

Tabla 2.8: OLPF , fC , tSettling del LPF, tConversion y fSampling, para la implementación de
un ADC de 10-bit.

3. Como se puede apreciar en la Tabla 2.8 con los OLPF=2 hasta OLPF=6 no se pudo

obtener un tSettling menor al necesario, por lo que se debe continuar aumentando el

OLPF con el objetivo de alcanzar los parámetros requeridos del LPF.

OLPF fC
tSettling del

LPF.
tConversion del

ADC fSampling

7 35.048 kHz 54.2 µs 542 µs 1.84 kSPS
8 39.838 kHz 52.7 µs 527 µs 1.90 kSPS
9 44.011 kHz 50.2 µs 502 µs 1.99 kSPS
10 47.662 KHz 48.7 µs 487 µs 2.05 kSPS

Tabla 2.9: OLPF , fC , tSettling del LPF, tConversion y fSampling, para la implementación de
un ADC de 10-bit.
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4. Como se puede apreciar en la Tabla 2.9 con los OLPF=7 hasta OLPF=10 tampoco

fue posible obtener el tSettling necesario. Es aquí donde el usuario debe escoger si

se disminuye N o fSampling para el ADC. También es posible modificar la forma de

implementación del PWM, pero que será tratado en posteriores capítulos.

5. Se escogerá una fSampling=1 KSPS para ejemplificar el procedimiento de diseño e

implementación, tanto del LPF como de la lógica SAR. En primer lugar, a partir

de la Tabla 2.8 se obtiene la Fig. 2.33. Como se puede apreciar tanto graficamente

como en la Tabla 2.8, solo es posible implementar el ADC de 10-bit con OLPF=4 o

mayor.
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Figura 2.33: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
10-bit con fSampling=1 kSPS normalizado a fCLK=100 MHz.

6. Se implementa el ADC con un LPF con fC=16.25 kHz y OLPF=4 y se simula

su comportamiento en la Fig. 2.34. Cuando se inicia la conversión, con la señal

Activación conversión, se realizan las 10 iteraciones mostradas en la Fig. 2.34 para

obtener B.
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Figura 2.34: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC

7. El LPF será implementado con la configuración Sallen-Key, utilizando 2 LPFs

de OLPF=2 en cascada para implementar el LPF con OLPF=4, como se explicó

anteriormente en la sección 2.2.4.

8. Por último, para obtener la Fig. 2.35, se almacena el último valor de VDAC de cada

conversión para obtener B. Una vez obtenido B, este es comparado con la entrada

Vin. Se puede observar que la conversión es correcta para cada posible valor de B.
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Figura 2.35: B obtenida a partir de Vin
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2.6. Conclusiones

En este capítulo se analiza la implementación de un conversor analógico digital (ADC)

basado en la lógica SAR, donde se reemplaza el conversor digital analógico (DAC) por la

combinación de un modulador de anchura de pulsos (PWM) y un filtro pasa bajo (LPF).

Se busca encontrar los límites del diseño, además de sus ventajas y desventajas.

Se estudió el efecto que tiene la frecuencia de corte (fC) y el orden (OLPF ) en la respuesta

al escalón del LPF. A mayor fC el tiempo de establecimiento del LPF (tSettling) es menor,

pero el rizado (∆VLPF ) es mayor. Esto indica que hay una relación de compromiso entre

tSettling y cumplir con la condición de la Eq. 2.6. En el caso del OLPF , a mayor OLPF ∆VLPF

disminuye, pero el tSettling es mayor. Por último, a mayor OLPF el coste de implementación

aumenta.

Se estudia un método que permita encontrar fC y OLPF que cumplan con la condición

de la Eq. 2.6. Para esto, se parte del análisis en frecuencia del PWM y el LPF con el

objetivo de hallar una expresión generalizada, donde a partir de LSB, N, fCLK y OLPF se

encuentre la fC que cumpla con dicha condición.

Al variar OLPF , la fC del LPF varía con el objetivo de cumplir con la condición de la Eq.

2.6. Esto último, da la posibilidad de encontrar múltiples soluciones, que dan versatilidad

al usuario. Si la aplicación requiere mayor fSampling se escoge un OLPF alto, que a su

vez incrementa el coste de implementación. En caso contrario, si la aplicación permite

fSampling más pequeña, es posible disminuir costes de implementación.

Se presenta en método sistemático para la implementación de un ADC sobre FPGA para

diferentes resoluciones basado en la lógica SAR, reemplazando el DAC por un PWM y un

LPF. Esto fue posible gracias a la versatilidad que presenta el diseño. Para implementar un

ADC de diferente resolución, se realizan cambios en el PWM, como también en fC y OLPF

del LPF. El ADC puede ser implementado en una FPGA con distintos valores de ∆VO y

fclk, sólo sería necesario realizar los cálculos explicados con estos nuevos parámetros.
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3. Capítulo 3

3.1. Resumen

En este capítulo se estudia la forma de disminuir el rizado del conversor digital analógico

(∆VDAC) aumentando la frecuencia del PWM (fPWM ), sacando provecho al "double data

rate"(DDR) incorporado en la FPGA. De este modo es posible mejorar las prestaciones

del conversor analógico digital (ADC) basado en succesive aproximation register (SAR) .

3.2. Diseño de un PWM por doble flanco de reloj

En el capítulo 2 se explicó el diseño de un PWM de N-bit regido por un contador

ascendente. El contador en el capítulo 2 incrementa en 1 el registro de cuentas en cada

flanco ascendente del reloj, por lo que la fcounter = fclk. Se define D para cada periodo del

PWM en la Eq. 2.2 del capítulo 2.

En [82, 83] se utiliza un sistema de adquisición de datos basado en ’double data rate’

(DDR). Para esto se utiliza un registro dedicado ’Output DDR’ (ODDR) de la FPGA

para implementar salidas DDR [51, 84], disminuyendo el tiempo de propagación de la

señal hasta la salida. Esto significa que los datos son adquiridos y procesados a mayor

velocidad, por lo que es posible utilizar flip-flop de flanco ascendente y descendente del

reloj para controlar la salida del PWM.

Teniendo en cuenta lo anterior, para implementar el PWM con DDR (PWM-DDR) se

modifica el registro que lleva las cuentas del contador con el flanco ascendente y descendente

del reloj, obteniéndose la fcounter = 2 · fclk. El requisito para que esto sea posible, es que la

FPGA cuente con entradas y salidas DDR, como también flip-flops de flanco ascendente y

descendente del reloj. Para obtener la frecuencia del PWM-DDR (fPWM−DDR) se utiliza

la Eq. 3.1.

fPWM−DDR =
2 · fclk

2N
(3.1)

El contador, como se muestra en la Eq. 2.2, cuenta desde 0 hasta 2N − 1 y el registro de
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3.2 Diseño de un PWM por doble flanco de reloj 75

las cuentas se lleva en un vector de N-bit de tipo standard logic. Para implementar el

contador, el bit menos significativo será regido por los dos flancos del reloj, mientras el

resto del vector será regido por el flanco ascendente del reloj. En la Fig. 3.1 se muestra el

comportamiento del contador para un PWM-DDR de 3-bit, donde LSB es el bit menos

significativo y CMSB el contador con el resto de los bits.

Clk

CMSB [2 : 1] 0 1 2 3 0

LSB 0 1 0 0 0 01 1 1 1

0 1 2 4 6 03 5 7 1Contador[2 : 0]

Figura 3.1: Contador de 3-bit implementado para el PWM-DDR

Al utilizando el PWM-DDR y el PWM en un mismo LPF, se puede apreciar que con el

PWM-DDR el ∆VLPF es menor. Esto es debido a que la fC del LPF se aleja más de la

fPWM−DDR que de la fPWM , aumentando la atenuación del LPF. Para implementar el

contador ascendente en la FPGA se realiza a través de un circuito sumador, una máquina

de estados y flip-flops tanto ascendentes como descendentes. Al igual que con el contador

ascendente implementado en el capítulo 2, el contador implementado con flip-flop de

flanco ascendente y descendente de reloj, genera a la salida "1"de duración de 1
fclk

cuando

Contador = d− 1. Se muestra el esquemático de la implementación de un contador de

N-bit en la Fig. 3.2.

+1
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d
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Reset

CLK
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Register
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Contador
[N−1:0]

Contador+1
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Contador
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Reset

FSM ODDR

Reset

[N−1:0]
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Figura 3.2: Esquemático de la implementación de un contador de N-bit
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En la Fig. 3.3 se presenta VLPF de un LPF con fC =70 kHz y OLPF=4 para un PWM

con fPWM =100 kHz y un PWM-DDR con fPWM−DDR =200 kHz. Al obtener un menor

∆VLPF con el PWM-DDR, es posible aumentar la fC que cumpla con la condición de la

Eq. 2.6 y con un tSettling menor, aumentando fSampling.
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Figura 3.3: Comparación de los VLPF con fC=70 kHz, OLPF=4 y D = 1
2
con un PWM

con fPWM=100 kHz y PWM-DDR con fPWM=200 kHz

3.3. Obtención parámetros del LPF

En el capítulo 2 se ejemplificó la obtención de los parámetros fC y OLPF para un ADC

de 6-bit, teniendo ∆VO=1 V y fclk=100 MHz en la FPGA. Se modifica la expresión 2.26

del capítulo 2 y se obtiene la Eq. 3.2.

−OLPF · log10

(
fPWM−DDR

fC

)
< log10

(
π

4
· 1

2N

)

(
fC
fclk

)
<

2 · OLPF
√
π

2

(
2+N+N·OLPF

OLPF

) (3.2)

Se genera fPWM−DDR=3.125 MHz a partir de la Eq. 3.1 y LSB=15.625 mV a partir de

las Eq. 2.6 del capítulo 2, para luego obtener los parámetros del LPF con la Eq. 3.2. Para

comparar con los valores hallados en la sección 2.2.7 del capítulo 2, se obtiene la Tabla.

3.1, donde se puede apreciar que para un mismo OLPF , el aumento de fPWM−DDR con
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3.4 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-DDR y LPF 77

respecto a fPWM permite escoger una fC con menor tSettling. En la Fig. 3.4 se muestra

la respuesta al escalón de los valores hallados y mostrado en la Tabla. 3.1. También se

presenta en la Tabla 3.1 el número de resistencias, condensadores y AO necesarios para la

implementación del LPF.

ADC=6-bit PWM PWM-DDR
fPWM/fPWM−DDR 1.56 MHz 3.125 MHz

fC 520.05 kHz 1.040 MHz
OLPF 4
tSettling 2.41 µs 1.20 µs
fSampling 69.3 kSPS 139 kSPS

R 8
C 4
AO 2

Tabla 3.1: Comparación de las características de la implementación del LPF con PWM
y PWM-DDR, para un ADC de 6-bit.
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Figura 3.4: VLPF de un PWM y PWM-DDR de 6-bit con los LPF de la Tabla 3.1

3.4. ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-DDR y

LPF

En el capítulo 2 se implementó un ADC de 8-bit con una fSampling=8 KSPS, con una

FPGA de la familia Zynq 7000 de Xilinx, con ∆VO=3.3 V, fclk=100 MHz, fPWM=390.625

kHz y LSB=12.89 mV. Esta FPGA tiene incluido el registro DDR además de flip-flop de

flanco ascendente y descendente [85], por lo que permite trabajar con el PWM-DDR. Se
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3.4 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-DDR y LPF 78

obtiene fPWM−DDR=781.250 kHz a partir de la Eq. 3.1, se hallan las fC a partir distintos

OLPF y se muestran en la Tabla. 3.2.

OLPF fC
tSettling del

LPF.
tConversion del

ADC fSampling

2 43.27 kHz 15.0 µs 120.2 µs 8.32 kSPS
3 113.52 kHz 8.81 µs 70.47 µs 14.2 kSPS
4 183.87 kHz 6.80 µs 54.39 µs 18.4 kSPS
5 245.56 KHz 6.19 µs 49.52 µs 20.2 kSPS
6 297.80 kHz 5.88 µs 47.01 µs 21.3 kSPS

Tabla 3.2: OLPF , fC , tSettling del LPF, tConversion y fSampling para un ADC de 8-bit.

A partir de la Eq. 2.8 se obtiene que tSettling=15 µs es el tiempo de establecimiento

necesario para obtener fSamplig=8 KSPS. Basándose en la Tabla 3.2, se deduce que a

partir del OLPF=2 es posible obtener dicho tSettling. En la Fig. 3.5 se muestra la gráfica

de fC vs. fSampling, donde se puede ver el rango de fC para la implementación para cada

OLPF para fSampling=8 KSPS.

Si se comparan los parámetros del LPF hallados para el PWM y PWM-DDR, se aprecia

que para implementar el ADC de 8-bit con el PWM es necesario un OLPF=4, mientras

que para el PWM-DDR es necesario OLPF=2. Esta disminución en el OLPF se ve reflejada

en menor coste y área de implementación.
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Figura 3.5: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con fSampling=8 kSPS con PWM-DDR normalizado a fCLK=100 MHz.

Cabe destacar que a medida que OLPF aumenta, el aumento de fSampling no es lineal.
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3.4 ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-DDR y LPF 79

Es decir, entre los OLPF=2 y OLPF=3, fSampling aumentó 70%, mientras que entre los

fSampling de los OLPF=5 y OLPF=6 el aumento fue inferior.

3.4.1. Simulación de un ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-

DDR y LPF

Una vez hallados los diferentes LPF que cumplan con la condición de la Eq. 2.6, el menor

OLPF con el que se cumple la condición de la Eq. 2.6 es OLPF=2 y fC=43.27 KHZ. La

implementación del LPF con arquitectura Bessel, se ha realizado por medio de la tabla

normalizada de Bessel, presentada en el capítulo 2.

El funcionamiento del sistema es el siguiente. En primer lugar, se configura el contador

(Activación ADC), la lógica SAR y el PWM, para esto el usuario indica el número de bits

y el tSettling del LPF.

La Fig. 3.7 muestra el comportamiento del VDAC , donde una vez se inicia la conversión,

’Activación ADC’ genera un pulso que le indica a la lógica SAR que debe leer VComparador.

