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Resumen de la Tesis

El procesamiento estocastico constituye una de las lineas de investigacién del
Grupo de Tecnologia Electrénica (GTE). Los sistemas estocasticos se en-
cuentran caracterizados porque la informacién se representa mediante un
conjunto de trenes de pulsos aleatorios sincronos. El valor de una variable
real perteneciente al intervalo [0,1] se codifica de una manera muy especial:
es la probabilidad de que, en un ciclo de reloj dado, el tren de pulsos asociado
a la senal tome un valor légico alto. Aprovechando las similitudes entre el al-
gebra de probabilidades y el dlgebra de Boole, es posible desarrollar circuitos
electrénicos digitales capaces de implementar, de una manera muy simple,
operaciones aritméticas basicas. En particular, la suma y el producto son las
operaciones mas profundamente estudiadas por dos motivos: son las operacio-
nes mayoritariamente involucradas en cualquier célculo aritmético y ademas
se encuentran especialmente presentes en las redes neuronales, que es una
de las aplicaciones donde el procesamiento estocastico ha encontrado mayor
eco. La implementacién hardware de redes neuronales es un problema no
resuelto de manera definitiva, y que ha sido extensamente tratado en tesis
precedentes realizadas dentro del Grupo. Otras aportaciones de estos traba-
jos dentro del campo del procesamiento estocéstico son convertidores entre los
dominios analégico y estocdstico y estudios sobre las posibilidades de la logica
estocastica como plataforma de implementacién de controladores borrosos.

Como continuacién de tesis doctorales anteriores, esta Tesis pretende estudiar
las posibilidades de la lgica estocastica para implementar sistemas anal6gi-
cos. La idea es volver al concepto de lo que significa una codificacién mediante
trenes de pulsos aleatorios: se trata de una codificacién que es cuantizada
en cuanto a su forma de representacion (sefnal bipolar, como en los disefios
digitales) pero no en cuanto a la interpretacién del valor codificado, que es
continuo, pues se trata de la esperanza matemaética de tener un valor 16gico
a nivel alto, es decir, de una probabilidad. Dado que la codificacién estocas-
tica es intrinsecamente bipolar, todos los circuitos propuestos son totalmente
digitales. Frente a otras alternativas de implementacién del procesamiento
estocastico mediante una circuiteria analdgica o mixta, propuesta en otros
grupos de investigaci6n, se ha optado por una implementacién digital por un
motivo muy simple: los circuitos digitales resultan afio a afio mas potentes
y baratos con unas escalas de integracién y velocidades que se duplican cada
18 meses y unos precios que bajan proporcionalmente. Ademas, los sistemas




de desarrollo de los circuitos digitales se encuentran mucho més avanzados
que los analdgicos, permitiendo el desarrollo e implementacion de sistemas
complejos. Los circuitos y aplicaciones propuestos en la Tesis tienen en los
dispositivos programables digitales su medio natural de implementacion.
Visto desde el punto de vista contrario, los dispositivos programables digitales
tienen en el procesamiento estocdstico propuesto una puerta de acceso a una
funcionalidad digital integrada dentro del propio dispositivo.

La Tesis doctoral se encuentra dividida en dos partes claramente diferencia-
das, como se desprende del titulo:

e Una primera de analisis. donde se definen los bloques constructivos ba-
sicos que implementan funciones analégicas utilizadas habitualmente:
sistemas de primer orden, integradores, circuitos de cdlculo de divisiones
y raices cuadradas. Se propone una extension de la aritmética tradicio-
nal estocéstica, basada en productos y sumas, como medio de implemen-
tar sistemas analégicos complejos. Asimismo, se estudian las interfases
adecuadas entre los dominios analégico, digital y estocdstico para llegar
a un sistema de procesamiento cerrado.

e Una segunda de sintesis donde se proponen tres aplicaciones que conju-
gan los bloques previamente analizados.

Tras un capitulo introductorio donde se introducen el concepto, la aritmética
basica y aplicaciones generales del procesamiento estocastico, se pasa a ca-
racterizar los bloques constructivos bésicos que se utilizaran posteriormente.
En primer lugar, se presenta un bloque constructivo bésico consistente en un
sistema de primer orden. Este bloque constructivo se caracteriza como si de
un sistema analégico se tratase, es decir, mediante la atenuacion y el desfase
de la sefial de salida con respecto a la de entrada. Como circuito de aplicacién
inmediato se propone un circuito detector de envolvente, basado en un circui-
to seguidor que actua sobre un contador que incrementa de manera mucho
mas rapida que decrementa, de forma andloga a un circuito tipico analégico
detector de envolvente, donde la constante de carga del condensador es mucho
mads pequeiia que la de descarga.

Este bloque se denomina bésico porque sobre €l se introducen varias genera-
lizaciones:

e Conexidn en cascada, para lograr sistemas de orden superior
e Introduccién de ceros
e Introduccién de un factor de ganancia

Esta ultima generalizaciéon permite desarrollar circuitos que implementan
funciones no lineales como son los circuitos de célculo de divisiones y de raices
cuadradas.




Finalmente, se presenta un circuito integrador que permite la resolucion de
ecuaciones diferenciales, como se vera en una de las aplicaciones. Como ejem-
plo de aplicacién, se propone un circuito desfasador de a(P.

Todos los circuitos anteriores forman, junto a la suma y el producto, los ele-
mentos basicos que se van a utilizar en las aplicaciones propuestas a conti-
nuacién y constituyen el procesamiento estocastico propiamente dicho. No
obstante, para disponer de un sistema cerrado es preciso disponer de unas in-
terfases adecuados entre los dominios analégico, digital y estocéstico. De este
modo, dadas unas variables de entrada al problema, bien analégicas, bien
digitales, son convertidas a trenes de pulsos aleatorios, procesados median-
te los bloques constructivos anteriores para recuperar finalmente las senales
analdgicas o digitales que constituyen las sefiales de salida.

En este sentido, para las variables de entrada se definen:

e Conversion digital-estocastica.
Realizada base de unos generadores de nimeros pseudo-aleatorios, con-
sistentes en registros de desplazamiento realimentados linealmente (LF-
SR), estudiados ampliamente en la bibliografia.

e Conversion analdgica-estocastica.
Existen algunos esquemas definidos en la bibliografia, pero tienen el
inconveniente de que su ancho de banda es demasiado limitado para
las aplicaciones que se pretenden realizar. Aprovechando los esquemas
tipicos de convertidores sobremuestreados, se propone una realizacién
mixta, con una pequefia circuiteria analdgica externa, que mejora las
prestaciones de los esquemas existentes.

Por su parte, para las variables de salida se definen:

o Conversidn estocdastica-digital.
No consiste mas que en un contador que estima la probabilidad a partir
de la frecuencia relativa de valores légicos a nivel alto en una secuencia
relativamente larga.

e Conversion estocdstica-analdgica.
Similar a la anterior pero con una red RC. Aprovechando las posibilida-
des de redundancia en la informacién del calculo estocdstico y el caracter
pseudo-aleatorio de los LFSRs, se propone un esquema que mejora las
prestaciones del anterior.

En la segunda parte de la Tesis, dedicada a aplicaciones, se sintetizan los
bloques definidos en tres ejemplos de aplicacién, que pretenden demostrar las
posibilidades del calculo estocastico para implementar sistemas analégicos.
La caracterizaciéon de los bloques constructivos de los capitulos II y III ha
detallado para cada uno de ellos sus parametros de disefio y sus limitaciones.
En base a ello, se propone un método general de disefio que se utilizara en las
aplicaciones.




En general, las dinamicas que se pueden procesar son varios érdenes de mag-
nitud inferiores a la frecuencia de trabajo digital, por lo que, cuanto mas ra-
pidos sean los dispositivos digitales (tendencia que crece afio tras afio) pro-
porcionalmente aumenta el ancho de banda que la légica estocastica puede
soportar.

La primera de las aplicaciones propuestas es la realizacién de filtros de orden
n, conectando en cascada varios de los sistemas de primer orden. Con las in-
terfases de entrada y salida es posible contar con un sistema digital, sobre un
dispositivo programable, con una sefal analégica de entrada y la correspon-
diente senal filtrada a la salida.

La segunda aplicacion se refiere a la realizacién de un medidor de potencia,
capaz de suministrar los pardmetros tipicos de un sistema de potencia: ener-
gia y potencia activa y reactiva, factor de potencia, potencia aparente y valores
maximos y eficaces. En este caso, las variables de entrada son la intensidad y
la tension, y los de salida se proporcionan digitalmente.

La ultima de las aplicaciones es un control integral y por pasividad de un
convertidor serie resonante. En definitiva, se trata de resolver un conjunto
de ecuaciones diferenciales, mucho mas complejo en el caso del control por
pasividad. Las variable de entrada son la referencia y la salida de la fuente,
mientras que la de salida es una sefial PWM que actia sobre el convertidor.
Como se desprende de las aplicaciones propuestas, se ha elegido el campo de
la electrénica de potencia para dos de ellas. Esto se debe a que, en primer
lugar, la electrénica de potencia proporciona un elevado nimero de aplicacio-
nes donde no se requieren dindmicas excesivamente elevadas. A esto hay que
unir la experiencia existente en el Grupo de Tecnologia Electrénica en este
campo para justificar su utilizacion.

En general, se puede pensar en una gran multitud de aplicaciones en las que
no se requieren dindmicas muy elevadas y donde el célculo estocastico repre-
senta una alternativa de bajo coste, eficiente en area, frente a otras opciones
como procesadores de propésito general.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Consideraciones previas

El procesamiento de sefiales aleatorias fue presentado por primera vez por
von Newmann en 1956 [1]. En sus trabajos, von Newmann trataba de expli-
car algunos fenémenos del sistema nervioso siguiendo principios estadisticos.
Su intencién no era tanto modelar comportamientos neurofisiolégicos sino de-
mostrar que a partir de una representacién inexacta de la informacion y me-
diante unidades de procesamiento muy sencillas, era posible llegar a resulta-
dos precisos aprovechando la redundancia de la informacién. Hacia finales de
los afios 60, la proliferacién de trabajos en este campo fue muy abundante. La
mayoria se centraban en buscar realizaciones hardware capaces de resolver
ecuaciones diferenciales o de imitar el comportamiento del sistema nervioso.
A este respecto, hay que destacar los trabajos de Gaines [2], [3] y Ribeiro [4],
que ya proponen algunas arquitecturas para la realizacién de computadores
estocasticos. La idea de emplear la probabilidad de un tren de pulsos digitales
como una cantidad analégica era utilizada para simular elementos tipicos de
computadoras analégicas: multiplicadores, sumadores, inversores, integrado-
res ... De esta manera se introducia la nueva aproximacion de computadoras
estocasticas como una via alternativa a las tradicionales realizaciones analé-
gicas, digitales o incluso mixtas. El principal inconveniente del procesamien-
to estocdstico estaba en la limitacién tecnolégica en cuanto al ancho de banda
que los computadores estocasticos eran capaces de procesar. Hay que tener en
cuenta que el hecho de representar una cantidad analégica como una probabi-
lidad supone implicitamente la necesidad de que ésta se manifieste como una
frecuencia relativa en una secuencia lo suficientemente larga. En consecuen-
cia, la velocidad de procesamiento estocastico deberd ser mucho mayor que la
dindmica de la sefial analégica que queremos procesar. Como resultado de lo
anterior, las aplicaciones de la légica estocastica se dirigieron fundamental-
mente al campo de procesamiento paralelo de la informacién, en particular,
redes neuronales. Interés que llega hasta fechas actuales, como demuestran
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recientes trabajos en esta linea [5], [6], [7], [8]. El avance de la tecnologia,
sobre todo en lo que se refiere a dispositivos programables, cuyas velocidades
y tamafios aumentan a pasos agigantados, permite retomar aquellas ideas
de los arfios 60 para llegar a implementaciones que, siendo totalmente digita-
les, permiten un procesamiento, en determinados casos, mucho mas simple y
eficientes que el calculo tradicional [9]-[11].

1.2 Procesamiento estocastico

El procesamiento de sefiales binarias pseudo aleatorias se basa en codificar
un valor digital o analégico como un tren de pulsos aleatorios en el que la
informacién viene representada por la media de ese tren de pulsos (figura
1.1). Dicho de otra forma, la probabilidad de que aparezca un pulso a un nivel
légico alto es el valor que se ha codificado. Una probabilidad no puede ser

0.6 _‘”
os ||
o LI
0.06 _Tj TJ

Figura 1.1: Codificacién estocastica de la informacion

CEE

medida exactamente. Tan sélo puede ser estimada por la frecuencia relativa
de eventos "valores l6gicos a nivel alto" en una secuencia lo suficientemente
larga. En consecuencia, el procesamiento estocastico va a introducir errores
en la forma de desviaciones tipicas al intentar estimar la probabilidad de una
secuencia finita. Nétese que la probabilidad es una variable continua que
no va a estar sujeta a errores de redondeo o discretizacion, sino a un error
estadistico en la forma de una desviacion tipica.

Estadisticamente, la secuencia de valores légicos que codifican un valor es un
proceso estocdstico discreto [12], formado por una sucesion de variables ale-
atorias de Bernouilli. Si consideramos una secuencia formada por N bits en
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la que k de ellos son valores légicos altos, diremos que el valor codificado por
esa secuencia es p = k/N, con una desviacién tipica asociada a la estimacién

de la probabilidad de o(§) = /p(1 — p)/N, siendo p la probabilidad de un va-
lor alto. La precisién en la estimacién de la media con la frecuencia relativa

aumenta con la raiz cuadrada de la longitud N de la secuencia. De acuerdo
con la expresién matemadtica de la varianza, el caso mas desfavorable desde
el punto de vista de la precisién ocurre para p=1/2. Se puede demostrar facil-
mente [13] que, en este caso, la longitud de la secuencia necesaria para llegar
a una precisién de n bits viene dada por N = 2n—2 siendo N la longitud de la
secuencia.

1.3 Aritmética estocastica

La analogia que existe entre el dlgebra de probabilidades y el dlgebra de Boo-
le es aprovechada para obtener unas unidades de procesamiento muy simples.
Las dos operaciones basicas descritas en la literatura son la sumay el produc-
to. El motivo es que son las operaciones fundamentales involucradas en las
redes neuronales, que es una de las aplicaciones donde ha encontrado mayor
resultado una codificacién estocastica de la informacion.

1.3.1 Producto

El algebra elemental de probabilidades establece que si dos eventos son es-
tadisticamente independientes, la probabilidad de la interseccion de ambos
eventos es igual al producto de las probabilidades de cada uno de ellos.
Electrénicamente, dados dos trenes de pulsos estocésticos, una puerta AND
realiza el producto de ambos (figura 1.2). La probabilidad de tener un "1"
l6gico a la salida serd igual al producto de las probabilidades de los trenes
de pulsos de entrada, puesto que sélo cuando coincidan dos "1" légicos a la
entrada aparecera éste a la salida. La tnica condicién imprescindible es que
ambas codificaciones sean estadisticamente incorreladas. La incorrelacién de-
bera ser ademads espacial y temporal. La incorrelacién espacial garantiza ob-
tener a la salida un tren de pulsos cuya probabilidad de tener un valor 1dgico
alto es el producto de las probabilidades de los trenes de entrada. La incorre-
lacién temporal permite obtener a la salida una secuencia con buenas propie-
dades estadisticas para continuar su posterior procesamiento estocastico El
resultado anterior es extensible al producto de n trenes de pulsos estocasticos
utilizando una puerta AND de n entradas.

Para realizar una aritmética con signo, existen tres posibilidades diferentes:

e La primera consiste en tratar el signo como un bit aparte, de modo que
para codificar una sefial con signo harian falta dos lineas: el tren de
pulsos y el signo. La aritmética del signo en el producto seria una puerta
XOR.
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Figura 1.2: Aritmética estocdstica: producto

e La segunda opcién fue propuesta por Gaines [3] y consiste en utilizar dos
trenes de pulsos, uno que codifique la parte positiva y otro la negativa,
de modo que el valor codificado viene dado por la diferencia de ambos. El
méximo valor positivo vendria dado por el tren positivo siempre a nivel
alto y el negativo a cero. El valor cero vendria codificado por ambos
trenes a nivel bajo, o bien con la misma probabilidad. El producto de dos
trenes con signo seria igual a dos trenes, el positivo ¢ y el negativo o™:

ot = atbt 4+a7b”
oo = atb” +abt (1.1)

e La ultima posibilidad es llevar el signo implicito en el propio tren de
pulsos [11]. Considérense dos trenes de pulsos v; y v, comprendidos en
el intervalo [-1,1]. Dado que no es posible codificar densidades de pulsos
negativas, se codifican estocasticamente las cantidades pi y p2 definidas

como:
__’U1+1
N = 2
v9+1
P =5 (1.2)

La operacién se lleva a cabo mediante una puerta XOR. A la salida se
obtiene un tren de pulsos con una probabilidad:

po =p1(1 —p2) +p2(l — 1)
Poniendo esta expresién en funcién de v y va:

_1_1
Po—2 2?)1’02

Aplicando la transformacién inversa, esto es, w = 2py — 1, resulta:

Vg = —MN1 Vg (13)
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La principal ventaja que tiene este esquema es que los signos de los
términos a multiplicar vienen codificados implicitamente en el propio
tren de pulsos. El inconveniente es que sélo se pueden multiplicar dos

términos.