Basándose en VComparador la lógica SAR indica el d correspondiente y este es enviado al

PWM. Una vez d es enviado, el PWM y el LPF generan VLPF , para luego obtener VDAC ,

restando a VLPF la tensión equivalente a LSB
2

. Este proceso se realiza para cada bit del

ADC, empezando por el MSB hasta el LSB. En la Fig. 3.6 se muestra el esquemático de

la implementación del ADC.

FPGA
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PWM-DDR

d

LPF

LSB
2

Sumador

Comparador

Vin

B

VDAC

VComparador

analogico

Activacion
ADC

VLPF

Figura 3.6: Esquemático de la implementación del en una FPGA con salida implementada
con DDR
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Figura 3.7: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit.

Una vez haya sido evaluado LSB, se almacena el valor de VDAC para generar B

correspondiente a la tensión analógica Vin. En la Fig. 3.8 se observa que B es generado

correctamente con una entrada Vin de tipo rampa, donde se evalúa cada posible valor de

Vin en el rango de entrada del ADC.
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Figura 3.8: B obtenida a partir de Vin para un ADC de 8-bit
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3.4.2. Implementación ADC de 8-bit basado en SAR con PWM-

DDR y LPF

Para la implementación del ADC de 8-bit con fSampling=8 KSPS se utilizará la FPGA de

la familia Zynq 7000, con fclk=100 MHz, ∆VO=3.3 V y LSB=12.89 mV que se obtiene a

partir de la Eq. 2.6 y se configura la salida de la FPGA con el registro DDR.

La implementación del LPF se realiza con el AO LT1364 de Analog Devices, cuyo ancho

de banda es suficiente para la fC , OLPF y ganancia utilizados [86]. Por otra parte, su slew

rate es suficiente para que se genere el VLPF con el tSettling deseado. En la sección 2.2.5

del capítulo 2 se explican las limitaciones a tener en cuenta para escoger el AO.

Debido a que se está trabajando con señales sensibles al ruido, es necesario reducir

al máximo las posibles fuentes de ruido, ya sea por cableado, pistas mal diseñadas,

componentes susceptibles al ruido etc. Teniendo en cuenta lo anterior en la Fig. 3.9 se

muestra la placa donde fue implementado el sistema, utilizando el menor camino posible

para las señales, pistas suficientemente anchas, planos de masa, condensadores de desacople

y conectores especiales para la placa de desarrollo ZedBoard Zynq 7000.

Figura 3.9: Placa de implementación del ADC de 8-bit

En primer lugar, se comprueba el comportamiento de VDAC con un Vin continuo. En la

Fig. 3.10a Vin=1.2 V y en la Fig. 3.10b Vin=2.2 V. La fSampling del ADC es de 7.98 kSPS.
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(a) VDAC de un ADC de 8-bit para Vin=1.2 V

(b) VDAC de un ADC de 8-bit para Vin=2.2 V

Figura 3.10: VDAC de un ADC de 8-bit con Vin continuo

A continuación, se realiza la conversión analógica digital para una señal triangular de

Vin con el rango del ADC, que permita obtener todos los posibles valores de B. Además,

se introduce un DAC que permite visualizar B obtenido por el ADC. Se muestra el

esquemático de la implementación en la Fig. 3.11. Una vez la lógica SAR indique que se

ha obtenido B, este valor es enviado al ’DAC visualización’ para poder ser mostrado en el

osciloscopio.

En la Fig. 3.12 se muestra B (señal verde) resultante a partir de una entrada triangular

de Vin (señal azul). Vin varía entre 0 V y 3.3 V. Es posible observar que B esta desplazada

ligeramente con respecto a Vin debido al tConversion del ADC.
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FPGA

Logica
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PWM-DDR

d

LPF

LSB
2

Sumador

Comparador

Vin

DAC

B

VDAC

VComparador

analogico

Activacion
ADC

Visualizacion

VLPF

Figura 3.11: Esquemático de la implementación del ADC basado en SAR y DAC adicional
para visualización

Figura 3.12: Vin y B obtenido por un ADC de 8-bit

Al realizar la implementación del ADC, se pueden presentar errores al escoger fC y OLPF ,

que impedirían cumplir con la condición de la Eq. 2.6. Una vez sea implementado es

difícil corregir dicho problema. También se generan errores si se configura mal el momento

de realizar la comparación entre Vin y VDAC . En la Fig. 3.13a se muestra el error de

monotonicidad, debido a que realiza la comparación antes de que LPF alcanzara el estado

estacionario. En la Fig. 3.13b se muestra el error en la conversión debido a que la señal

triangular de Vin cambia en más de un LSB antes de generar B, por lo que el resultado

sería erróneo.
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(a) Vin y B con error de monotonicidad debido a mala selección del momento
de realizar la comparación

(b) Vin y B con error de medición debido a que la frecuencia de Vin es mayor
a fSampling

Figura 3.13: Errores en B debido a escoger de manera errónea parámetros del LPF

3.5. ADC de 10-bit basado en SAR con PWM-DDR y

LPF

Para comprobar el diseño del ADC basado en SAR con el PWM-DDR se diseña un ADC

de 10-bit con fSampling=8 KSPS, como se realizó en el capítulo 2 en la sección 2.5. El

método para encontrar fC y OLPF del LPF que cumplan con la condición de la Eq. 2.6 es

el mismo.

Los parámetros de la FPGA son fclk=100 MHz y ∆VO=3.3 V y a partir de ellos se halla

LSB, fC y OLPF . A partir de la Eq. 3.1 se halla fPWM=195.31 kHz y a partir de la Eq.

2.6 LSB=3.22 mV, por último, se obtiene fC y OLPF que cumplan con la condición de la

Eq. 2.6. En la Fig. 3.14 se muestra tSettling Vs fC , para diferentes OLPF .
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Como se puede apreciar en la Fig. 3.14, no se pudo encontrar un LPF que permita obtener

tSettling<12.5 µs, por lo que no es posible implementar un ADC de 10-bit de esta manera.

El usuario debe escoger si disminuir N o fSampling para implementar el ADC. También

es posible modificar la forma de implementación del PWM, pero esto sera tratado en

capítulos posteriores.
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Figura 3.14: fC vs. tSettling para un ADC de 10-bit con fSampling=8 KSPS normalizado
con fCLK=100 MHz.

3.6. Conclusiones

En este capítulo se estudió la implementación de un modulador de anchura de pulsos

(PWM-DDR) regido por un contador con flanco ascendente y descendente del reloj,

aprovechando la salida "double data rate"(DDR) incorporada en la FPGA, que disminuye

el tiempo de propagación de la señal hasta la salida de la FPGA. Esto permite aumentar

al doble la frecuencia del PWM (fPWM).

Al aumentar fPWM , esta se aleja de la frecuencia de corte (fC) del filtro pasa bajo (LPF),

aumentando la atenuación del LPF. Lo último se traduce en la posibilidad de obtener

una fC que cumpla con la condición de que el rizado (∆V DAC) sea menor a un LSB,

además de un tiempo de establecimiento del LPF (tSettling) menor.

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



3.6 Conclusiones 86

Al comparar los parámetros del LPF hallados para el ADC de 8-bit con un PWM y los

hallados con un PWM-DDR para una fSampling=8 KSPS, se pudo disminuir el OLPF de 4

para el PWM a 2 para el PWM-DDR. Esto se ve traducido en una disminución de los

costes y área de implementación. La implementación del ADC con esta mejora puede

realizarse en cualquier FPGA, siempre y cuando cuente con salida DDR y con flip-flops

de flanco ascendente y descendente.
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4. Capítulo 4

4.1. Resumen

En este capítulo se estudia una optimización en el conversor digital analógico (DAC)

sustituyendo el modulador de anchura de pulsos (PWM) y el filtro pasa bajo (LPF) por un

conjunto de PWMs y LPFs. Se estudia la división del PWM de N-bit en un conjunto de 2

PWMs de N
2
-bit que permite incrementar la frecuencia máxima de muestreo, reduciendo el

rizado a la salida de los LPFs (∆VLPF ). Este método de división del PWM es generalizable

en K PWMs de N
K
-bit. Se estudian las ventajas y desventajas del diseño, como también

los límites de este.

4.2. División del PWM de N-bit en 2 PWMs de N
2 -bit

En el capítulo 2 se explicó el funcionamiento del ADC basado en SAR, con la

implementación del DAC con un PWM y un LPF. Al variar D del PWM a través

del LPF se genera VLPF , que es restada con una tensión equivalente a LSB
2

para así obtener

VDAC . VDAC es comparado con Vin para finalmente obtener B correspondiente a Vin, una

vez es evaluado cada bit.

Para realizar el diseño del ADC se encuentra fC y OLPF del LPF que cumplan con la

condición de la Eq. 2.6 del capítulo 2. La lógica SAR genera d con base a VComparador y se

envía al PWM. El esquemático del ADC basado en SAR con DAC reemplazado con un

PWM y LPF se muestra en la Fig. 4.1.

Logica SAR PWM LPF Comparador

Vin
B

d

VComparador

VDAC

Sumador
analogico

LSB
2

+

-

FPGA DAC VLPF

Figura 4.1: Esquemático ADC basado en SAR con DAC reemplazado con PWM y LPF
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Como se ha explicado en anteriores capítulos, el tiempo de conversión del ADC (tConversion)

es el producto del número de ciclos de bit por el tSettling. Una estrategia para disminuir

tSettling es aumentar la fPWM , como se mostró en el capítulo 3 con la implementación del

PWM-DDR.

Para aumentar fPWM se propone paralelizar el PWM de N-bit en 2 PWMs de N
2
-bit. Con

esto la frecuencia de modulación del PWM resultante (fPWM−2) es regida por la Eq. 4.1

fPWM−2 =
fclk

2
N
2

(4.1)

Como se muestra en la Eq. 4.2 si se compara la fPWM utilizada en el capítulo 2 y la

fPWM−2 generada a partir de la paralelización, se obtiene que la fPWM−2 es 2
N
2 veces

mayor que la fPWM . Si se utiliza el PWM-DDR, fPWM−DDR−2 también seria 2
N
2 veces

mayor que fPWM−DDR como se puede ver en la Eq. 4.3.

fPWM−2 =
fclk

2
N
2

fPWM−2 = fPWM · 2
N
2

(4.2)

fPWM−DDR−2 =
2 · fclk

2
N
2

fPWM−DDR−2 = fPWM−DDR · 2
N
2

(4.3)

Para obtener los PWMs de N
2
-bit, se divide d[N − 1...0] en d1 = d[N − 1...N

2
] y d0 =

d[N
2
−1...0]. d1 contiene los bits más significativos y d0 contiene los bits menos significativos

de d, donde d1 es 2
N
2 veces mayor que d0. Se puede ver la forma de dividir d en la Fig.4.2.

d[N-1] d[0]d[N-2] d[N
2

] d[N
2

− 1]

d1 d0

d[1]

Figura 4.2: Esquemático de la división de d en ds de N
2
-bit

Una vez se divide d en d1 y d0, es necesario obtener la ponderación de cada VLPF resultante

de la división, para obtener la ecuación que rige VDAC . Partiendo de la Eq. 4.4a, con

la que se genera VDAC a partir de d, se obtiene la Eq. 4.4b, donde se reemplaza d con
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su división en d1 y d0. Por último, en la Eq. 4.4c se muestra VDAC a partir de los VLPF

generados por los PWMs resultantes, además de tener en cuenta el equivalente a LSB
2

.

VDAC = ∆VO

(
d

2N

)
− LSB

2
(4.4a)

VDAC = ∆VO

(
d1 · 2(N

2
) + d0

2N

)
− LSB

2
(4.4b)

VDAC = ∆VO

(
V1 +

V0

2(N
2

)

)
− LSB

2
(4.4c)

En la Fig 4.3 se muestra el esquemático de la paralelización del PWM, donde se necesitaría

una salida más en la FPGAy un LPF extra, además de un sumador con ponderación para

obtener VDAC . Esto último incrementa los costes y área de implementación, pero tiene la

ventaja de que se pueden obtener fSampling más altas.

Logica SAR

PWM LPF

Comparador

Vin

B

d

VComparador
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d

PWM LPF
Sumador

1

2
N
2

DAC

analogico

VDAC

d1
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V1

V0

+
+
-

LSB
2

FPGA

Figura 4.3: Esquemático del ADC basado en SAR con DAC reemplazado por 2 PWMs
de N

2
-bit y 2 LPFs

4.2.1. Obtención parámetros del LPF para un ADC de N-bit con

2 PWMs de N
2 -bit

En los capítulos 2 y 3 se mostró la expresión que permite encontrar fC a partir de las

características del ADC, los parámetros de la FPGA y OLPF . Al paralelizar el PWM o

PWM-DDR, es necesario modificar la expresión para encontrar los parámetros del LPF.

Para eso se modifica la Eq. 2.25 del capítulo 2 y se obtienen la Eq. 4.5a y 4.5b para el

PWM y PWM-DDR respectivamente.

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



4.2 División del PWM de N-bit en 2 PWMs de N
2
-bit 90

ALPF (fPWM) = −20 ·OLPF · log10

(
fPWM

fC

)
= −20 ·OLPF · log10

(
fclk

2(N
2

) · fC

)
(4.5a)

ALPF (fPWM−DDR) = −20 ·OLPF · log10

(
2 · fclk

2(N
2

) · fC

)
(4.5b)

A partir de la Eq. 2.22 y la Eq. 2.6 en escala logarítmica se obtiene la Eq. 4.6a para el

PWM, mientras para el PWM-DDR se obtiene la Eq. 4.6b, partiendo de la condición

ALPF (fPWM) < A1(max) explicada en el capítulo 2.

(
fC
fclk

)
<

OLPF
√
π

2

(
N
2

+ N+2
OLPF

) (4.6a)

(
fC
fclk

)
<

2 · OLPF
√
π

2

(
N
2

+ N+2
OLPF

) (4.6b)

Para mostrar la optimización obtenida al paralelizar el PWM o PWM-DDR, se obtendrá

los parámetros del LPF para el ADC de 6-bit y se muestra la comparación en la Fig.