1.3.2 Suma

La suma es una operacién mas compleja de realizar estocasticamente. La for-
ma mas simple, que seria una puerta OR, presenta problemas de saturacién
con densidades de pulsos elevadas, por lo que en la bibliografia se han intro-
ducido otras técnicas basadas en multiplexores, contadores reversibles o en la
transformacién exponencial.

Puertas OR

Supéngase que se tienen dos trenes de pulsos aleatorios que se desean sumar.
Si se utiliza una puerta OR [14], a la salida tendremos un tren de pulsos con
una probabilidad que, en general, serd inferior a la suma de las probabilidades
de los pulsos de entrada (figura 1.3). La razén es que, cuando se produce
un solape en los trenes de pulsos de entrada, esto es, cuando ambos estan
simultaneamente a nivel alto, a la salida tan sélo se genera un pulso a nivel
alto y no dos. Cuanto mayor sea la densidad de pulsos en las entradas de la
puerta OR, mayor sera la probabilidad de solape y, en consecuencia, mayor el
error en la suma. Para encontrar la relacién que existe entre la probabilidad

UL . Suma
JUL ﬁ_ no lineal

ws |1 oe T
oI 1 s ML

0.26 _WT— 0.75 _—M‘—I

Figura 1.3: Aritmética estocastica: suma mediante puerta OR

de salida de la puerta OR en funcién de las probabilidades de los términos de
entrada, consideremos n procesos estocésticos de Bernouilli que constituyen
las n entradas de la puerta OR. Sean g;, con i=1 ... n las probabilidades de
estos n trenes de pulsos aleatorios. La probabilidad de que en un instante de
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tiempo una o més de las entradas se encuentre a nivel alto es:

P(1 0 mas pulsos ON) = En: (Z) (Zi ai)k (1 - %ﬂ)n_k (1.4)

k=1 n

donde k representa el numero de entradas a nivel alto y (3; a;/n) es la proba-
bilidad media de que cualquier entrada esté a nivel alto.
Esta ecuacién no es sencilla de evaluar. Sin embargo, mediante la aproxima-
cién limite del teorema de Poisson tenemos:
2, e 2% (T as)t
P(1 0 mas pulsos ON) = kz_:l x =
e~ Li% (Y. q;)° .
_ (Zia) _ | _ -Tia (1.5)
o
La ecuacién 1.5 se representa en la figura 1.4. Como puede observarse, la
curva tiene la forma de la mitad superior de una funcién sigmoidal, por lo que

esta forma de realizar la suma resulta ideal en aplicaciones relativas a redes
neuronales, donde se usa la funcién sigmoidal como funcién de activacion.

=1

08

o
o
T

Probabilidad de la suma
o
e

02t

0.0 . L L
0.0 20 4.0 6.0 8.0

Suma ds las probabilidades de entrada

Figura 1.4: Saturacién de la suma estocastica mediante una puerta OR

Suma multiplexada

Una alternativa que permite evitar la saturacién de la puerta OR es realizar
una suma multiplexando los trenes de pulsos de entrada. En este caso la
suma no satura, pero la informacién se reduce a la mitad. En consecuencia,
el resultado sera la mitad del valor de la suma. Como sefial de seleccion
del multiplexor puede utilizarse una secuencia de bits pseudoaleatoria, de
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Figura 1.5: Aritmética estocastica: suma multiplexada

probabilidad 0.5, lo que reduce la correlacién en el tren de pulsos aleatorios
resultante [15]. En general, dados n trenes de pulsos estocasticos de entrada,
la técnica de multiplexacién permite obtener la n-ésima parte del valor de la
suma.

Contadores reversibles

La suma estocéstica también puede evaluarse utilizando un contador rever-
sible [16], aunque esta técnica tiene el inconveniente de que la suma no se
calcula en paralelo. Se fija un horizonte temporal durante el que se va a
evaluar la influencia de cada uno de los sumandos. Secuencialmente se va
teniendo en cuenta el valor de cada sumando: si el sumando es positivo, cada
vez que haya un valor légico alto, el contador se incrementa en una unidad.
Si, en cambio, es negativo, el contador se decrementard en una unidad cuan-
do exista un valor légico alto en ese sumando. De este modo, una vez que se
han tenido en cuenta a todos los sumandos en ese horizonte de tiempo, en el
contador habra un valor representativo de la suma.

Transformacién exponencial

Dado que el producto es una operacién elemental cuando se trabaja con trenes
de pulsos estocésticos, resulta interesante la idea de buscar algun tipo de
transformacién capaz de convertir las sumas en productos [17], [18]. Esta
transformacion es la exponencial:

H e~% = edoim1 T (1.6)
=1

donde los términos z; se suponen positivos. En consecuencia, si se calcula
estocasticamente la funcién exponencial cambiandoles previamente el signo
y se multiplican, a la salida tendremos un tren de pulsos representativo de
la suma. Los términos positivos y negativos se calculan separadamente y
después se combinan para calcular la suma total.

Esta técnica se ha aplicado con éxito en al realizacién fisica de redes neuro-
nales artificiales con signo, donde no es necesario calcular el valor de la suma
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sino tan sélo su signo. De este modo, la suma final de los términos positivos y
negativos se reduce a averiguar cudl de los dos trenes de pulsos es mas denso.
La transformacién exponencial se realiza acudiendo a diferentes aproxima-
ciones de la funcién exponencial, segun se incluyan mas o menos términos de
su desarrollo en serie (figura 1.6).

X —>>O—> 1-x
in
1-x/2

x DQ 1-x(1-x/2)

clk

173

1-x/2(1-x/3)

1-x[1-x/2(1-x/3)]

Figura 1.6: Aproximaciones de la funcién exponencial

Codificacién estocdstica basada en la razén de pulsos a nivel alto y
bajo

Una alternativa a la codificacién estocastica tradicional consiste en codificar
el valor de la sefial, no como el nimero de pulsos a nivel alto en una secuen-
cia lo suficientemente larga, sino como la razén entre los pulsos a nivel alto y
los pulsos a nivel bajo en dicha secuencia [19]. En [20] se proponen diversos
circuitos que realizan las operaciones aritméticas basicas, entre ellas la su-
ma, siguiendo esta forma alternativa de interpretacién de un tren de pulsos
estocasticos.

La principal ventaja de esta forma de codificacién reside en que es posible
codificar valores analégicos en todo el rango positivo numérico, sin limitar-
nos tnicamente al intervalo [0,1], como ocurre con la codificacién tradicional.
Es decir, no es necesario escalar previamente todo los valores con los que se
va a trabajar, siendo posible ademés sumar trenes de pulsos cuyo resultado
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supere la unidad. En teoria, cabria pensar en la posibilidad de realizar una
suma lineal. No obstante, los circuitos propuestos en [20] no resuelven el so-
lapamiento de los trenes de pulsos sumandos, produciéndose nuevamente las
saturaciones a la salida.

1.4 Generacion de trenes de pulsos estocasti-
cos

Los circuitos encargados de generar los trenes de pulsos estocdsticos pueden
ser digitales 6 analégicos.

1.4.1 Maétodos digitales de generacién de trenes de pul-
sos estocasticos

Digitalmente, la forma mas simple de generar los trenes de pulsos consiste en
utilizar un generador de nimeros pseudo-aleatorios y un comparador. El nud-
mero aleatorio se compara con nuestro valor codificado digitalmente. Si queda
por debajo, generamos un “1” 16gico a la salida del comparador. Si queda por
encima, generamos un “0” 16gico. Dado que la distribucién de los numeros
aleatorios es uniforme, la probabilidad de que a la salida del comparador di-
gital haya un nivel 16gico alto es proporcional al ntimero cuya codificaciéon por
pulsos se esté obteniendo. En la figura 1.7 se indica cémo se generarian los
trenes de pulsos estocésticos asociado a los valores R, Ry, ... R,. Un esquema
alternativo puede encontrarse en [13].