4.4. Se puede observar que al dividir el PWM y el PWM-DDR para un mismo OLPF ,

las prestaciones del ADC mejoran notablemente con respecto a los otros diseños. Los

parámetros son hallados a partir de las Eq. 4.6a y 4.6b. Se incluye el factor R, con el

objetivo de que el diseño sea extrapolable a otras familias de FPGA.
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Figura 4.4: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para diferentes diseños para
ADC de 6-bit con OLPF=4 normalizado con fCLK=100 MHz.
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4.2.2. ADC de 8-bit con 2 PWMs de 4-bit

En los capítulos 2 y 3 se implementó un ADC de 8-bit con una fSampling=8 kSPS en

una FPGA de la familia Zynq 7000, con ∆VO=3.3 V, fclk=100 MHz y con la posibilidad

de implementar el PWM-DDR. Para poder analizar las prestaciones de la división del

PWM-DDR se implementará un ADC de 8-bit utilizando dos PWM-DDRs de 4-bit. Se

realiza el cálculo de fC para distintos OLPF a partir de la Eq. 4.6b y se muestran en la Fig.

4.5. Cabe recordar que se multiplica los valores hallados por un factor R, con el objetivo

de que sea extrapolable a FPGAs de diferentes familias.
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Figura 4.5: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con fSampling=8 kSPS con 2 PWM-DDR de 4-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

Hay que tener en cuenta que al dividir el PWM, en PWMs de N
2
-bit, es necesario

implementar dos PWMs y dos LPFs, incrementando el área de la implementación, además

del uso de una salida extra de la FPGA. En cuanto a los elementos analógicos de los LPFs

dependerá de los parámetros escogidos, pues al dividir el PWM es posible que disminuya

el OLPF de cada LPF.

Si se compara los valores del LPF necesario para implementar el ADC de 8-bit con

fSampling=8 kSPS, tanto con un PWM-DDR (Fig. 3.5 del capítulo 3), como con 2 PWM-

DDR de 4-bit (Fig. 4.5), es necesario un OLPF=2 para ambos casos. Lo anterior significa que

para este caso en específico, saldría más rentable (tanto en coste, área de implementación

y número de elementos analógicos) implementar el ADC con un LPF y un PWM-DDR.
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Para la implementación del ADC de 8-bit con el PWM-DDR dividido en 2 PWMs de

4-bit, se deben realizar unas modificaciones en la implementación como se muestra en el

esquemático de la Fig. 4.6. El ADC consta de los módulos ’Lógica SAR’, ’División D’, dos

PWM-DDR, dos LPFs, un sumador analógico y un comparador.
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Comparador
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V0
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Figura 4.6: Esquemático de la implementación del ADC con 2 PWM-DDR de N
2
-bit.

Se obtiene VDAC a partir de la Eq. 4.4c, donde se suma V0 atenuado 2(N
2

) veces y V1,

además se resta el equivalente a LSB
2

. Para esto se implementa un sumador analógico a

través de un AO como se muestra en la Fig.4.7, donde se incluye una resistencia de ajuste

del circuito (RT ) [87].

R1

RM
Amp Op

V1

VDAC

RT

R

R0

V0

VM = ∆VO

1 k

16 k

1 k

16.1 k

2.56 M
VM = ∆VO

Figura 4.7: Circuito sumador-restador con AO para un ADC de 8-bit.

En primer lugar, se obtienen las resistencias R0 y R1 correspondientes a las tensiones V0 y

V1. Las resistencias se obtienen a partir de la resistencia de retroalimentación R con la
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Eq. 4.7. VM es la tensión continua con la que se pretende generar el equivalente a LSB
2

y

su resistencia es RM .

R1 = R

R0 =
R

2(N
2

)

RM =
R

2N+1

(4.7)

Para obtener RT se utiliza la Eq. 4.8, donde ASuma es la suma de las ganancias de V1 y V0

de la Eq. 4.4c y AResta es la ganancia del equivalente de LSB
2

. Esta resistencia se conecta

entre la entrada no inversora y masa [88] como se muestra en la Fig. 4.7.

ASuma = 1 +
1

2(N
2

)

AResta =
1

2N+1

RT =
R

AResta + 1− ASuma

(4.8)

A partir de las Eq. 4.7 y 4.8 se obtienen los valores de las resistencias de la Fig. 4.7 para

el sumador analógico del ADC de 8-bit. En este ejemplo se fijó R=100 Ω y se obtuvo

R1=100 Ω, R0=1.6 kΩ, RT=1.610 kΩ y por último RM=256 kΩ con VM=3.3 V.

Aprovechando la posibilidad de aumentar la fSampling, se implementará el ADC de 8-bit

con fSampling=340 kSPS. Se presenta en la Fig. 4.8 fC vs. fSampling, donde se aprecia que

solo es posible implementarse con OLPF=6 y fC=4.76 MHz. En la Tabla 4.1 se muestran

los elementos analógicos necesarios para implementar el ADC de 8-bit. Para implementar

dos LPFs con OLPF=6 es necesario 6 AO, 12 resistencias y 12 condensadores, además

el AO del sumador y sus respectivas resistencias (mostradas en la Fig, 4.7). En cuanto

a las salidas de la FPGA, son necesarias 2 salidas para los PWM-DDR y una para el

comparador.

Se muestra en la Fig. 4.9 el comportamiento de VDAC durante la conversión. Por último,

en la Fig. 4.10 los valores de conversión B para una entrada Vin de tipo rampa, con rango

entre 0 V a 3,3 V.
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Figura 4.8: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con fSampling=340 kSPS con 2 PWM-DDR de 4-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

PWM-DDR OLPF R C Número
AO

Entradas/Salidas
en la FPGA

4-bit 6 17 12 7 3

Tabla 4.1: Características de la implementación del ADC de 8-bit con 2 PWM-DDR
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Figura 4.9: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit con
fSampling=340 kSPS, implementado con 2 PWM-DDR de 4-bit
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Figura 4.10: B a partir de Vin con un ADC de 8-bit con fSampling=340 kSPS implementado
con 2 PWM-DDR de 4-bit

4.3. División del PWM en K PWMs de N
K -bit

En la sección 4.2 el DAC fue modificado para aumentar fPWM . Para esto se reemplazó el

DAC que en principio estaba implementado por un PWM y un LPF, por dos PWMs y

dos LPFs, dividiendo el PWM de N -bit en 2 PWMs de N
2
-bit. A continuación, se propone

generalizar la división del PWM N-bit en K PWMs de N
K
-bit. Para dividir el PWM en K

PWMs de N
K
-bit, se obtienen los ds como se muestra en la Fig. 4.11.

d[N-1] d[N − N
K

]

d(K−1) d0

d[N − 2 N
K

]

d1d(K−2)

d[N − N
K

− 1] d[ N
K

] d[0]d[ N
K

− 1]

Figura 4.11: Esquemático de la división de d en K ds de N
K
-bit

Si se compara la fPWM utilizada en el capítulo 2 y la fPWM−k generada a partir de la
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paralelización del PWM en K PWMs, se obtiene que la fPWM−K es 2
N
K
·(K−1) veces mayor

que la fPWM como se muestra en la Eq. 4.9 . Si se utiliza el PWM-DDR, fPWM−DDR−K

también seria 2
N
K
·(K−1) veces mayor que fPWM−DDR como se puede ver en la Eq. 4.10.

fPWM−K =
fclk

2
N
K

fPWM−K = fPWM · 2
N
K
·(K−1)

(4.9)

fPWM−DDR−K =
2 · fclk

2
N
K

fPWM−DDR−K = fPWM−DDR · 2
N
K
·(K−1)

(4.10)

Para obtener VDAC a partir de los VLPF generados por los PWMs resultantes de la división,

se parte de la Eq. 4.4a. En la Eq. 4.11 se reemplaza d por su división en ds de N
K
-bit. Por

último, en la Eq. 4.13 se muestra la ecuación generalizada de VDAC obtenida a partir de

las Eq. 4.11 y 4.12.

VDAC = ∆VO

(
dK−1 · 2

N
K
·(K−1)

2N
+ · · ·+ d1 · 2

N
K

2N
+
d0

2N

)
− LSB

2

VDAC = ∆VO ·
K−1∑
j=0

(
2

N
K
·j

2N
· dj
)
− LSB

2

(4.11)

Vj = A0−j = ∆VO ·
dj

2
N
K

(4.12)

VDAC =
K−1∑
j=0

(
2

N
K
·(j+1)

2N
· Vj
)
− LSB

2
=

K−1∑
j=0

(
2

N
K
·j

2N−
N
K

· Vj
)
− LSB

2

VDAC = V(K−1) +
K−2∑
j=0

(
2

N
K
·j

2N−
N
K

· Vj
)
− LSB

2

(4.13)

En la Fig. 4.12 se muestra el esquemático de la implementación del ADC con la optimización

presentada. El PWM de N-bit se divide en K PWMs de N
K
-bit, los ds de N

K
-bit obtenidos
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son enviados a los PWMs, que junto con los LPFs y un sumador analógico regido por la

Eq. 4.13, generan VDAC . Esta implementación brindaría al usuario una mayor versatilidad

y adaptabilidad a los requerimientos del ADC.

Logica SAR

PWM LPF

Comparator

Vin

B

d

VComparator

Division
d

PWM LPF

Sumador

DAC

PWM LPF
1

2
2· N

K

1

2
N
K

PWM LPF
1

2
N− N

K

VDAC

dK−1

dK−2

dK−3

d0

VLPF−(K−1))

VLPF−(K−2))

VLPF−(K−3))

VLPF−0

+
+

+
-

LSB
2

+

FPGA

Figura 4.12: Esquemático del ADC basado en SAR con DAC reemplazado por PWMs
de N

K
-bit

El procedimiento anterior se realiza para la división del PWM de N-bit en K PWMs de
N
K
-bit, siendo N

K
un número entero. Si se requiere dividir el PWM en K PWMs de N

K
-bit y

N
K

no es un número entero se debe realizar una modificación con el objetivo de obtener

VDAC .

Al dividir N entre K, el resultado se debe aproximar al siguiente número entero (P1).

Se divide el PWM en K − 1 PWMs de P1-bit y un último PWM de P2-bit, siendo

P2 = N −P1 · (K − 1). Se muestra la forma de dividir d en K ds en la Fig. 4.13. Partiendo

de la Eq. 4.4a y de la forma de división de d mostrada en la Fig. 4.13, se obtiene la Eq.

4.14.

d[N-1] d[N − P2]

d(K−1) d0

d[N − P2 − P1]

d1d(K−2)

d[N − P2 − 1] d[P1] d[0]d[P1 − 1]

Figura 4.13: Esquemático de la división de d en K ds de N
K
-bit con N

K
inexacto
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VDAC =
2P2+P1·(K−1)

2N
· V(K−1) +

K−2∑
j=0

(
2P1·(j+1)

2N
· Vj
)
− LSB

2

VDAC = V(K−1) +
K−2∑
j=0

(
2P1·(j+1)

2N
· Vj
)
− LSB

2

(4.14)

El inconveniente que presenta la optimización de dividir el PWM en K PWMs de N
K
-bit

radica en que, al aumentar K, aumenta el número de salidas utilizadas en la FPGA y

cada PWM tiene su respectivo LPF, incrementando el coste y el área de implementación

del circuito.

Si al dividir el PWM en K PWMs, se mantiene el mismo OLPF , el coste de implementación

incrementa a medida que K lo hace. Ahora bien, si al hallar los parámetros del LPF de

los PWMs de N
K
-bit, es posible disminuir OLPF , el número de elementos analógicos puede

disminuir. Esto dependerá de la fsampling que se necesite, pues a mayor fSampling mayor

OLPF .

Una vez se obtenga VDAC a partir de VLPF se debe implementar el sumador analógico

con un AO. En la Fig. 4.14 se muestra la forma de implementación de dicho sumador

analógico. Para obtener las resistencias relacionadas con cada VLPF se utiliza la Eq. 4.15

cuando N
K

es entero, o las Eq. 4.16a y 4.16b cuando N
K

no es entero. Para obtener RM se

utiliza las Eq. 4.8.

R(K−1−j) =
K−1∑
j=0

(
R

2(N
K
·j)

)
(4.15)

R(K−1) =

(
R

2P2

)
(4.16a)

R(K−2−j) =
K−1∑
j=1

(
R

2(P2+P1·j)

)
(4.16b)

Para obtener RT se utiliza las Eq. 4.17d, donde ASuma es la ganancia de cada uno de los

VLPF y se obtiene con la Eq. 4.17a o la Eq. 4.17b, mientras que AResta es la ganancia del

equivalente a LSB
2

.
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ASuma = 1 +
K−1∑
j=1

(
1

2
N
K
·j

)
(4.17a)

ASuma = 1 +
1

2P2
+

K−2∑
j=1

(
1

2P2+P1·j

)
(4.17b)

AResta =
1

2N+1
(4.17c)

RT =
1

AResta + 1− ASuma
(4.17d)

RN
K

−1

RM Amp Op.

VN
K −1

VDAC

RT

R

R1

R0

V1

V0

VM = ∆VO

VN
K −2

RN
K

−2

Figura 4.14: Circuito sumador analógico con AO para un ADC de N-bit con el PWM
dividido en K PWMs de N

K
-bit.

4.3.1. Obtención de los parámetros del LPF para un ADC de

N-bits con K PWMs de N
K -bit

En la sección 4.2.1 se obtuvo la expresión generalizada de fC a partir de OLPF para un

ADC de N-bit dividiendo el PWM o el PWM-DDR en 2 de N
2
-bit, esta expresión se

muestra en la Eq. 4.6a para el PWM y la Eq. 4.6b para el PWM-DDR. Ahora se presenta

la expresión para hallar fC para K PWMs de N
K
-bit en la Eq. 4.18a y la Eq. 4.18b para K

PWM-DDR de N
K
-bit.
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(
fC
fclk

)
<

OLPF
√
π

2

(
N
K

+ N+2
OLPF

) (4.18a)

(
fC
fclk

)
<

2 · OLPF
√
π

2

(
N
K

+ N+2
OLPF

) (4.18b)

Para comparar la mejora generada por la división del PWM en K PWMs de N
K
-bit, se

realiza el diseño de un ADC de 6-bit, con PWM-DDR y con los siguientes parámetros

de la FPGA, fclk=100 MHz y ∆VO=3.3 V. Se muestra los resultados del LPF en la Fig.