Digitalmente tan sélo podemos generar secuencias de nimeros pseudo - alea-
torios, ya que el caracter determinista de la computacién digital provoca que,
antes o después, se acabe repitiendo ciclicamente la misma secuencia de nu-
meros. Por pseudo-aleatorio entendemos que la secuencia de numeros tenga
“apariencia” de aleatoriedad. La teoria estadistica nos proporciona una me-
dida cuantitativa de aleatoriedad a modo de “test”, como por ejemplo, el test
Chi-cuadrado, el test de frecuencia o el de correlacién. No obstante, ninguno
de ellos es definitivo: una secuencia que se comporte aleatoriamente respecto
a los tests Ty, Ty, ... Ty, puede fallar con otro test T,1. En la practica, si la
secuencia pasa con éxito los test mas adecuados, se considera como pseudo-
aleatoria. Para una completa descripcion de los tests estadisticos, [21] es un
consulta obligada.

Desde el punto de vista de la computacién estocdstica, las propiedades mas
deseables que debe tener un generador de nimeros pseudo-aleatorios son las
siguientes:

e Incorrelacién: la secuencia de nimeros deberd ser incorrelada. Cual-
quier subsecuencia de ntimeros aleatorios no deberd estar correlada con
cualquier otra subsecuencia.
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Figura 1.7: Generaci6n digital de trenes de pulsos

e Longitud méaxima: la longitud de la secuencia que se repite ciclicamente
debera ser la maxima posible. Si se generan numeros aleatorios entre
0y N, el generador de numeros pseudo-aleatorios debera recorrer todos
los valores intermedios dentro del intervalo [0,N].

e Uniformidad: la secuencia de niimeros debe encontrarse uniformemente
repartida en todo el rango de posibles valores. Cualquier subsecuencia
de nameros debe “caer” en intervalos uniformemente repartidos en todo
el rango de valores.

e Eficiencia: el generador de numeros aleatorios debe ser eficiente en area
para su implementacién digital.

En la bibliografia pueden encontrarse multitud de generadores de nimeros
pseudo-aleatorios [22]. No obstante, el mas utilizado en el procesamiento es-
tocastico, sobre todo por motivos de eficiencia, es el registro de desplazamiento
con realimentacién lineal (LFSR).

Un LFSR consiste, basicamente, en un registro de desplazamiento cuyo bit
més significativo se realimenta, a partir de algunos de los restantes bits, me-
diante puertas XOR (figura 1.8). Para un registro de n bits, realimentando
de una manera adecuada y partiendo de una semilla inicial distinta de cero,
el sistema recorre, sin repeticién, todos los nimeros comprendidos entre 1y
on — 1, repitiendo ciclicamente esa misma secuencia. Evidentemente, entre
dos numeros consecutivos existe una cierta correlacién, ya que cada numero
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Figura 1.8: Generador de nimeros pseudoaleatorios

se obtiene a partir del anterior dividiendo por dos y sumando 2*~! si el bit mas
significativo recibe un “1” légico o sumando cero si el bit mas significativo re-
cibe un “0” légico. No obstante, a medida que tomamos dos subsecuencias mas
distanciadas, la correlacion se va haciendo menor, de tal manera que para re-
trasos del orden del tamarno del LFSR, la correlacién es muy pequeria. Esta
caracteristica puede aprovecharse para, a partir de un tnico LFSR, obtener
varias subsecuencias de nimeros aleatorios incorreladas, que puedan aprove-
charse para la codificacién estocastica. A partir de un bloque 16gico hecho a
base de puertas XOR [23], [24] se puede obtener una subsecuencia suficien-
temente alejada dentro del ciclo de repeticién. En [25] pueden encontrarse
tabulados LFSRs de tamarios hasta 45 bits. Otros estudios sobre caracteristi-
cas y propiedades de los LFSRs pueden encontrarse en [26], [27] y [28].

La utilizacién de un generador de nimeros pseudo-aleatorio como el LFSR
presenta el inconveniente de que la secuencia de pulsos no es claramente in-
dependiente, ya que un LFSR de n bits genera enteros entre 1 y 2* — 1 tales
que un determinado valor aparece unicamente una vez en todo el periodo.
En consecuencia, la distribucién de trenes de pulsos estocésticos no deberia
ser modelada con una funcién de probabilidad de Bernouilli, sino como una
hipergeométrica [29]. Supongamos que queremos generar un tren de pulsos
estocasticos representativo del valor x=l/N, donde 1 es un entero entre 0 y N, y
N es el periodo del LFSR, esto es, 2" —1. Si X es una variable aleatoria discreta
que indica el nimero de pulsos que ocurren en una secuencia, su funcién de
probabilidad en m ciclos de reloj vendra dada por la ecuacién (1.7).

IN{N-I
P(X=k)= ©)) 1.7)

()

La informacién del valor digital viene dada por la variable aleatoria discreta
% = X/m, que nos da el valor digital como una probabilidad entre 0 y 1. Su
media y desviacién tipicas vienen dadas por la ecuaciones (1.8) y (1.9), respec-
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tivamente.
EX) 1 m
E(#@)=—"~2==Y NkP(X=k)=—=I/N=I/N= 1.8
©) =T = LSNP =R =TUN=I/N=2 (18
. 1 1 z(l—z)N-m
Var(z) = WVar(X) = WE(X% —-E(X)?= N1 (1.9)

De esta expresién se extraen dos propiedades importantes cuando se trabaja
con generadores como los LFSRs:

e Para valores grandes de N (LFSR de periodo largo), la distribucién hi-
pergeométrica se puede aproximar por una binomial

e Cuando m=N, la varianza se hace cero

Esta altima conclusién es bastante importante, pues significa que, gracias
precisamente al cardcter pseudoaleatorio del LFSR, es posible obtener una
representacion del valor digital con una precisién de n bits, procesando tnica-
mente 2" — 1 ciclos de reloj, en lugar de 22"~2, como predice la estadistica caso
de usar un verdadero generador de nimeros aleatorios.

1.4.2 Métodos analégicos de generacién de trenes de pul-
sos estocasticos

La generacién de trenes de pulsos estocdsticos también es posible realizarla
desde una aproximacién analégica. La figura 1.9 muestra el esquema basico
de un convertidor analégico-estocastico [30]. La sefial analégica de entrada V

v VR VRq
@ - —FD—MUL -

GENERADOR DE UNA SENAL CUANTIFICADOR RELOJ
ANALOGICA ALEATORIA DE I BIT
p(R)
1/2FS
R
-FS FS

Figura 1.9: Generador analégico de un tren de pulsos estocéstico

es mezclada con una sefial analégica aleatoria uniformemente distribuida en-
tre +FS y -FS. La sefial analdgica VR a la salida se encuentra uniformemente
distribuida en torno al valor V. Esta sefial es cuantificada en un bit para pro-
ducir un tren de pulsos aleatorios VRq, que toma el valor “1"si VR > 06 “1
si VR < 0. Finalmente, los pulsos son sincronizados con la sefial de reloj del
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sistema digital. La media del tren de pulsos estocdstico a la salida viene dado

por la ecuacién (1.10).
FS+V FS-V 'V
E(VRp)=1-p(VR>0)+(-1)-p(VR<0) = 5. FS ~ 9.FS — FS (1.10)

Existen distintas técnicas para generar sefiales analdgicas aleatorias:

e Latch en estado metastable [31]. Consiste en disefiar un latch en el que
la evolucién a cualquiera de los dos estados sea equiprobable. El incon-
veniente principal son las restricciones que hay que imponer al diserio:
el circuito debe ser totalmente simétrico, hay que forzar exactamente el
estado metastable y las cargas a la salida deben ser idénticas.

e Corriente inversa de saturacién de una unién p-n [32]. Se trata de apro-
vechar el ruido asociado a la corriente inversa de saturacion de una
unién p-n para generar secuencias de bits aleatorios. Normalmente, es-
tas sefiales deben ser amplificadas y comparadas con una referencia pa-
ra obtener bits aleatorios. En [33] se propone utilizar el efecto avalancha
de diodos Zener como fuente de ruido. El principal inconveniente es que
requiere de procesos de fabricacién caros, con varias capas de dopado.

e Evolucién de sistemas caéticos [34]. Son osciladores cuya fase evolu-
ciona caéticamente. Si el sistema caético se muestrea a intervalos de
tiempo mayores que el tiempo critico de evolucién del sistema, el resul-
tado es impredecible. En [35] se propone una técnica para generar ruido
utilizando caos Hamiltoniano.

1.5 Aplicaciones

Histéricamente, las principales aplicaciones de la computacion estocastica se
centran en el campo de las redes neuronales, como plataforma alternativa
para llevar a cabo una realizacion fisica eficiente. El principal punto a fa-
vor de la computacién estocastica estriba en su capacidad para realizar un
procesamiento paralelo de la informacién gracias a utilizar unas unidades de
procesamiento muy simples. Los primeros intentos de aplicar la codificacién
estocastica en el campo de las redes neuronales pueden encontrarse en [36],
[37]. En estos trabajos ya se apunta la posibilidad de utilizar la codificacién
estocastica como una forma de representar una informacién analdgica, pero
con la ventaja de tratarse de sefiales puramente digitales. Desde entonces,
la profusién de trabajos encaminados a llegar a realizaciones fisicas de redes
neuronales ha sido bastante abundante. [16] y [38] proponen arquitecturas
digitales que implementan redes de Hopfield. En este caso, existe una se-
rializacién parcial, al utilizarse contadores reversibles para llevar a cabo la
suma. En la bibliografia pueden encontrarse arquitecturas puramente digi-
tales, [10], [39], [40], [29], analégicas, [37], [41] e incluso mixtas [5], [42].
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Dentro de las distintas posibilidades que existen en la codificacién de sefiales
mediante trenes de pulsos [43], la tnica red neuronal comercial implementa-
da es precisamente mediante trenes de pulsos estocésticos [44] (RN-200, de
Ricoh).

Otras aplicaciones interesantes de la codificacion estocastica se centran en la
implementacion fisica de filtros digitales. En [10] y [15] pueden encontrarse
realizaciones estocasticas totalmente digitales de filtros de respuesta impul-
sional finita. En el primer caso se utiliza la transformacién exponencial para
llevar a cabo la suma, en tanto que en el segundo se utiliza la técnica de mul-
tiplexacion.

El calculo estocastico se ha utilizado también en el campo de la electrénica de
potencia. Asi, por ejemplo, se ha utilizado para realizar controladores clasicos
de motores. En [45] se describe un controlador proporcional integral para re-
gular la velocidad de un motor de continua. El propio tren comanda al circuito
troceador, sustituyendo a una sefial PWM. Cuanto mayor sea la densidad de
los pulsos, mayor serd la velocidad del motor. En [46] se describe un sistema
de control vectorial de la velocidad de un motor de induccién, donde nueva-
mente se sustituye una sefial PWM por un tren de pulsos, para reducir la
componente de arménicos indeseables de la sefial PWM.

Finalmente, otros problemas resueltos recientemente mediante logica esto-
castica se refieren a temas de posicionamiento de alta precisién [47] o separa-
cién de fuentes [48].

Todas estas aplicaciones descritas tienen en comun la utilizacién de la légica
estocdstica como una herramienta de célculo. Dados unos valores analdgicos
o digitales que requieren un procesamiento hardware complejo, se llega a una
aproximacion estocastica como técnica capaz de realizar ese procesamiento
con un coste en drea pequefio y una precision razonable. No obstante, en
ningin momento se aprovecha la capacidad de la légica estocastica para re-
presentar una informacién analégica variable en el tiempo. Esta informacion
puede ser procesada, mediante circuitos puramente digitales, como si de una
senal analdgica se tratase, con unas dindmicas que pueden ser caracterizadas
como sistemas continuos en el tiempo. Asi pues, la representacion estocasti-
ca de la informacién se puede encuadrar como una técnica de procesamiento
intermedia, capaz de aprovechar las ventajas tanto del procesamiento ana-
16gico como del procesamiento digital. La unicas limitaciones intrinsecas al
procesamiento estocdstico de la informacién son dos:

1. El procesamiento estocastico requiere unas velocidades de procesamien-
to mayores que las dindmicas de las sefiales que se desean procesar. A
mayor velocidad, mayor precision.

2. El procesamiento estocastico requiere un escalado completo de todo el
problema a valores comprendidos entre 0 y 1.
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1.6 Objetivos

El objetivo de la tesis consiste en aportar circuitos electrénicos basados en 16-
gica estocastica que permitan procesar la informacién analégica contenida en
la probabilidad de tener un valor légico alto en un tren de pulsos estocasti-
co. Este procesamiento incluye las conversiones desde el dominio analégico al
estocastico y viceversa, asi como el procesamiento interno propiamente dicho,
dando lugar al sistema cerrado de la figura 1.10. En el capitulo II se definen

PROCESAMIENTO
ESTOCASTICO

CONVERTIDOR

CONVERTIDOR

ENTRADAS

|:> ANAL.-BSTOC. ESTOC-ANAL. \:> SALIDAS
ANALOGICAS (CAE) (CBA) ANALOGICAS

DISPOSITIVO PROGRAMABLE

Figura 1.10: Diagrama de bloques del procesamiento estocastico

los elementos que forman parte del bloque central de la figura 1.10. Dado
un tren de pulsos estocéstico cuya probabilidad puede variar en el tiempo,
se define un bloque constructivo basico que se caracteriza en términos de un
sistema continuo, como si se trabajase en el dominio analégico. La salida de
este bloque es otro tren de pulsos estocastico cuya probabilidad, variable en
el tiempo, se comporta con una dindmica definida por una funcién de trans-
ferencia con respecto a la probabilidad del tren de entrada. La figura 1.11
ilustra esta idea. El conjunto se caracteriza con una funcién de transferencia
en G(s), siendo el procesamiento interno totalmente estocdstico. Ademas de
este bloque se definen otras operaciones no lineales que amplian el dlgebra
tradicionalmente utilizada en la computacién estocdstica. En el capitulo IiI

x(t
ENTRADAS ® CONVERTIDOR CONVERTIDOR
q ANAL-ESTOC. # # BSTOC.-ANAL.
ANALOGICAS i (CAE) : (CBA)

%, (0 =Elx,| Y. O =Ely,]

y(®

q SALIDAS
oy @

ANALOGICAS

procesamiento

estocéstico

G(s)

Figura 1.11: Procesamiento estocdstico con entradas y salidas analdgicas

se analizan los otros dos bloques presentes en las figuras 1.10y 1.11, es decir,
los que se refieren a una conversién entre el dominio analdgico y el estocastico.
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Para la conversién analégica estocéstica se aprovechan los esquemas de con-
vertidores sobremuestreados puesto que, en definitiva, el cdlculo estocastico
se basa en trabajar con trenes de pulsos de frecuencias mucho mayores que
las dinamicas de las senales a procesar. Por lo que respecta a la conversion
estocastica analégica, ya tratada en trabajos previos [9], [10], se propone una
mejora utilizando las posibilidades de redundancia en la informacién codifica-
da en un tren de pulsos y el cardcter pseudo-aleatorio de los LFSRs.

El analisis de los bloques constructivos desarrollados en los capitulos 1I y
111 se plasma en tres aplicaciones propuestas en el capitulo IV. Los distintos
bloques caracterizados se sintetizan en un sistema capaz de resolver unas ex-
presiones matemaéticas dadas, como si de una realizacién analdgica se tratase
(figura 1.12). Salvo una pequefia circuiteria externa necesaria para la conver-

FILTROS ;
e Wmm‘ff(‘g R ]
| QOOQUOOCAR d
INTEGRADORES c,
I e — 4 I

. SALIDAS
ENTRADAS FUNCIONES S ANALOGICAS
ANALOGICAS NO LINEALES i

SISTEMAS l——/\/\/\/T—Q
p COMPLEJOS

i

2

Figura 1.12: Sistema estocastico

si6n analégico estocdstico y estocéstico analdgico, el resto del procesamiento
es totalmente digital y, en consecuencia, implementable en dispositivos digi-
tales como FPGAs o CPLDs. Existen trabajos [49], [50], [61] donde se propone
una implementacién analdgica de los circuitos que soportan el procesamien-
to estocastico. Esta alternativa presenta la ventaja de no requerir una sefal
de reloj y de permitir utilizar verdaderos generadores de nimeros aleatorios.
Frente a estas ventajas, una implementacién digital de los circuitos de pro-
cesamiento estocastico aprovecha las crecientes escalas de integracién de los
dispositivos digitales, completos sistemas de desarrollo, sintesis automatica
desde descripciones en alto nivel, portabilidad de disefios ...lo que permite
orientar el procesamiento estocastico hacia aplicaciones méas complejas de las
que se pueden implementar desde una implementacién analégica. Este es
el motivo por el que se ha optado por los circuitos digitales como plataforma
6ptima de implementacion de los circuitos propuestos en la Tesis.