4.15, donde se obtienen los parámetros del LPF con OLPF=4, además en la Tabla 4.2 se

muestra los componentes analógicos necesarios para implementar el ADC.

A medida que aumenta K la fSampling obtenida es mayor, a cambio de un mayor número

de elementos analógicos (si se mantiene OLPF ), mayor número de entradas/salidas de la

FPGA y mayor área de implementación.
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Figura 4.15: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para diferentes diseños para
ADC de 6-bit con OLPF=4 normalizado con fCLK=100 MHz.
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ADC=6-bit PWM-DDR 6-bit PWM-DDR 3-bit PWM-DDR 2-bit
OLPF 4

Número de R 8 13 23
Número de C 4 8 16
Número de AO 2 5 7

Tabla 4.2: Comparación de las características de implementación del LPF para un ADC
de 6-bit con PWM-DDR y diferentes K.

4.3.2. ADC de 8-bit con 4 PWM-DDR de 2-bit

En los capítulos 2 y 3, además de la sección 4.2.2 de este capítulo, se realizó la

implementación de un ADC de 8-bit con una fSampling= 8 kSPS con ∆Vo=3.3 V y

fclk=100 MHz. En la sección 4.2.2 se obtuvo los parámetros del LPF con muy buenas

prestaciones, mejorando la fSampling requerida, por lo que se decidió simular un ADC

con fSampling= 340 kSPS. A continuación, se realiza el diseño del ADC dividiendo el

PWM-DDR en 4 PWM-DDR de 2-bit. Se obtiene fC vs. fSampling para diferentes OLPF y

se muestran en la Fig. 4.16.
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Figura 4.16: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con 4 PWM-DDR de 2-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

Para obtener VDAC se utiliza la Eq. 4.13, que es la ecuación generalizada de VDAC a partir

de VLPF . Se obtiene VDAC en la Eq. 4.19 para el ADC de 8-bit con 4 PWM-DDR de

2-bit. Además de la suma de los VLPF , se resta el equivalente a LSB
2

. Se obtienen las
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resistencias del sumador analógico a partir de la Eq. 4.7, 4.8 y se muestra el sumador

analógico implementado en la Fig. 4.17.

VDAC = V3 +
V2

22
+
V1

24
+
V0

26
− LSB

2
(4.19)

Amp Op.

V0

VDAC

R3

V1

V3

VM = ∆VO

V2

= 1 k

R2= 4 k

R1= 16 k

R0= 64 k

R = 1 k

Rt = 3.065 k

RM = 512 k

Figura 4.17: Circuito sumador con AO para un ADC de 8-bit con el PWM-DDR dividido
en 4 PWMs de 2-bit.

Se muestra el funcionamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC en la Fig.

4.18, donde se obtiene un tConversion menor al requerido. El momento en donde se realiza

la comparación entre Vin y VDAC es modificado por el usuario, por lo que se puede

implementar un ADC tanto con fSampling=533 kSPS, como uno de fSampling=340 kSPS.

Para obtener la fSampling=340 kSPS presentada en la sección 4.2.2 fue necesario un

OLPF=6, mientras que dividiendo el PWM-DDR en 4 PWM-DDR de 2-bit fue solo

necesario OLPF=2. Como se puede apreciar en la Tabla 4.3 si se divide en 2 PWM-DDR

son necesarios más elementos analógicos. La ventaja que existe de dividir el PWM-DDR

en 2, está en el número de entradas y salidas necesarias en la FPGA que son menos.

PWM-DDR OLPF R C Número
de AO

tSettling del
LPF

Entradas/Salidas
en la FPGA fSampling

4-bit 6 17 12 7 367 ns 3 340 kSPS
2-bit 2 15 8 5 234 ns 5 533 kSPS

Tabla 4.3: Comparación de las características de la implementación del ADC de 8-bit
con 2 PWM-DDR y 4 PWM-DDR
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Figura 4.18: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con 4 PWMs de 2-bit

4.3.3. ADC de 8-bit con 8 PWMs de 1-bit

A continuación, se busca aumentar la fSampling dividiendo el PWM en 8 PWM-DDR de

1-bit, siendo el equivalente a implementar un DAC. De esta manera no sería necesaria la

implementación de LPFs que generen VDAC a partir de VLPF , sino que se genera VDAC a

partir de una red R− 2R, de la forma mostrada en la Fig. 4.19.

RM

Amp Op. VDAC

R

VM

2R

R

d[0]

2R

R

d[1]

2R

R

d[2]

2R

R

d[N − 2]

2R

2R

d[N − 1]

Figura 4.19: Circuito de la red R-2R para implementar DAC.

Lo anterior trae como ventaja el incremento en la fSampling y la disminución de los

elementos analógicos. Como desventaja se incrementa el número de salidas utilizadas en

la FPGA. El esquemático de la implementación se muestra en la Fig. 4.20.
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Figura 4.20: Esquemático del ADC basado en SAR con DAC implementado con red
R-2R

Al no implementarse ningún LPF el tiempo de establecimiento depende del AO de la

red R-2R. En el caso del LT 1364 el tiempo de establecimiento es de 80 ns [86]. De ser

necesario mayor fSampling, se puede implementar con AO que permita menor tiempo de

establecimiento, pero que usualmente son más costosos. Un ejemplo sería con el AO

THS320 de Texas Instruments, con tiempo de establecimiento es de 50 ns [89]. En la Fig.

4.21 se muestra el comportamiento del VDAC implementado con la red R-2R con el AO

LT 1364.
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Figura 4.21: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con DAC en red R-2R

En la Fig. 4.22 se muestra los parámetros del LPF con diferentes diseños para un OLPF=6

y en la Tabla 4.4 se muestran los elementos analógicos necesarios para su implementación,

además de la cantidad de entradas y salidas necesarias en la FPGA. También se muestra
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la fSampling con un PWM-DDR dividido en PWM-DDR de N
K
-bit con K=2, K=4 y K=8.

Para este último se presenta con dos diferentes AO.

Para obtener las resistencias y AO hay que tener en cuenta los usados en el sumador

analógico, mientras que para las entradas y salidas de la FPGA se debe tener en cuenta

la entrada utilizada por el comparador.
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Figura 4.22: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para un ADC de 8-bit con
diferentes diseños, OLPF=6 y normalizado con fCLK=100 MHz

8-bit
fclk=100 MHz.
PWM-DDR

4-bit 2-bit 1-bit
AO: LT1364

1-bit
AO: THS320

K 2 4 8
OLPF 6 ——————–

Número de R 17 31 18
Número de C 12 24 0
Número de AO 7 13 1
Entradas/Salidas

de la FPGA 3 5 9

Tabla 4.4: Comparación de las características de implementación del ADC de 8-bit con
PWM-DDR y diferentes diseños

4.3.3.1 Implementación ADC de 8-bit con 8 PWMs de 1-bit

Para la implementación del ADC de 8-bit se utiliza la FPGA de la familia Zynq 7000, con

una fclk=100 MHz y ∆VO=3.3 V. Se implementará el ADC con 8 PWM-DDR de 1-bit
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implementado con la red R− 2R [90–92]. Se muestra el esquemático de la implementación

en la Fig. 4.23

Logica SAR Comparador

Vin

B

d[7:0]

VComparador

Division

d Red R-2R

d[7]

VDAC

LSB
2

-

d[6]

d[5]

d[4]

d[3]

d[2]

d[1]

d[0]

DAC
visualizacion

FPGA DAC

Figura 4.23: Esquemático de la implementación del ADC de 8-bit con 8 PWMs de 1-bit

En primer lugar, se comprueba el comportamiento de VDAC para Vin continuo y se muestra

en la Fig. 4.24 donde Vin=0.7 V y la fSampling=1.497 MSPS.

Figura 4.24: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con DAC en red R-2R

Una vez se comprueba el correcto funcionamiento de VDAC , se obtiene B para una señal

triangular de Vin que permita obtener todos los posibles valores de B.

Para visualizar B se introduce un DAC, para que una vez se haya realizado la conversión,

B obtenido sea mostrado y comparado con Vin. En la Fig. 4.25 se muestra la señal de

entrada Vin (señal azul) y B (señal verde).
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Figura 4.25: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con DAC en red R-2R

4.4. Síntesis del diseño del ADC de N-bit con DAC con

K PWMs de N
K -bit

Los diseños presentados en este capítulo tienen la ventaja de brindar al usuario versatilidad

a la hora de diseñar e implementar el ADC. Para implementar un ADC de N-bit, es

necesario conocer los parámetros de la FPGA como ∆VO y fclk. También es necesario

conocer si la FPGA permite las salidas con el registro DDR (PWM-DDR) o solo con

PWM. A continuación, se presentan los pasos necesarios para implementar un ADC con

los diseños presentados en este capítulo.

1. A partir de la fSampling, N y la Eq. 2.8 se obtiene tSettling, mientras que con los

parámetros de la FPGA se obtiene LSB a partir de la Eq. 2.6.

2. El usuario debe escoger a partir de las necesidades del diseño que tipo de

implementación desea realizar. Si el usuario tiene entradas y salidas de sobra en

la FPGA, puede dividir el PWM-DDR en un mayor número de PWM-DDR de
N
K
-bit pudiendo obtener mejores fSampling. Por el contrario, si no dispone de muchas

entradas y salidas de la FPGA, es necesario disminuir la cantidad de divisiones del

PWM-DDR y aumentar el OLPF .

3. En primer lugar se halla fC a partir de la Eq. 2.26 si se utiliza un PWM o con la

Eq. 3.2 si es PWM-DDR. Se obtiene fC para diferentes OLPF con el objetivo de

encontrar el tSettling que permita el fSampling.
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4. Si al aumentar el OLPF no se obtiene el tSettling necesario, se debe implementar con

otro método. En primer lugar, se debe obtener fC para diferentes OLPF dividiendo

el PWM en 2 PWMs de N
2
-bit, para esto se utiliza la Eq. 4.6a. También es posible

hacerlo con el PWM-DDR utilizando la Eq. 4.6b.

5. Si dividiendo el PWM o PWM-DDR en 2, no es posible encontrar un LPF que

permita la fSampling deseada, es necesario aumentar la K al dividir el PWM. Se

divide el PWM en K PWMs de N
K
-bit, permitiendo encontrar mejores prestaciones

del LPF. Si con K=2 no se consigue el tSettling deseado, se aumenta a K=3.

De este modo es posible mejorar las prestaciones del LPF, pero se debe utilizar más

salidas de la FPGA, más elementos analógicos y más área de implementación. Si al

aumentar a K=3 aún no se obtiene la fSampling deseada, se aumenta a K=4 y así

sucesivamente hasta llegar a K=N-1. Para encontrar fC a partir de OLPF se realiza

con la Eq. 4.18a o 4.18b si es con PWM o PWM-DDR respectivamente.

6. Una vez se halle fC y OLPF de los LPF, se obtiene VDAC a partir de las Eq. 4.13 o

4.14, dependiendo si N
K

es un número entero o no.

7. Una vez obtenido VDAC a partir de VLPF se implementa el sumador analógico con

AO. Para esto, se hallan las resistencias de asociadas a cada VLPF basándose en la

ponderación de la suma.

En primer lugar, se decide la resistencia de retroalimentación (R) y a partir de

esta se obtienen RM que es la resistencia que permite restar el equivalente a LSB
2

y las resistencias asociadas a los VLPF , para esto se utilizan las Eq. 4.17d y 4.7

respectivamente.

A continuación, se obtienen ASuma y AResta a partir de las Eq.4.17a y 4.17c

respectivamente, para finalmente con la la Eq. 4.17d obtener la resistencia de

ajuste RT .

8. Los anteriores pasos funcionan cuando K≤N-1, debido a que cuando K=N no es

necesaria la implementación de un LPF para generar VDAC . Para generar VDAC se

realiza con la red R-2R mostrada en la Fig. 4.19.
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4.5. Diseño de un ADC de 10-bit

Para ejemplificar la síntesis del ADC basado en SAR se realiza el diseño de un ADC

de 10-bit con una FPGA de la familia Zynq 7000, con un ∆Vo=3.3 V, fclk=100 MHz y

PWM-DDR. Se mostrará el diseño del ADC con las diferentes variantes presentadas en

este capítulo con el objetivo de comparar el tipo de implementación y los resultados de

los parámetros obtenidos.

En primer lugar, utilizando la optimización presentada en la sección 4.2, se divide el

PWM-DDR de 10-bit en 2 PWM-DDR de 5-bit. Se obtuvo VDAC a partir de la Eq. 4.13,

debido a que N
2
es un número entero y se muestra en la Eq. 4.20. En la Fig. 4.26 se

presenta el esquemático de la implementación.

VDAC = V1 +
V0

25
− LSB

2
(4.20)
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d
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5-bit LPF
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d1
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Comparador

VDAC

B

analogico

LSB
2

+

+
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V1

V0

FPGA

DAC

PWM-DDR
5-bit

Figura 4.26: Esquemático de la implementación del ADC de 10-bit con el DAC
implementado con 2 PWM-DDR de 5-bit

Si se realiza la implementación dividiendo el PWM-DDR de 10-bit con K=3, es decir

con 2 PWM-DDR de 4-bit y un PWM-DDR de 2-bit, obteniéndose P1=4-bit y P2=2-bit.

VDAC se rige por la Eq. 4.21 y se obtiene a partir de la Eq. 4.14, debido a que N
K

no es

número entero. Se muestra el esquemático de la implementación en la Fig. 4.28.