Las aplicaciones propuestas en el capitulo 1V son la siguientes:

e Realizacién de filtros anal6gicos
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En base a los circuitos descritos en el capitulo II, se propone la reali-
zacién de filtros paso bajo y paso alto con un procesamiento totalmente
digital.

e Medidas de potencia
Partiendo de los circuitos bdsicos descritos en el capitulo II se desarro-
llarén circuitos estocasticos capaces de medir los pardmetros tipicos de
potencia: energia activa y reactiva, potencia activa y reactiva, potencia
aparente, valores de pico y RMS y factor de potencia.

e Control integral y por pasividad de un convertidor serie resonante
Se desarrollaran circuitos estocasticos capaces de resolver un conjunto
de ecuaciones diferenciales que definen el controlador.

En particular, el campo de la electrénica de potencia presenta la ventaja de
no requerir de unas dinamicas excesivamente elevadas, lo que lo convierte en
un terreno ideal para la codificacién y posterior procesamiento estocastico. En
general, cualquier proceso con unas dindmicas varios é6rdenes de magnitud in-
ferior a la frecuencia de trabajo digital se puede abordar mediante un procesa-
miento estocastico. Como plataforma de trabajo se van a utilizar dispositivos
electrénicos programables de bajo coste, en lugar de procesadores digitales
genéricos, microcontroladores o circuitos integrados de aplicacién especifica.
Finalmente, el capitulo V estd dedicado a las conclusiones y futuras lineas de
investigacion.




Capitulo 2

Realizaciones estocasticas de
sistemas continuos

2.1 Consideraciones previas

La representacién de la informacién mediante un tren de pulsos estocastico no
es solamente un método de codificacién que permite un procesamiento digital
de bajo coste [52], sino que esta idea puede generalizarse a la realizacién de
sistemas continuos en el tiempo, con unas dinamicas perfectamente definidas
en funcién de parametros internos del circuito. El concepto fundamental es
que a través de secuencias binarias estamos representando una variable ale-
atoria con una probabilidad que puede variar de forma continua en el tiempo.
El objetivo de la tesis consiste en llegar a realizaciones que, siendo totalmen-
te digitales, permitan realizar un procesamiento de la informacién como si se
tratasen de sistemas analégicos. Para ello se introducirdn una serie de blo-
ques constructivos bésicos que amplian la aritmética tradicional empleada en
el calculo estocastico. Al tratarse de un procesamiento totalmente digital, se
aprovechan todas las ventajas del mismo: inmunidad al ruido, programabili-
dad, entornos de desarrollo faciles de usar, tiempos de disefio menores, etc.
La aproximacién estocastica puede encuadrase como una via intermedia entre
el procesamiento digital y el analdgico. Frente al analdgico presenta la ven-
taja de que la informacién se representa como un tren de pulsos estocdsticos
que es, en definitiva, una secuencia binaria. Frente al procesamiento digital
presenta la ventaja de permitir trabajar con bloques constructivos definidos
por una funcién de transferencia.

Circuitos de medida y control que trabajan con sefiales continuas en el tiem-
po tienen en el procesamiento estocastico una plataforma de implementacion
hardware optima.

A continuacién definiremos el bloque basico, que no es mas que la realizacién
digital de un sistema continuo de primer orden. Una vez caracterizado, reali-
zaremos su extension a sistemas de orden n, acabando el capitulo con circuitos
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electrénicos de aplicacién, como filtros y otros circuitos de calculo.

2.2 Realizacion digital de un sistema de primer
orden

2.2.1 Descripciéon del bloque basico

La figura 2.1 muestra el esquema de un sistema de primer orden. El tren de
pulsos z a la entrada es la representacién estocéstica de una sefal analdgica
cualquiera. La entrada se compara con la salida y mediante un bloque su-
mador con signo (bloque SUMADOR), generando un error ¢ que se integra
mediante un contador. El valor digital del contador se convierte a un tren
estocastico mediante un LFSR, que nos proporciona la salida g del bloque.
Al tratarse de una estructura realimentada, la salida tiende a parecerse a la
entrada buscando un error nulo. En un instante de tiempo k, el valor alma-

l LESR — >
Xk —=SUMADOR| —
sig(x ) —= b CONTADOR [ )
sig(ey) inc/dec }

<><} sig(yg )

Figura 2.1: Sistema de primer orden

cenado en el contador dependera de su valor anterior y del resultado de la
diferencia entre el tren de pulsos de entrada y el tren de pulsos generado a
partir del valor del propio contador

1
Yk = Yk-1 1 2—,,(% - yk-—-l) = Yg-1 t+ (1 - a)(xk - '!lk—l) (2.1)

donde zj e yi son las probabilidades de los trenes de pulses en el instante
k, n es el nimero de bits del contador y & = 1 — 1/2*. Esta es la ecuacion
caracteristica de un promediado exponencial [53]. En efecto, la ecuacién (2.1)
puede reescribirse como:

k

yk = (1—a)zp+oye = (1— @)tk +0{(1-Q)zk-1+a(l=a)Tx—2+...} = D aiTk—;
=0

(2.2)
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donde
ag = l-«
a = ol-a)
— o2(1—
a = o*(l-a) (2.3)
a = of(l-a)

La entrada se promedia con unos coeficientes g;, i=1 ...k que siguen una pro-
gresién geométrica, y que dependen del valor del contador a través de la cons-
tante . Para tener un promediado de la sefal de entrada es necesario que la
suma de los coeficientes de la funcién de peso sea la unidad. La suma de una
progresiéon geométrica resulta:

k 1— ak .
gai—(l—a)l_a—l—a (2.4)
Tomando limite para k£ — oo
k

=0

En consecuencia, nuestro esquema de primer orden realiza un promediado
exponencial de la sefial de entrada, con un “factor de olvido a”, que depende
de la dimensién del contador, y por medio del cual seguimos a la entrada.

En definitiva, introducimos una dindmica en la sefial de salida con respecto a
la entrada, dindmica que depende de dos parametros:

al

1-o

i

Figura 2.2: Coeficientes de la funcién de peso

e La frecuencia de reloj con que trabaja nuestro sistema digital, que es la
velocidad de procesamiento estocastico.

o La dimensién del contador donde se efectia la integral.
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Ajustando la relacién entre estos dos pardmetros, tendremos una constante
de tiempo caracteristica del sistema, que define el comportamiento dinamico
del mismo. Graficamente, la funcién de peso en un promediado exponencial
es de la forma indicada por la figura 2.2.

Otras funciones de promediado pueden encontrarse en [54] vy [55]. No obs-
tante, la exponencial es la mas facilmente implementable desde un punto de
vista electroénico.

2.2.2 Suma con signo

El bloque SUMADOR de la figura 2.3 se encarga de calcular el error entre la
referencia y la salida.

Xy SUMADOR
sig(x ) — | suma( Xy ,yy)
sig(yy) =

Figura 2.3: Bloque sumador con signo

bloque SUMADOR |
x [sx y][sy] xmy | sxmy
0loJoJo] 0 | -
0|0 |01 0 -
0|0{1]0 1 0
0|0 |11 1 1
0/|1;0]0 0 -
0|1 |01 0 -
0(11(1]0 1 0
o1 (1|1 1 1
110{0]0 1 0
1{0(0]1 1 0
110(1]0 1 0
110 (1] 1 0 -
11{1]0]0 1 1
111 (01 1 1
111110 0 -
1141141 1 1

Tabla 2.1: Tabla de verdad del bloque sumador con signo

Se trata de un sumador con signo. Dado que la salida de este bloque es una
sefial de error, la densidad del tren de pulsos a la salida sera baja, y por tanto,
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la técnica de la suma mediante una puerta OR se encuentra totalmente justi-
ficada. Basicamente, el bloque SUM ADOR implementa una suma mediante
una puerta OR, pero teniendo en cuenta los signos de los trenes estocéasti-
cos de entrada. Es un bloque totalmente combinacional, que implementa las
siguientes ecuaciones ldgicas (2.6).

add(zr,yx) = Tk ® yx + zx(sig(zr) © sig(yx)

(2.6)
sigladd(zk, yx)] = Tx519(Tk) + YeSig(Yr)

La salida puede ser un “1” 6 un “0” légico con signo positivo o negativo. La
codificacién del signo es la siguiente: un signo cero es positivo y un signo a
uno es negativo. La suma se realiza de una manera totalmente simétrica, tal
y como se observa en la tabla de verdad (2.1).

El solape de la informacién se producird inicamente en dos casos: al sumar
dos “1” positivos o al restar dos “1” negativos. Como las sefiales de entrada son
préximas y de signo opuesto, la probabilidad de que se produzca ese solape es
pequeiia y, en consecuencia, la suma se realiza con suficiente exactitud.

2.2.3 Caracterizacion

La constante de tiempo del sistema viene fijada por el contador, en funcién de
su tamaiio y de la frecuencia a la que trabaje. Si T es el periodo de la sefnal
de reloj y n el ndmero de bits del contador, de la ecuacién (2.1) se tiene que la
constante de tiempo del circuito de la figura 2.1 es [56]:

2n
— Fuy

T=2"T (2.7)

siendo Fy; la frecuencia de la sefial de reloj. Este resultado también puede
obtenerse utilizando la aproximacién de Euler. La probabilidad del tren de
pulsos estocastico de salida en el instante k es igual a:

C
Yp = 5% (2.8)

donde ¢ es el valor del contador en el instante k. Por su parte, el contador in-
tegra el tren de pulsos estocdstico resultado de restarle la salida a la entrada:

k
ek = Y (T — Yj-1) (2.9)

i=1

De las ecuaciones (2.8) y (2.9) se tiene que:

k
Py = (z; — Yj-1) (2.10)
j=1
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Multiplicando y dividiendo por el periodo de reloj T:
k
Ye — —— Z(.’E] — yj__l)T (21 1)

que es la integral por Euler de la diferencia de la entrada y la salida con una
constante de tiempo de 2" /Fy.

1.0

0.8 r / i

0.6 | i 1

0.4 | ; ]

sefial de entrada (p.u.)

0.2 : —— Escalon de entrada |
e Respuesta

0.0 ! L
0.003 0.004 0.005

tiempo (s}

Figura 2.4: Respuesta a un escalén. n=10, Fu=12 MHz

La figura 2.4 muestra la respuesta a un escalén de un sistema estocéstico de
primer orden, para una frecuencia de reloj de 12 MHz y un contador de 10
bits. Graficamente, el valor de la constante de tiempo puede calcularse como
el tiempo en que la respuesta del sistema tarda en alcanzar 0.632 veces la
referencia. Se obtiene un valor de 8.5 - 107° s, que coincide con el valor tedrico
dado por la ecuacién 2.12

210
TiObits, 12MHz = 5 706 = 8.53.107° (2.12)

Como la frecuencia e trabajo de la l6gica estocéstica es varios 6rdenes de mag-
nitud la frecuencia de las sefales variables en el tiempo que estamos proce-
sando, se puede modelar el sistema estocastico de primer orden por una fun-
cién de transferencia continua de la forma de la ecuacién (2.13).

1

Ge(s) = (2.13)

14758
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En consecuencia, dado un tren de pulsos de entrada de probabilidad z varia-
ble en el tiempo, el sistema de primer orden definido suministra a la salida un
tren de pulsos y, también variable en el tiempo, cuya dindmica viene modela-
da por la funcién de transferencia G,(s). Si codificamos la sefial analdgica de
entrada como una probabilidad en una secuencia binaria y extraemos la pro-
babilidad de la secuencia binaria de salida a partir de la frecuencia relativa,
dispondremos de un sistema completo de procesamiento estocastico, imple-
mentable digitalmente, y con el que podemos realizar una funcién analégica
como la indicada por la funcién de transferencia G,. La figura 2.5 ilustra es-

| Vi 30
;4;\/‘ CEAD L_E:’.;x;,%;’ SALIDAS
ANALOGICAS

x(t)

ENTRADAS
ANALOGICAS ‘“W# CAE ‘é '

procesamiento

estocéstico

O DIGITALES

G(s)

Figura 2.5: Sistema de procesamiento estocastico

ta idea. Las referencias CAE y CEAD son los bloques de conversioén entre el
dominio analdgico y estocastico y el estocéstico con el analdgico/digital, res-
pectivamente, que seran detallados en el capitulo siguiente.

2.2.4 Respuesta en frecuencia

Siguiendo la idea de la figura 2.5 podemos comparar la aproximacién estocas-
tica con un sistema analégico utilizando el diagrama de BODE. En general,
un sistema de primer orden se caracteriza dindAmicamente en funcién de la
atenuacién y el desfase que produce sobre una seiial senoidal de entrada, al
variar la frecuencia. Utilizando los bloques de conversién de la figura 2.5, se
ha obtenido el diagrama de BODE de la figura 2.6 para la amplitud y la fase.
Este diagrama ha sido obtenido para una frecuencia de trabajo de 12 MHz,
con un contador de 10 bits, lo que supone una frecuencia de corte de aproxi-
madamente, 1865 Hz. Para esta frecuencia se puede observar que se tiene
una ganancia de, aproximadamente, 0.707 y un desfase de unos 45.

En general, para frecuencias por debajo de la frecuencia de corte, el compor-
tamiento se aproxima bastante al sistema teérico. Para frecuencias mayores,
aparecen unas oscilaciones fundamentalmente en la fase. Estas oscilaciones
se deben a que estas frecuencias son del orden de las frecuencias de repeti-
cién de los generadores de niimeros aleatorios utilizados. Los periodos de las
senoides de entrada se reducen tanto que sélo damos muy pocas vueltas al
LFSR.




Frecuencia (Hz)

{b) Fase

Figura 2.6: Diagrama de Bode de un sistema de primer orden, Fu=12 MHz,
10 bits.
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En consecuencia, el valor obtenido para la fase se vuelve dependiente de la
semilla inicial. En cualquier caso, ese ruido es filtrado al recuperar el valor
analdgico o digital del tren de pulsos de salida. Variando el nimero de bits del
contador y la frecuencia de trabajo, podemos obtener la frecuencia de corte en
el rango deseado.

2.2.5 Aplicacién: circuito estocéstico detector de pico

| LFSR J::)
COMP max(V 1)
dec inc
r q - bits I p - bits |:>
CONTADOR DE MAXIMO COMP
CIRCUITO SEGUIDOR
€x
Vi ——>{[ CONTADOR [—D
: kig(e inc/dec
sig(vy) SUMADOR PLEC© }

[ LFSR —

9

Figura 2.7: Circuito detector de pico

En la figura 2.7 se detalla el circuito detector de pico. Se basa en un circuito
seguidor (recuadrado en la figura) mas un contador de p+q bits. Este contador
incrementa la palabra constituida por los p bits mas significativos siempre
que su valor se encuentre por debajo del circuito seguidor y decrementa la
palabra constituida por los q bits menos significativos cuando su valor esté
por debajo del contador del circuito seguidor. Dicho de otra forma, cuando la
sefial de entrada se incrementa, el contador de maximo sigue a la senal de
entrada, pero cuando ésta decrece, el contador de médximo se decrementa con
un factor de 279. El comportamiento es similar al de un detector de envolvente
analégico, donde la constante de tiempo de carga es mucho mayor que la de
descarga del condensador.
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El circuito seguidor debe ser disefiado para ser capaz de seguir la dinamica de
la sefial de entrada. La figura 2.8(a) es la respuesta del circuito detector ante
una entrada senoidal, con unos valores de 12 y 8 para p y q, respectivamente.
El circuito seguidor tiene una frecuencia de corte de 466 Hz. La figuras 2.8(b)
y 2.8(c) constituyen el resultado obtenido para una sefial de entrada variable
en amplitud.