VDAC = V2 +
V1

22
+
V0

26
− LSB

2
(4.21)

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



4.5 Diseño de un ADC de 10-bit 110
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Figura 4.27: Esquemático de la implementación del ADC de 10-bit con el DAC
implementado con 2 PWM-DDR de 4-bit y un PWM-DDR de 2-bit

A continuación, se presenta en la Fig. 4.28 el diseño del ADC de 10-bit, dividiendo el

PWM-DDR en 5 PWM-DDR de 2-bit. El VDAC se rige por la Eq. 4.22.

VDAC = VV4 +
V3

22
+
V2

24
+
V1

26
+
V0
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2
(4.22)
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Figura 4.28: Esquemático de la implementación del ADC de 10-bit con el DAC
implementado con 5 PWM-DDR de 2-bit

Por último, se realiza el diseño del ADC de 10-bit dividiendo el PWM-DDR en 10 PWM-

DDR de 1-bit. Para obtener VDAC no se realiza como se ha hecho hasta ahora, sino que se

implementa una Red R-2R. Se muestra el esquemático del diseño en la Fig. 4.29.
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Figura 4.29: Esquemático de la implementación del ADC de 10-bit con el DAC
implementado red R-2R

Una vez mostrados la forma de implementación de cada diseño, se obtienen los parámetros

del LPF para implementar el ADC de 10-bit. Para efectos de comparación de los diseños,

se halla fC de los LPF con OLPF = 6, mientras que para el diseño de 10 PWM-DDR de

1-bit, se tomara el tiempo de establecimiento de los AOs LT1364 y THS320. En la Fig. 4.30

se muestra los parámetros del LPF y para los PWM-DDR de 1-bit se muestra el fSampling.

En la Tabla 4.5 se muestran los elementos analógicos necesarios para implementar el ADC,

además de la cantidad de salidas de la FPGA.
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Figura 4.30: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para un ADC 10-bit con
diferentes diseños, OLPF=6 y normalizado con fCLK=100 MHz

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



4.6 Conclusiones 112

ADC=10-bit
fclk=100 MHz.
PWM-DDR

N
2
-bit P1=4-bit y P2=2-bit X=2-bit X=1-bit

AO: LT1364/THS320

K 2 3 5 10
AO 7 10 16 1
R 17 24 38 22
C 12 18 30 0

Entradas/Salidas
de la FPGA 3 4 6 11

Tabla 4.5: Comparación de las características de implementación del ADC de 10-bit con
los diferentes diseños con OLPF=6

La Fig. 4.30 y la Tabla 4.5 muestran la versatilidad que brinda las optimizaciones

presentadas en este capítulo. Dependiendo de la fSampling necesario el usuario escoge la

forma de implementar el ADC. Si posee un número limitado de salidas de la FPGA, de

ser posible se utiliza el ADC con K=2 y se aumenta los OLPF , por el contrario, si no es

posible alcanzar la fSampling el usuario debe aumentar K aumentando los costes y área

de implementación. Si el área del diseño es crucial el ADC con K=N es el más indicado,

debido a que no es necesario implementar ningún LPF o sumador analógico, en contra

parte se utilizan más entradas de la FPGA.

4.6. Conclusiones

En este capítulo se presenta una optimización en el diseño del ADC basado en SAR, con

el objetivo de aumentar la frecuencia de muestreo (fSampling) del ADC, aumentando la

frecuencia de modulación del ancho de pulso (fPWM ), para así disminuir el rizado (∆VDAC)

de la tensión de salida del DAC (VDAC).

Se ha presentado una optimización en el diseño del DAC que consiste en dividir el PWM o

PWM-DDR de N-bit en 2 de N
2
-bit. Cada PWM o PWM-DDR resultante junto a un filtro

paso bajo (LPF) generan una tensión de salida del filtro (VLPF ). Estos VLPF junto a un

sumador analógico generan VDAC . El aumento de la fPWM hace que el LPF atenué más,

por lo que es posible escoger una frecuencia de corte (fC) y el orden del LPF (OLPF ) que

cumplan con la condición de ∆VDAC < LSB y tenga un menor tiempo de establecimiento

(tSettling).
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Se presentó una optimización que consiste en dividir el PWM de N-bit en K PWMs de
N
K
-bit. Los PWMs resultantes junto a los LPFs y un sumador analógico generan VDAC .

La ponderación de cada VLPF para obtener VDAC viene regida por la cantidad de bits de

los PWMs resultante. A medida que K aumenta, es posible escoger un LPF con mejores

prestaciones, haciendo que fSampling aumente. El inconveniente radica en que, al aumentar

K, aumentan las entradas/salidas necesarias en la FPGA, además de aumentar el coste y

área de implementación del circuito.

La versatilidad del diseño se ve mejorado gracias a las optimizaciones presentadas en este

capítulo. Si se necesita una fSampling en específico, es posible implementar el ADC de

diferentes maneras según las necesidades del diseño. De no ser posible alcanzar el tSettling

necesario, el usuario tiene la posibilidad de aumentar K y mejorar las prestaciones del

LPF.

La escalabilidad del diseño también se ve mejorada con las optimizaciones presentadas.

De ser necesario el aumento de la resolución del ADC, sería necesario agregar un PWM o

PWM-DDR con los bits adicionales, modificar la fC de los LPF y utilizar salida más en

la FPGA, por último, se agrega una entrada al sumador analógico.
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5. Capítulo 5

5.1. Resumen

En este capítulo se presenta una optimización para aumentar la frecuencia de muestreo

(fSampling) del conversor analógico digital (ADC) basado en el registro de aproximaciones

sucesivas (SAR), donde se sustituye el conversor digital analógico (DAC) por un modulador

de anchura de pulsos (PWM) y un filtro pasa bajo (LPF). Para esto, se reemplaza el

PWM por un ’Distributed Dutty cycle PWM’ (PWM-DDC) con el objetivo de disminuir

el rizado del DAC (∆VDAC) y a su vez aumentar las prestaciones del ADC. Se estudian

las ventajas y desventajas del diseño, como también los límites del mismo.

5.2. PWM con ciclo de trabajo distribuido

En capítulos anteriores se implementó el PWM de N-bit con un contador ascendente con

cuentas que van desde 0 hasta 2N − 1. En el capítulo 2 este contador incrementaba en

1 el registro de cuentas con el flanco ascendente del reloj, y en el capítulo 3 el contador

incrementaba en 1 tanto en flanco ascendente como descendente aprovechando el registro

DDR, generando el PWM-DDR.

En el PWM implementado en los capítulos anteriores, si D = 1
2
, VPWM se mantenía

en VOH la mitad del periodo del PWM (TPWM) y la otra mitad estaba en VOLH , como

se muestra en la Fig. 5.1a. Para disminuir ∆VDAC generado por el PWM y el LPF se

propone reemplazar el PWM por el PWM-DDC implementado en [93–95]. La diferencia

entre el PWM-DDC y el PWM radica en la forma de distribuir la tensión del PWM-DDC

(VPWM−DDC) y VPWM están en VOH y VOL, durante el tiempo en que el contador realiza

las 2N cuentas. Para obtener el ciclo de trabajo del PWM-DDC (DDDC) se utiliza la Eq.

5.1.

DDDC =
d

2N

0 ≤ d ≤ 2N − 1

(5.1)

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



5.2 PWM con ciclo de trabajo distribuido 115

Con el PWM-DDC, el tiempo en que VDDC se encuentra en VOH y VOL se distribuye a

lo largo del tiempo en que se realizan las 2N cuentas. VDDC cambia entre VOH y VOL

repetidamente hasta completar el número de veces que VDDC deba estar en VOH , acorde

al valor indicado por d. Se muestra en la Fig. 5.1a un PWM de 3-bit y en la Fig. 5.1b un

PWM-DDC de 3-bit, ambos con D y DDDC igual 1
2
.

VPWM

t(s)

TPWM

2N cuentas

VOH

VOL

(a) PWM de 3-bit con D = 1
2

VPWM

2N cuentas
t(s)

TDCP

VOH

VOL

(b) PWM-DDC de 3-bit con DDDC = 1
2

Figura 5.1: PWM y PWM-DDC de 3-bit con D y DDDC igual a 1
2

Al implementar PWM-DDC, cuando varia D lo que se está modificando es la frecuencia

de modulación (fDDC) del PWM-DDC [96–100]. Se muestra un PWM-DDC de 3-bit en

las figuras 5.2a, 5.2b y 5.2c con un DDDC = 2
8
, 3

8
y 4

8
respectivamente.
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VFPGA
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TDCP

VOH
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2N cuentas

(c) PWM-DDC de 3-bit con
DDDC = 4

8 .

Figura 5.2: PWM-DDC de 3-bit variando DDDC .

Partiendo desde DDDC = 1
2
donde la fDDC es máxima, fDDC disminuye a medida que

lo hace d, llegando a fDDC = fPWM cuando D = d
2N

= 1
2N

. Esto último también sucede

cuando d aumenta partiendo desde DDDC = 1
2
hasta llegar a DDDC = 2N−1

2N
, donde

fDDC = fPWM .

En la Fig. 5.3 se muestra la VLPF con un PWM y un PWM-DDC de 3-bit con un D y

un DDDC de 3
8
. El rizado del VLPF generado por el PWM-DDC es mucho menor que el

generado con un PWM. Esta mejora permite escoger una fC y OLPF que cumpla con la

condición de la Eq. 2.6, además de una fSampling mayor.
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A partir de los PWM-DDC presentados en la Fig. 5.1 y la Fig. 5.2 es posible ver que

para los DDDC de 2
8
y 4

8
el VDDC puede distribuirse uniformemente a lo largo de las 2N

cuentas. Esta distribución uniforme de VDDC hace que fDDC aumente. En el caso de

DDDC = 3
8
esta distribución no es uniforme, por lo que fDDC = fPWM . Sin embargo,

aunque fDDC = fPWM se puede apreciar en la Fig. 5.3 que ∆VLPF generado por el

PWM-DDC es menor.
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Figura 5.3: VLPF con un PWM y PWM-DDC de 3-bit con D y DDDC de 3
8
, con LPF de

OLPF=3 y fC=4 MHz

En la Fig. 5.4a se muestra VLPF a partir de un PWM-DDC de 3-bit y un LPF con fC =4

MHz y OLPF=3 para los d impares, los cuales generan fDDC=fPWM como se explicó

anteriormente. Para obtener ∆VLPF se sigue la Eq. 5.2, donde a cada VLPF se le resta su

parte continua (VLPF ). Se aprecia que con el PWM-DDC y los d impares se genera un

mismo ∆VLPF , a diferencia del PWM donde cada d generaba un ∆VLPF diferente.

VLPF (t) = VLPF+∆VLPF (t)

VLPF = D ·∆VO
(5.2)

Se realiza el mismo procedimiento para obtener ∆VLPF para los d pares mostrados en la

Fig. 5.4b. Se aprecia una diferencia en los ∆VLPF resultantes al variar los d pares. Esto es

debido a que al poder distribuir uniformemente VDDC , fDDC aumenta. En la Fig. 5.4b se
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aprecia que para D = 2
8
y D = 6

8
se presenta un mismo ∆VLPF . Lo anterior se debe a que

fDDC es la misma para los d mencionados, ya que la distribución de VDDC es simétrica.

520n 560n 600n 640n 680n 720n 760n 800n
-0,020

-0,015

-0,010

-0,005

0,000

0,005

0,010

0,015

0,020

V
LP

F
(V

)

Tiempo(s)

 D=1/8
 D=3/8
 D=5/8
 D=7/8

6,5 mV

(a) ∆VLPF con un PWM-DDC de 3-bit con d
impares

600,0n 640,0n 680,0n 720,0n 760,0n 800,0n
-0,005

-0,004

-0,003

-0,002

-0,001

0,000

0,001

0,002

0,003

0,004

0,005

V
2_

8

Tiempo

 D=2/8
 D=4/8
 D=6/8

1,6 mV0,3 mV

(b) ∆VLPF con un PWM-DDC de 3-bit con d
pares

Figura 5.4: ∆VLPF con un PWM-DDC de 3-bit con d pares e impares, con LPF de
OLPF = 3 y fC = 4 MHz

Otra cuestión a tener en cuenta en la implementación del PWM-DDC para los d impares es

el comportamiento de VDDC a lo largo del tiempo en que se realizan las 2N cuentas. En la

Fig. 5.5 se muestra VLPF para 2 PWM-DDC de 3-bits cada uno con D = 3
8
, distribuyendo

VDDC de manera diferente en cada PWM-DDC. Se puede apreciar en la Fig. 5.5 que VLPF

es el mismo para las dos distribuciones, solo se ve afectado en su fase.
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Figura 5.5: VLPF con un PWM-DDC 3-bit y D = 3
8
, con LPF de OLPF=3 y fC=4 MHz
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5.3. Obtención de los parámetros del LPF con PWM-

DDC

En el capítulo 2 con el objetivo de representar la señal del PWM y analizar el

comportamiento del PWM, se obtuvo los coeficientes de la serie de Fourier y se vuelven a

mostrar en la Eq. 5.3 donde D varía entre 0 y 1.

A0 = D ·∆VO =
d

2N
·∆VO

Bn = 0

An = 2 · ∆VO
nπ

[
sin
(
nπD

)] (5.3)

También se halló el D que produce el máximo ∆VLPF a partir de la energía contenida

en una señal y el resultado fue que D = 1
2
generaba el mayor rizado. Como se explicó en

la sección 5.2, debido a que el PWM-DDC distribuye el VDDC , fDDC es máxima cuando

D = 1
2
, por lo que a diferencia del PWM, en el PWM-DDC el ciclo de trabajo que genera

el menor ∆VLPF es D = 1
2
.

Se debe tener en cuenta que con los d pares, la fDDC es mayor que la fPWM , por lo que

cualquier d par genera un menor ∆VLPF que los d impares. En cuanto a los d impares

como se mostró en la Fig. 5.4a generan el mismo ∆VLPF . Debido a lo anterior se evalúa

D con d = 1 en la Eq. 5.4 para el primer armónico (n = 1).

An = 2 · ∆VO
nπ

[
sin
(
nπD

)]

A1−DDC(max) = 2 · ∆VO
π

[
sin
( π

2N
)] (5.4)

El ∆VLPF generado a la salida del LPF, se obtiene filtrando el primer armónico mostrado

en la Eq. 5.5 a partir de la Eq. 5.4, donde ALPF representa la ganancia en magnitud de

fDDC . Por lo tanto, utilizando la ecuación del LSB es decir la Eq. 2.6 y la Eq. 5.4, se

genera en la Eq. 5.6 el límite para la ganancia de la magnitud del LPF a fDDC .
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∆VLPF > 2 · ALPF (fDDC) · A1−DDC(max)

∆VO
2N

> 4 · ALPF (fDDC) · ∆VO
π

[
sin
( π

2N
)] (5.5)

ALPF (fDDC) <
π

4
· 1

2N
· 1

sin
(
π

2N

) (5.6)

Se realiza el mismo procedimiento utilizado en el capítulo 2 para obtener fC a partir de

los parámetros de la FPGA y OLPF . Para esto se compara la Eq. 5.6 en escala logarítmica,

con la atenuación generada por el LPF a una fDDC mostrada en la Eq. 5.7a. Para que

∆VLPF sea menor a LSB, se debe cumplir que ALPF (fDDC) < ALPF (max). Se combinan la

Eq. 5.7a y 5.7b para generar la Eq. 5.8.

ALPF (fDDC) = −20 ·OLPF · log10

(
fDDC
fC

)
= −20 ·OLPF · log10

(
fclk

2N · fC

)
(5.7a)

ALPF (max) = 20 · log10

(
π

4
· 1

2N
· 1

sin
(
π

2N

)) (5.7b)

(
fC
fclk

)
<

1[
sin
(
π

2N

)]( 1
OLPF

) · OLPF
√
π

2

(
2+N+N·OLPF

OLPF

)
(5.8)

Para simplificar la expresión de la Eq. 5.8, se utiliza la aproximación para ángulos pequeños

del seno. Esta aproximación indica que sinx ≈ x tiene una buena precisión a medida que

el ángulo tiende a cero. De esta manera se obtiene la Eq. 5.9 para obtener fC a partir de

OLPF y N. (
fC
fclk

)
<

1

2

(
2+N·OLPF

OLPF

) (5.9)

La Eq. 5.9 se obtiene para hallar fC para un PWM-DDC sin implementarlo con DDR.

Cuando se implementa el PWM-DDC con DDR (PWM-DDC-DDR) se utiliza la Eq. 5.10.
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(
fC
fclk

)
<

2

2

(
2+N·OLPF

OLPF

) (5.10)

Como se propuso en el capítulo 4, donde se dividió el PWM en K PWMs de N
K
-bit con el

objetivo de aumentar la fPWM y poder obtener mayores fSampling. Para el PWM-DDC se

puede realizar la misma optimización con el objetivo de obtener mejores prestaciones, para

esto se modifica la Eq. 5.4 y se obtiene la Eq. 5.11. Realizando el mismo procedimiento

explicado para hallar fC , se genera la Eq. 5.12.

A1−DDC(max) = 2 · ∆VO
π

[
sin

(
π

2

(
N
K

))] (5.11)

(
fC
fclk

)
<

1[
sin

(
π

2

(
N
K

))]( 1
OLPF

) · OLPF
√
π

2

(
N
K

+ N+2
OLPF

)
(5.12)

Si se realiza la aproximación de ángulos pequeños del seno, donde sinx ≈ x, se obtiene

la Eq. 5.13a para el PWM-DDC dividido en K PWMs de N
K
-bit, mientras que en la Eq.

5.13b para el PWM-DDC-DDR.

(
fC
fclk

)
<

2

(
N

OLPF ·K

)
2

(
N+2

OLPF
+N

K

) (5.13a)

(
fC
fclk

)
<

2

(
1+ N

OLPF ·K

)
2

(
N+2

OLPF
+N

K

) (5.13b)

En los capítulos anteriores se obtuvo los parámetros fC y OLPF del LPF para un ADC de

6-bit, teniendo ∆VO =1 V y fclk=100 MHz. Para comparar las optimizaciones presentadas,

se obtienen los parámetros con las expresiones para fC halladas en cada capítulo, además

de las expresiones para los PWM-DDC y PWM-DDC-DDR.

En primer lugar, se obtienen los parámetros del LPF para OLPF=4 para un PWM, PWM-

DDC y sus variantes con DDR. Se muestran en la Fig. 5.6, donde se puede apreciar que

al implementar el PWM-DDC ya sea con DDR o sin él, hay un aumento del fSampling. En
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la Tabla 5.1 se presentan los componentes analógicos necesarios para la implementación

del ADC.

ADC=6-bit PWM PWM-DDC PWM-DDR PWM-DDC-DDR
K 1

OLPF 4
Entradas/Salidas

de la FPGA 2

Número de R 8
Número de C 4
Número de AO 3

Tabla 5.1: Comparación de las características de implementación del LPF para un ADC
de 6-bit con PWM y PWM-DDC de 6-bit
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Figura 5.6: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para diferentes diseños para
ADC de 6-bit con OLPF=4 normalizado con fCLK=100 MHz.

En el capítulo 4 se presentó una optimización que permite reducir la fPWM al dividir

el PWM en K PWMs de N
K
-bit. Con el PWM-DDC también es posible realizar dicha

optimización con el objetivo de mejorar las prestaciones del ADC. En la Fig. 5.7 se muestra

los parámetros del LPF para OLPF=4 cuando se divide el PWM y el PWM-DDC con

K=2 y K=3, presentando mejores prestaciones del LPF. En la Tabla 5.2 se muestran los

elementos analógicos necesarios para la implementación del PWM o PWM-DDC con K=2

y K=3.
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Figura 5.7: fC vs. fSampling con los parámetros hallados para un ADC de 6-bit con
diferentes diseños con OLPF=4, dividiendo el PWM y PWM-DDC en K=2 y K=3

ADC=6-bit PWM
3-bit

PWM-DDC
3-bit

PWM
2-bit

PWM-DDC
2-bit

K 2 3
OLPF 4

Entradas/Salidas
de la FPGA 3 4

Número de R 13 18
Número de C 8 12
Número de AO 5 7

Tabla 5.2: Comparación de las características de implementación del LPF para un ADC
de 6-bit con PWMs y PWM-DDC de 3-bit.

Para obtener el tSettling se hace a través de la respuesta al escalón normalizada del la Fig.

2.16 del capítulo 2. En la Tabla 5.3 se muestra el tiempo de establecimiento del LPF

normalizado a diferentes OLPF , por lo que para obtener el tSettling de cada OLPF , se divide

el tSettling normalizado por fC del OLPF correspondiente.

OLPF 2 3 4 5 6 7 8 9 10
tSettling

normalizado 0.65 1.00 1.25 1.52 1.75 1.90 2.10 2.21 2.32

Tabla 5.3: tSettling normalizado del LPF con arquitectura Bessel con diferentes OLPF .

Existe una diferencia al encontrar las fC a partir de los OLPF cuando se implementa con

PWM o PWM-DDC. Para el PWM, al aumentar el OLPF se obtiene una fC con menor

tSettling, mientras que con el PWM-DDC esto no sucede. Para ejemplificar lo comentado,
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se obtienen los parámetros del LPF para el ADC de 6-bit con PWM-DDC de 6-bit y

se muestra en la la Fig. 5.8. A medida que OLPF va aumentando la fSampling disminuye,

siendo el OLPF=2 el que tiene las mejores prestaciones. En la Fig. 5.9 se presenta los

parámetros del LPF para un ADC de 6-bit con 2 PWM-DDC de 3-bit. En este caso el

OLPF que genera el mayor fSampling es OLPF=4.
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Figura 5.8: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
6-bit con PWM-DDC normalizado a fCLK=100 MHz.

Basándose en lo anterior, a la hora de diseñar el ADC de N-bit con PWM-DDC, hay que

realizar los cálculos de los parámetros del LPF con los diferentes OLPF con el objetivo de

encontrar el OLPF y fC que generen el mayor fSampling, a diferencia de con el PWM que

siempre a mayor OLPF la fSampling mejoraba.
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Figura 5.9: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
6-bit con 2 PWM-DDC de 3-bit normalizado a fCLK=100 MHz.
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5.4. ADC de 8-bit con PWM-DDC para diferentes

optimizaciones

En los anteriores capítulos se implementó un ADC de 8-bit, con una FPGA de la familia

Zynq 7000 de Xilinx, con ∆VO=3.3 V y fclk=100 MHz, teniendo en cuenta que puede

ser extrapolable a otras familias de FPGA. Se realiza el diseño de un ADC basado en

SAR reemplazando el DAC con un LPF y PWM-DDC, con las formas de implementación

mostradas en capítulos anteriores.

Con el objetivo de comparar los parámetros hallados con cada optimización, Se hallará fC

para un PWM, PWM-DDC y sus implementaciones con DDR. Se muestra en la Fig. 5.10a

los parámetros del LPF para OLPF=3 y en la Fig. 5.10a para OLPF=5. Como se puede

apreciar en las Fig. 5.10a y 5.10b comparando el PWM, PWM-DDR y el PWM-DDC-DDR,

se obtienen mejores prestaciones con el PWM-DDC-DDR para cada K.
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OLPF=5 con diferentes implementaciones del
PWMM

Figura 5.10: fC Vs. fSampling para un ADC 8-bit con diferentes implementaciones del
PWM

Ahora bien, algo importante a tener en cuenta es que, si se compara el PWM-DDR y el

PWM-DDC (sin DDR) los resultados son bastante similares. Esto permite que para FPGAs

que no tengan la posibilidad de implementar el DDR, el implementar el PWM-DDC sea

la mejor opción para aumentar la fSampling.

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



5.4 ADC de 8-bit con PWM-DDC para diferentes optimizaciones 125

5.4.1. Simulación de un ADC de 8-bit con PWM-DDC-DDR de
N
2 -bit

Se realizará la simulación del ADC de 8-bit basado en SAR reemplazando el DAC con dos

LPF y dos PWM-DDC-DDR de N
2
-bit para una fSampling=230 kSPS. En primer lugar, se

obtienen los fC a partir de los OLPF a partir de la Eq. 5.13b. En la Fig. 5.11 se muestra

fC Vs. fSampling para diferentes OLPF , además del límite donde se cumple fSampling=230

kSPS. A partir de la Fig. 5.11 se obtiene que con fC=1.56 MHz y OLPF=2 es posible

implementar el ADC. Se obtiene la Tabla 5.4 con los parámetros del ADC y el LPF. Para

obtener VDAC se sigue la Eq. 4.13 del capítulo 4 y se muestra en la Eq. 5.14.

1M 2M 3M 4M 5M 6M 7M 8M 9M 10M
0.00

230.00k
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1.15M

1.38M
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 O
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=5

 O
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=6

f S
a

m
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  R
 (

S
P

S
)

[6.25 R MHz, 449 R kSPS]

[5.44 R MHz, 448 R kSPS]

[3.13 R MHz, 390 R kSPS]

R (HZ) f
C

[4.42 R MHz, 441 R kSPS]

f
Sampling

 = 230 R kSPS

Figura 5.11: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con fSampling=230 kSPS con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit normalizado con fCLK=100
MHz.

ADC OLPF R C Número
AO

tSettling del
LPF

tConversion del
ADC fSampling

8-bit 2 9 6 3 543 ns 4.64 µs 230 kSPS

Tabla 5.4: Características del ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit.

VDAC = V1 +
V0

24
− LSB

2
(5.14)
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5.4.2. Implementación de un ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-

DDR de 4-bit

A continuación, se realiza la implementación del ADC de 8-bit con fSampling=230 kSPS

con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit. Para la implementación se utilizará el AO LT1364 de

Analog devices tanto para los LPF como para el sumador analógico. El esquemático de la

implementación se presenta en la Fig. 5.12, donde se adiciona un DAC para visualizar B

obtenido por el ADC. Al implementar los LPF y el sumador analógico se tuvo en cuenta

las restricciones mencionadas en la sección 2.2.5 del capítulo 2, como los planos de masa,

condensadores de desacople, el menor cableado posible etc.

Logica SAR
Comparador

VinB[7:0]
d[7:0]

VComparador

Division
d

Sumador

d[7:4]

VDAC

LSB
2

-
analogico

PWM-DDC
LPF

LPF
d[3:0]

4-bit

DAC
visualizacion

PWM-DDR

PWM-DDC

4-bit
PWM-DDR

Figura 5.12: Esquemático de la implementación del ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR
de 4-bit

En la Fig. 5.18a se muestra el comportamiento de VDAC ante una entrada Vin continua

de 1,7 V , mientras en la Fig. 5.18b con Vin = 2,2 V . Para comprobar B con los todos

posibles valores de Vin, se utiliza una señal triangular que va desde 0 V hasta 3.3 V y se

muestran en la Fig. 5.14 donde B es la señal rosa y Vin triangular la señal azul marino.

(a) VDAC de un ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit para Vin=1.7
V.

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



5.4 ADC de 8-bit con PWM-DDC para diferentes optimizaciones 127

(b) VDAC de un ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit para Vin=2.2
V.

Figura 5.13: VDAC de un ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit para Vin continuo

Figura 5.14: Vin y B obtenido por un ADC de 8-bit con PWM-DDC-DDR de 4-bit

5.4.3. Simulación de un ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR

de 2-bit

Ahora se realiza la simulación de un ADC con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit y fSampling=500

kSPS. En primer lugar, se obtiene fC para diferentes OLPF a partir de la Eq. 5.13b y se

muestran en la Fig 5.15. Se escoge fC=3.13 MHz y OLPF=2 y se muestra las características

del ADC implementado en la Tabla 5.5.

Se obtiene VDAC a partir de la Eq. 4.13 del capítulo 4 y se muestra en la Eq. 5.15. En la

Fig. 5.16 se presenta el comportamiento de VDAC antes una entrada continua de Vin.
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Figura 5.15: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con fSampling=500 kSPS con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit normalizado con fCLK=100
MHz

ADC OLPF R C Número
AO

tSettling del
LPF

tConversion del
ADC fSampling

8-bit 2 15 8 5 250 ns 2 µs 500 kSPS

Tabla 5.5: Características del ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit.

VDAC = V3 +
V2

22
+
V1

24
+
V0

26
− LSB

2
(5.15)
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 Cambio de bit

Figura 5.16: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit.
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5.4.4. Implementación de un ADC de 8-bit con K=4 y PWM-

DDC-DDR de 2-bit

A continuación, se mostrara la implementación del ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR

de 2-bit. En la Fig. 5.17 se muestra el esquemático de la implementación. En la Fig. 5.18a

se muestra el comportamiento de VDAC ante un Vin de 1 V y en la Fig. 5.18b se muestra

para Vin de 1.8 V.

Logica SAR Comparador

Vin
B[7:0]

d[7:0]

VComparador

Division
d

Sumador

d[7:6]

VDAC

LSB
2

-
analogico

PWM-DDC
LPF

LPF

d[3:2]

2-bit

DAC
visualizacion

PWM-DDR

PWM-DDC

2-bit
PWM-DDR

LPF
PWM-DDC

2-bit
PWM-DDR

LPF
PWM-DDC

2-bit
PWM-DDR

LSB
2

d[5:4]

d[1:0]

Figura 5.17: Esquemático de la implementación del ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR
de 2-bit

Para obtener todos los posibles valores de B se utilizó una señal de diente de sierra que

va desde 0 V hasta 3.3 V. Una vez el ADC genere B, este es enviado a un DAC adicional

para poder ser mostrado en el osciloscopio. Se muestra B obtenida a partir de Vin en la

Fig. 5.19, donde Vin es la señal azul y B la señal rosa.

(a) VDAC de un ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit para Vin = 1 V

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



5.5 Conclusiones 130

(b) VDAC de un ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit para Vin = 1,8 V

Figura 5.18: VDAC de un ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit para Vin continuo

Figura 5.19: Vin y B obtenido por un ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit

5.5. Conclusiones

En este capítulo se presenta una optimización en la implementación del DAC, donde se

reemplazó el modulador por ancho de pulsos (PWM) por un PWM de ciclo de trabajo

distribuido (PWM-DDC) con el objetivo de mejorar las prestaciones del ADC. El PWM-

DDC distribuye su tensión de salida (VDDC) a lo largo del tiempo en que se realizan

las 2N cuentas, es decir el tiempo en que VDDC esta en VOH y VOL no es continuo, sino

distribuido en dicho tiempo acorde al ciclo de trabajo (d). Esta diferencia en la forma

de implementación permite disminuir el rizado (∆VLPF ) de la salida del filtro pasa bajo

(LPF).
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Cuando d es un número par, la frecuencia del PWM-DDC (fDDC) varía a medida que d

lo hace, debido a que VDDC se puede distribuir de manera uniforme. Si la fDDC aumenta,

es posible escoger LPFs que permitan aumentar fSampling. Cuando d es un número impar,

al no poder distribuirse de manera uniforme VDDC , la fDDC se mantiene constante, siendo

igual a la frecuencia del PWM (fPWM ). Aunque la fDDC = fPWM , ∆VLPF del LPF con el

PWM-DDC es menor, por lo que es posible escoger un LPF que aumente fSampling.

Al reemplazar el PWM por el PWM-DDC en cada optimización, es posible escoger LPFs

que permitan fSampling mayores. Además, el PWM-DDC es compatible con la optimización

del double data rate (DDR) y con la paralelización del PWM.
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6. Capítulo 6

6.1. Resumen

En este capítulo se presenta la generalización de la implementación del conversor analógico

digital (ADC) basado en succesive aproximation register (SAR), reemplazando el DAC con

la combinación de PWM y filtro paso bajo (LPF). A partir de la frecuencia de muestreo

del ADC deseada (fSampling) se escoge el tipo de implementación necesario para alcanzar

dicho objetivo, priorizando el coste de los elementos analógicos de la implementación y la

menor cantidad de salidas de la FPGA.

6.2. Generalización sistemática de la arquitectura del

ADC basado en SAR

Una de las ventajas del ADC basado en SAR donde se reemplaza el DAC por la combinación

del PWM con un LPF es la versatilidad que presenta. Basándose en las especificaciones

de la aplicación, puede ser necesario un ADC con fSampling alta con altos costes o por el

contrario, un ADC con fSampling bajas que permita menores costes, en ambos casos puede

ser implementado con este ADC.

A continuación, se presentan los pasos a seguir para obtener los parámetros de

implementación del ADC y el tipo de implementación del DAC necesario para obtener la

fSampling deseada. Todos los valores se presentan en base a los parámetros de la FPGA,

tales como fclk y ∆VO, además de tener la posibilidad de implementar salidas DDR. Los

resultados están normalizados para fCLK=100 MHz, por lo que se incluye un factor R

presentado en la Eq. 6.1, con el objetivo de obtener los parámetros de implementación en

otras familias de FPGA.

R =
fclk

100MHz
(6.1)
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1. El primer paso para implementar el ADC es definir la resolución y la fSampling

deseada. Con estos datos y las caracteristicas de la FPGA se puede hallar LSB, con

el objetivo de obtener ∆VDAC máxima. Para hallar LSB se utilizan las Eq. 6.2 y 6.3.

Con estos valores se genera la condición mostrada en la Eq. 6.4.

La ∆VO viene dada por la FPGA, a partir de la Eq. 6.2, donde VOH es la tensión de

salida de la FPGA cuando el valor es ’1’ o ’high’ y VOL cuando la tensión de salida

es ’0’ o ’low’.

∆VO = VOH − VOL (6.2)

LSB =
∆VO
2N

(6.3)

∆VDAC ≤ LSB (6.4)

2. A partir de la fSampling se obtiene tSettling con la Eq. 6.5, donde tSettling es el tiempo

de establecimiento del LPF, siendo el tiempo necesario para que el LPF llegue a

estado estacionario y se pueda realizar la comparación entre la tensión de entrada

(Vin) y VDAC en cada iteración.

fSampling =
1

N · tSettling
(6.5)

3. Se obtiene VDAC a partir de la tensión de salida del LPF (VLPF ) y LSB
2

en la Eq. 6.6.

Se resta la tensión equivalente a LSB
2

, con el objetivo de que el error de conversión

pase de ±1 LSB, a ser ±1
2
LSB.

VDAC = VLPF −
LSB

2
(6.6)

4. Se presentaron dos alternativas para implementar el PWM del DAC. Una de ellas es

el PWM de N-bit regido por un contador ascendente que va desde 0 hasta 2N − 1,

aumentando en el flanco ascendente del reloj. La salida del PWM (VPWM) está

en VOH desde Contador=0 hasta Contador=d, después VPWM = VOL hasta que

Contador=2N − 1 y vuelve a empezar. Para obtener fPWM se utiliza la Eq. 6.7.

fPWM =
fclk
2N

(6.7)

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



6.2 Generalización sistemática de la arquitectura del ADC basado en SAR 134

La segunda alternativa es el PWM-DDC de N-bit, también controlado por un

contador ascendente que va desde 0 hasta 2N−1, aumentando en el flanco ascendente

del reloj. La salida del PWM-DDC (VDDC) se distribuye a lo largo del tiempo en

que se realizan las 2N cuentas, donde el valor de d indica cuentas veces VDDC esta en

VOH a lo largo del tiempo mencionado. El PWM-DDC se implementa con el objetivo

de aumentar fDDC con respecto a fPWM y así disminuir ∆VLPF . Para obtener la

fDPC−Maxima se utiliza la Eq. 6.8

fDDC−Maxima =
fclk
2N

(6.8)

5. Si la FPGA permite la implementación de salidas DDR y flip-flop ascendente y

descendente, es posible implementar el PWM-DDR o PWM-DDC-DDR, generando

mejores prestaciones del ADC. Al implementar las salidas DDR, es posible

implementar el contador para que aumente tanto en el flanco ascendente como

descendente del reloj, incrementando al doble fPWM o fDDC . En la Fig. 6.1 se

aprecia un PWM-DDR y PWM-DDC-DDR implementado con D = 1
2
.

Clk

CMSB [2 : 1] 0 1 2 3 0

LSB 0 1 0 0 0 01 1 1 1

0 1 2 4 6 03 5 7 1Contador[2 : 0]

PWM −DDR

PWM −DDC
PWM −DDR

Figura 6.1: Comportamiento del contador implementado con registro DDR

6. Una vez se decida el tipo de implementación del PWM, se debe encontrar los

parámetros del LPF. Se pueden hallar diferentes fC a partir de diferentes OLPF con

la Eq. 6.9a para el PWM y Eq. 6.9b para el PWM-DDC.
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(
fC
fclk

)
<

OLPF
√
π

2

(
2+N+N·OLPF

OLPF

) (6.9a)

(
fC
fclk

)
<

1

2

(
2+N·OLPF

OLPF

) (6.9b)

Si la FPGA que se utiliza permite las salidas DDR y flip-flop ascendente y

descendente, se encuentra fC a partir de OLPF con la Eq. 6.10a para el PWM-

DDR y la Eq. 6.10b.

(
fC
fclk

)
<

2 · OLPF
√
π

2

(
2+N+N·OLPF

OLPF

) (6.10a)

(
fC
fclk

)
<

2

2

(
2+N·OLPF

OLPF

) (6.10b)

7. Una vez se obtiene fC para diferentes OLPF , es necesario conocer el tSettling de cada

LPF. Para esto se utilizan las gráficas normalizadas para diferentes OLPF con fC=

1 Hz de la respuesta al escalón mostradas en la Fig. 6.2. Para obtener tSettling se

divide el eje X de gráfica por fC del OLPF correspondiente.
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Figura 6.2: VLPF para LPFs de arquitectura Bessel con fC= 1 Hz para diferentes OLPF .
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En la Tabla 6.1 se muestra el tSettling para cada OLPF , con el que se realizaran los

cálculos de los parámetros del LPF y el ADC. De este modo para obtener el tSettling

de los fC hallados se utiliza la Eq. 6.11.

tSettling =
tSettling−Normalizado

fC
(6.11)

OLPF 2 3 4 5 6 7 8 9 10
tSettling

normalizado 0.65 1.00 1.25 1.52 1.75 1.90 2.10 2.21 2.32

Tabla 6.1: tSettling normalizado del LPF con arquitectura Bessel con diferentes OLPF .

8. Si los tSettling obtenidos de los diferentes OLPF son menores que el obtenido en la

Eq. 6.5, se debe escoger el LPF con menor OLPF , pues los costes son menores.

Por el contrario, si no se pudo alcanzar el tSettling deseado, se debe modificar la

forma de implementación del LPF. En el capítulo 4 se presentó una optimización

que permitía paralelizar el PWM de N-bit en K PWMs de N
K
-bit. Esta optimización

también es aplicable para el PWM-DDC o sus variantes DDR.

Para obtener los parámetros de los LPF se utiliza la Eq. 6.13a para el PWM y la

Eq. 6.13b para el PWM-DDC.

(
fC
fclk

)
<

OLPF
√
π

2

(
N
K

+ N+2
OLPF

) (6.12a)

(
fC
fclk

)
<

2

(
N

OLPF ·K

)
2

(
N+2

OLPF
+N

K

) (6.12b)

Si la FPGA a utilizar permite las salidas en DDR y los flip-flop de doble flanco de

reloj, se utilizaría la Eq. 6.13a para el PWM y la Eq. 6.13b para el PWM-DDC.

(
fC
fclk

)
<

2 · OLPF
√
π

2

(
N
K

+ N+2
OLPF

) (6.13a)

(
fC
fclk

)
<

2

(
1+ N

OLPF ·K

)
2

(
N+2

OLPF
+N

K

) (6.13b)

UNIVERSITAT ROVIRA I VIRGILI 
DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL ESCALABLE Y PARAMETRIZABLE EN UNA FPGA 
Juan David Espitia Castillo



6.2 Generalización sistemática de la arquitectura del ADC basado en SAR 137

Al aumentar K, se obtiene mejores prestaciones puesto que aumenta la fPWM o fDDC ,

pero en contra parte al aumentar K, aumenta el número de elementos analógicos

necesarios para la implementación, además del número de salidas de la FPGA.

Si con K=2 no se obtiene la fSampling deseada, hay la posibilidad de aumentar a K=3

y comprobar si es posible implementar el ADC. K puede ser aumentada hasta un

máximo de K=N-1. Si este ultimo valor de K no es suficiente se puede implementar

K=N que sería equivalente a un DAC. Este DAC se puede implementar con la red

R-2R, sin necesidad de LPFs, pero utilizando K+1 salidas de la FPGA.

9. Una vez se hallen los parámetros de los LPFs, se obtiene VDAC a partir de VLPF y
LSB

2
. Si se utiliza el PWM o PWM-DDC de N-bit o sus variantes DDR, se utiliza la

Eq. 6.5. Si se paraleliza el PWM en K PWMs de N
K
-bit se utiliza la Eq. 6.14. Esta

misma ecuación se utiliza para el PWM-DDC o las variantes con DDR.

VDAC = V(K−1) +
K−2∑
j=0

(
2

N
K
·j

2N−
N
K

· Vj
)
− LSB

2
(6.14)

Cabe la posibilidad que al dividir el PWM en K PWMs de N
K
-bit, esta división no sea

exacta. En este caso VDAC se obtiene con la Eq. 6.15, donde N = P2 + P1 · (K − 1),

donde hay un PWM de P2-bit y K − 1 PWMs de P1-bit.

VDAC = V(K−1) +
K−2∑
j=0

(
2P1·(j+1)

2N
· Vj
)
− LSB

2
(6.15)

10. Una vez sean hallados los parámetros del LPF y VDAC , el siguiente paso es la

implementación del LPF. El LPF será implementado con la topología Sallen-Key

mostrada en la Fig. 6.3, donde se implementa un LPF con OLPF=2. Si se requiere

un LPF con mayor OLPF , se conectan en cascada varios LPF de OLPF=2. Cada uno

de los K LPFs será conectado a un PWM o PWM-DDC de N
k
-bit.
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C2

C1

R1 R2
Amp Op

PWM

VLPF

Figura 6.3: Arquitectura Sallen-Key para LPF de OLPF=2

Para obtener los valores de R y C se hace a través de la Tabla 6.2, junto a las Eq.

6.16a, 6.16b y 6.16c. Dependiendo del OLPF utilizado, se utilizan las constantes de

la Tabla 6.2 para hallar R y C, teniendo en cuenta que R1=R2 y C1=C2.

OLPF Q1 fp1 Q2 fp2 Q3 fp3 Q4 fp4
2 0.577 1.274
4 0.52 1.432 0.81 1.606
6 0.51 1.607 1.02 1.908 0.61 1.692
8 0.51 1.781 1.23 2.192 0.71 1.956 0.56 1.835

Tabla 6.2: Valores normalizados a fc= 1 Hz del LPF Bessel .

fp = fc · fp1 (6.16a)

fp =
1

2πR
√
C1C2

(6.16b)

Q = 0,5 ·
√
C2

C1

(6.16c)

11. Para implementar VDAC a partir de los VLPF , se realiza a través de un sumador

analógico con un amplificador operacional, como se muestra en la Fig. 6.4.
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RN
K

−1

RM Amp Op.

VN
K −1

VDAC

RT

R

R1

R0

V1

V0

VM = ∆VO

VN
K −2

RN
K

−2

Figura 6.4: Circuito sumador analógico con AO para un ADC de N-bit con el PWM
dividido en K PWMs de N

K
-bit.

Para obtener las resistencias de cada LPF se utiliza la Eq. 6.17 cuando N
K

es

entero, o las Eq. 6.18a y 6.18b cuando N
K

no es entero. Se parte de la resistencia

de retroalimentación R. Para obtener la resistencia correspondiente a LSB
2

(RM) se

utiliza las Eq. 6.19.

R(K−1−j) =
K−1∑
j=0

(
R

2(N
K
·j)

)
(6.17)

R(K−1) =

(
R

2P2

)
(6.18a)

R(K−2−j) =
K−1∑
j=1

(
R

2(P2+P1·j)

)
(6.18b)

RM =
R

2N+1
(6.19)

Para obtener RT se utiliza las Eq. 6.20d, donde ASuma es la ganancia de cada uno

de los VLPF y se obtiene con la Eq. 6.20a o la Eq. 6.20b, mientras que AResta es la

ganancia del equivalente a LSB
2

.
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ASuma = 1 +
K−1∑
j=1

(
1

2
N
K
·j

)
(6.20a)

ASuma = 1 +
1

2P2
+

K−2∑
j=1

(
1

2P2+P1·j

)
(6.20b)

AResta =
1

2N+1
(6.20c)

RT =
1

AResta + 1− ASuma
(6.20d)

12. Para escoger los elementos analógicos, tales como el AO, las resistencias,

condensadores y comparador se deben tener en cuenta los problemas prácticos

de la implementación que son explicados en el capítulo 2 en la sección 2.2.5.

6.3. Diseño de un ADC de 8-bit con fSampling=800 kSPS

Para ejemplificar la metodología para el diseño e implementación de un ADC basado

en SAR reemplazando el DAC con LPF y PWM, se realiza el diseño y simulación del

ADC de 8-bit con fSampling=800 kSPS. Se utiliza la FPGA de la familia Zynq 7000, con

∆VO=3.3 V y fclk =100 MHz, además serán utilizadas las salidas DDR.

En primer lugar, se obtienen LSB=12.89 mV y tSettling=156 ns como se muestra a

continuación.

LSB =
∆VO
2N

= 12,89mV

tSettling =
1

N · fSampling
= 156 ns

Una vez obtenidos LSB y tSettling se decide la forma de implementación del PWM. Se

utilizará el PWM-DDC-DDR, puesto que es el que mejores prestaciones genera. El siguiente

paso sería encontrar los parámetros del LPF a partir de la Eq. 6.10b para diferentes OLPF .

Como se puede apreciar en la Fig. 6.5, con el PWM-DDC-DDR de 8-bit no se alcanza la
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fSampling deseada, por lo que es necesario paralelizar el PWM-DDC-DDR.
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[620 R kHz, 44.8 R kSPS]

Figura 6.5: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con PWM-DDC-DDR de 8-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

Se paraleliza el PWM-DDC-DDR de 8-bit en 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit y se obtienen

los parámetros del LPF. Como se ve en la Fig. 6.6 la fSampling no es alcanzada con esta

implementación, por lo que se debe aumentar la K.
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f
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Figura 6.6: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 4-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

Se obtiene la Fig. 6.7 donde se paraleliza el PWM-DDC-DDR en 3 PWM-DDC-DDR, 2

PWM-DDC-DDR de 3-bit y uno de 2-bit. Como se puede apreciar con OLPF=4 es posible

alcanzar la fSampling=800 kSPS, esto quiere decir que se necesitan 3 salidas de la FPGA
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para los PWM-DDC-DDR y una entrada para el comparador. En la Tabla 6.3 se presenta

los elementos analógicos necesarios para la implementación.
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f
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Figura 6.7: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con 3 PWM-DDC-DDR, 2 PWM-DDC-DDR de 3-bit y uno de 2-bit normalizado a
fCLK=100 MHz.

ADC Número
entradas OLPF R C Número

AO
tSettling del

LPF fSampling

8-bit 4 4 18 12 7 156 ns 800 kSPS

Tabla 6.3: Características del ADC de 8-bit con 2 PWM-DDC-DDR de 3-bit y uno de
2-bit.

Se obtiene la Fig. 6.8 donde se paraleliza el PWM-DDC-DDR en 4 PWM-DDC-DDR de

2-bit. Como se puede apreciar es posible alcanzar fSampling=800 kSPS con OLPF=3. En la

Tabla 6.4 se muestra los elementos analógicos necesarios para la implementación.
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Figura 6.8: fC vs. fSampling para LPFs con diferentes OLPF implementando un ADC
8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit normalizado a fCLK=100 MHz.

ADC Número
entradas OLPF R C Número

AO
tSettling del

LPF fSampling

8-bit 5 4 19 12 5 156 ns 800 kSPS

Tabla 6.4: Características del ADC de 8-bit con 4 PWM-DDC-DDR de 2-bit.

Las Fig. 6.7 y 6.8 representan la versatilidad del ADC, puesto que se puede acoplar a las

necesidades del diseño. Si se dispone de entradas disponibles en la FPGA, es preferible

utilizar K=4 puesto que utiliza menos componentes analógicos. Por el contrario, si las

entradas de la FPGA son limitadas, conviene utilizar K=3. Para efectos de explicación se

escogerá K=3 para el diseño del ADC con fSampling=800 kSPS.

El siguiente paso es hallar VDAC a partir de la los VLPF y LSB
2

siguiendo la Eq. 6.15 y se

muestra en la Eq. 6.21. Una vez obtenida VDAC se realiza el diseño del sumador analógico

y se muestra en la Fig. 6.9

VDAC = V2 +
V1

22
+
V0

25
− LSB

2
(6.21)
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Figura 6.9: Circuito sumador-restador con AO para un ADC de 8-bit con K=3.

En la Fig. 6.10 se presenta el esquemático de la implementación y en la Fig. 6.11 se

muestra el comportamiento de VDAC en el proceso de conversión.
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Figura 6.10: Esquemático de la implementación del ADC con 2 PWM-DDR de 3-bit y
uno de 2-bit.
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Figura 6.11: Comportamiento de VDAC en el proceso de conversión del ADC de 8-bit
con fSampling=800 kSPS.

6.4. Conclusiones

En este capítulo se presenta paso a paso la metodología para el diseño e implementación de

un ADC de N-bit basado en SAR a partir de la frecuencia de muestreó del ADC (fSampling),

la frecuencia del reloj de la FPGA (fCLK) y la resolución del ADC. Se reemplaza el módulo

del conversor digital analógico (DAC) por un módulo de modulador de ancho de pulsos

(PWM) y filtro paso bajo (LPF). En esta metodología se presenta los criterios necesarios

para escoger el tipo de implementación tanto del PWM, como del módulo del DAC.

Se presentan diferentes modos de implementación para un mismo ADC de N-bit. donde

se divide el PWM en K PWMs de N
K
-bit. Con el objetivo de brindar versatilidad a la

hora de diseñar el ADC, es posible obtener la fSampling deseada a partir de diferentes K,

priorizando costes de implementación, área de implementación o número de salidas de

FPGA, según el diseño lo requiera.
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7. Conclusiones

En esta tesis doctoral se presenta dos arquitecturas de implementación de un conversor

analógico digital (ADC) escalable y parametrizable a partir de las entradas y salidas de la

FPGA. La primera arquitectura presentada es la implementación de un ADC a partir de

un circuito RC y puertas lógicas, donde se genera un pulso correspondiente a la tensión

de entrada (Vin) del ADC. La segunda alternativa presentada es la implementación de un

ADC basado en successive aproximation register (SAR), donde se reemplaza el conversor

digital analógico (DAC) por un modulador de ancho de pulso (PWM) y un filtro paso bajo

(LPF). Las arquitecturas presentadas fueron estudiadas con una FPGA de la familia Zynq

7000 con características específicas, pero puede ser extrapolado a a diferentes familias de

FPGA, con diferentes fclk, ∆VO y Vth.

En el capítulo 1 se analiza la implementación de un conversor analógico digital a partir de

la estrategia del one shot ADC en una FPGA, dónde se analizan los limites existentes

del diseño, las ventajas y desventajas de este. El conversor analógico digital a partir del

circuito one shot ADC es analizado debido a su facilidad de implementación y su bajo coste.

El circuito one shot genera un pulso en la puerta lógica NOT (VNOT ), cuya anchura (Tin)

es modulada por Vin. A partir del Tin generado se obtiene el valor digital correspondiente

a la tensión de entrada Vin. Para obtener Tin se implementa un contador ascendente con

fcounter = fclk o fcounter = 2 · fclk dependiendo si se cuenta o no la característica de flip-flop

de doble flanco de reloj. Tin y Vin presentan una relación exponencial, por lo que es

necesario modificar los parámetros y así poder trabajar en la zona con un comportamiento

más lineal de esta relación. Se modifica el circuito one shot ADC, incrementando la

constante de tiempo del condensador y añadiendo un VSumador. Como ventaja se obtiene

un sistema con un comportamiento más lineal, pero como desventaja el tiempo de descarga

(tD) aumenta, disminuyendo fSampling.

En el capítulo 2 se presentó el análisis de la implementación de un ADC basado en la

lógica SAR, donde se reemplaza el conversor digital analógico (DAC) por la combinación

de un modulador de anchura de pulsos (PWM) y un filtro pasa bajo (LPF). Se estudió el

efecto que tiene la frecuencia de corte (fC) y el orden (OLPF ) en la respuesta al escalón

del LPF, donde a mayor fC , el tiempo de establecimiento del LPF (tSettling) es menor,
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pero el rizado del LPF (∆VLPF ) es mayor. En el caso del OLPF , a mayor OLPF e igual fC ,

∆VLPF disminuye y aumenta tSettling, además de aumentar el coste de implementación.

Se presenta en método sistemático para la implementación de un ADC de N-bit en una

FPGA a partir de fSampling deseada. Teniendo en cuenta las características de la FPGA

(fclk y ∆VO) se obtienen los parámetros del LPF necesarios para la implementación del

ADC. El método presentado puede ser extrapolado a diferentes familias de FPGA con

diferentes características.

En el capítulo 3 se estudió la implementación del PWM con el sistema de adquisición de

datos basado en ’double data rate’ (DDR). Para esto se utiliza un registro dedicado ’Output

DDR’ (ODDR) de la FPGA para implementar salidas DDR. Esto permite disminuir el

tiempo de propagación de la señal hasta la salida de la FPGA y así poder aumentar

la velocidad de procesado del sistema. Al implementar el PWM con el DDR es posible

utilizar los flip-flop de flanco ascendente y descendente de reloj, por lo que la frecuencia del

PWM (fPWM) es incrementada, permitiendo encontrar parámetros del LPF que generan

mayor fSampling.

En el capítulo 4 se presentó una optimización en la implementación del DAC del ADC

basado en SAR. Esta optimización consiste en paralelizar el PWM N-bit dividiéndolo en K

PWMs de N
K
-bit. Cada PWM resultante con su respectivo LPF generan K VLPF , que junto

a un sumador analógico generan VDAC . Esta optimización permite el aumento de la fPWM ,

lo que genera mejores prestaciones para el ADC. La versatilidad del diseño se ve mejorado

gracias a la división del PWM de N-bit en K PWMs de N
K
-bit. Si el usuario requiere una

mayor fSampling, aumenta K, permitiendo que el PWM sea dividido en un mayor número

de PWMs. Como desventaja está que al aumentar K es necesario un mayor número de

salidas en la FPGA. Esta optimización puede ser combinada con la optimización de las

salidas DDR.

En el capítulo 5 se presentó una modificación en la forma de implementación del PWM

con el objetivo de disminuir ∆VDAC , donde se utiliza el Distributed Dutty cycle PWM

(PWM-DDC). El PWM-DDC distribuye su tensión de salida (VDDC) a lo largo del tiempo

en que se realizan las 2N cuentas, es decir el tiempo en que VDDC esta en VOH y VOL

no es continuo, sino distribuido en dicho tiempo acorde al ciclo de trabajo (d). Esta

diferencia en la forma de implementación permite disminuir el ∆VLPF de la salida LPF. El
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PWM-DDC genera mejores prestaciones comparado con el PWM debido a la disminución

de ∆VLPF . La implementación del PWM-DDC puede ser combinada de con la salida DDR

y la paralelización del PWM-DDC en K PWM-DDCs de N
K
-bit.

En el capítulo 6 se presenta una metodología para implementar un ADC basado en SAR

de N-bit reemplazando el DAC por la combinación de PWM o PWM-DDC y un LPF. A

partir de la fSampling deseada se escoge la implementación más conveniente en la FPGA.

Se prioriza los costes de implementación, por lo que se escoge la implementación que

alcance fSampling con el menor número de elementos analógicos y salidas de la FPGA.
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