2.3 Introduccion de un factor de ganancia

Una de las restricciones basicas del calculo estocastico estriba en que el rango
de trabajo se encuentra entre 0 y 1. Esto significa que cualquier problema a
resolver debe ser escalado en este rango de actuacién. No obstante, en muchas
aplicaciones puede resultar interesante (y, a veces, indispensable) disponer de
una manera de introducir un factor de ganancia mayor que la unidad. Como
ya hemos visto, un factor de ganancia menor que uno se obtiene facilmente
sin mas que multiplicar con una puerta AND por un tren estocastico que re-
presente el factor de atenuacién. Sin embargo, multiplicar por una cantidad
mayor que uno no es trivial. Una primera aproximacién al problema podria

| LFSR [9:0]

CONTADOR [10:1]

Xk M—m'»ﬂ CONTADOR [10:0] J

inc/dec T sig(y X )

sig(X 1)
Figura 2.9: Introduccién de un factor de ganancia doble

ser integrar mediante un contador y efectuar una multiplicacién digital para,
posteriormente, convertir de nuevo ese contador en un tren estocastico. En
el caso mas simple de multiplicar por dos, bastaria con desplazar el contador
hacia la izquierda (figura 2.9).

X A E 1 Y

k

Figura 2.10: Sistema de primer orden con factor de ganancia
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(a) Sistema de primer orden con ganancia 1/k
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0.000 0.020 0.040 0.060

Tiempo (s)
—— Referencia
————— Salida amplificada

(b) Respuesta de un sistema de primer orden con ganancia 2. F,=12
MHz, 10 bits

Figura 2.11: Introduccién de un factor de ganancia en un sistema de primer
orden
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Como se puede ver para este caso tan simple, la introduccién del factor de
ganancia se realiza de una forma bastante ineficiente, pues obliga a utilizar
de nuevo el conjunto “contador - LFSR - comparador”.
Una alternativa mucho més eficiente consiste en introducir un factor de ga-
nancia en el bucle de realimentacién, tal y como se indica en el diagrama de
bloques de la figura 2.10. k seria una constante menor que la unidad, que,
por tanto, es muy sencilla de implementar estocasticamente. Para un sistema
continuo, la introduccién de un factor k en el bucle de realimentacién supon-
dria modificar, no sélo la ganancia, sino también la constante de tiempo. La
nueva funcién de transferencia para el sistema de la figura 2.11(a) viene dada
por la ecuacién 2.14.

Y  1/k

X 1+43s
El efecto es similar en nuestro sistema estocéstico de primer orden: obtene-
mos ganancia a costa de hacer mas lento el comportamiento dindmico. Evi-
dentemente, y dado que funcionamos con valores entre cero y uno, el valor
amplificado no puede superar la unidad. En cualquier caso, no se trata de
una limitacién muy grande, ya que se evita realizando un escalado adecuado
al problema en cuestién. El esquema detallado de un sistema estocastico de
primer orden con ganancia 1/k se muestra en la figura 2.11. Se trata de un
sistema esencialmente igual que el de la figura 2.1 salvo en el factor k que se
introduce mediante una puerta AND en el bucle de realimentacién. Buscamos
a la salida una serial estocastica tal que, atenuada por un factor k, se aproxi-
me a la entrada. Los calculos son, por tanto, muy similares a los realizados en
las ecuaciones de (2.8) a (2.11). El contador realiza la integral del error que
hay de la referencia a la sefal atenuada.

(2.14)

k
Cp = Z(CEJ —k- yj_l) (215)
j=1

El valor que se obtiene a la salida es entonces el tren de pulsos estocasticos
amplificado segun el factor 1/k.

Cr;

1 k
_— = 5; Z(IIJ] -k yj_l) (216)
=1

Ye = 5n

Multiplicando y dividiendo por kFgyy:

Fuy

<1/k>2nz<“’ b @17)
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Figura 2.12: Diagrama de Bode de un sistema de primer orden de ganancia
doble. Fyr=12 MHz, 10 bits.
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Comparando las ecuaciones (2.11) y (2.17) se concluye que, si bien consegui-
mos una amplificacién, ésta se realiza a costa de ralentizar el comportamien-
to, de forma similar a lo que ocurria en un sistema continuo. La constante de
tiempo del sistema estocastico de primer orden con factor de ganancia resulta
ser: 1on
— k2
Foy
La figura 2.11(b) muestra la respuesta de un sistema estocastico con un fac-
tor de ganancia. Dicho resultado ha sido obtenido a partir de un sistema de
primer orden estocastico definido por un contador de 10 bits y una frecuencia
de trabajo de 12 MHz. La seiial de entrada es de 100 Hz, con un valor de 0.4
por unidad, y el factor de ganancia es de 2. Como puede observarse, la salida
amplificada se va al doble del valor de la referencia, esto es, amplitud maxima
de 0.8 por unidad.
Como ya se ha sefialado, la introduccién de un factor de ganancia limita el
comportamiento dindmico. La constante de tiempo y, por tanto, la frecuencia
de corte, disminuye proporcionalmente al valor de la ganancia. La figura
2.12 compara los diagramas de BODE de un mismo sistema para diferentes
ganancias. Al aumentar la ganancia, el sistema se vuelve mas lento.
No obstante, hay que sefialar que siempre es posible aumentar la frecuencia
de reloj para mejorar el rango dindmico del sistema. Actualmente es posible
encontrar dispositivos programables con tecnologias por debajo de las 0.23um
que admiten frecuencias de trabajo que legan a superar los 100 MHz. Ademas,
la tendencia de los préximos afios es ir mejorando estas prestaciones.

(2.18)

Te

2.4 Extension a sistemas de orden n

El sistema de primer orden estocéstico caracterizado en el apartado anterior
presenta una particularidad especialmente interesante para llegar a realiza-
ciones méas complejas. Esta particularidad consiste en que se pueden seriali-
zar varios bloques semejantes, sin perder la ganancia con la que se esté traba-
jando. Haciendo un simil analégico, seria como si se tuviese una impedancia
de entrada infinita y una impedancia de salida cero.

El esquema analdgico equivalente a la serializacién de dos bloques de primer
orden se ilustra en la figura 2.14.

Poniendo en cascada varios bloques de primer orden obtenemos sistemas de
orden superior. El resultado es andlogo al que se obtiene del circuito de la
figura 2.14, incluyendo el desacoplo de impedancias.
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Figura 2.13: Diagramas de Bode de sistemas de primer, segundo y tercer or-
den. Fy,=12 MHz, 10 bits.



2.4 Extension a sistemas de orden n 34

W 1

< <

Figura 2.14: Sistema analdgico equivalente con aislamiento de impedancias

A medida que serializamos bloques de primer orden, la respuesta se vuelve
mas lenta, pues cada uno de los bloques va modificando la dindmica de la

sefal que ve a su entrada.

Sin embargo, la ganancia final se mantiene y es independiente del nimero de
bloques que coloquemos en cascada. La figura 2.13 muestra el diagrama de
BODE para un sistema de primer, segundo y tercer orden, formados a partir
de un bloque integrador caracterizado por un contador de tamaro 10 y una
frecuencia de reloj de 12 MHz. La pendiente de caida es mas pronunciada al
ir incrementando el orden, como corresponde a un sistema de orden n formado
por n bloques de primer orden en cascada, y la fase tiende a 9¢, 180° y 360°
respectivamente para frecuencias muy superiores a la de corte. La figura 2.15
muestra la respuesta de los tres sistemas ante un escalén de entrada.
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,‘,'{ ---- Segundo orden
! — - Tercer orden

0.0 - L
0.0000 0.0010 0.0020 0.0030 0.0040
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Figura 2.15: Respuesta a un escalén de sistemas de orden 1,2y 3
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2.5 Introduccion de ceros

Hasta el momento se ha caracterizado un bloque bésico consistente en un
circuito estocdstico con un comportamiento modelado por la funcién de trans-
ferencia: 1

1+7s

Sobre este esquema se ha introducido la posibilidad de afiadir un factor de
ganancia o de agrupar varios de estos bloques en cascada. En todos ellos uni-
camente se contemplan polos del sistema. También es posible introducir ceros
de una manera simple, a partir de un circuito de resta por multiplexacién (fi-
gura 2.16).

_ ) signo D :
s1gno(1). Ge(s) sal \ signo(o)

1 -
N I I R - | ° .

uf
selector

Figura 2.16: Introduccién de ceros

(2.19)

Ge(s) =

08| R

0.6 |

Amplitud

0.4

0.2 | . .
—— Filtro paso alto teorico

-- Filtro paso alto estocastico

0.0 L ’
10 100 1000

Frecuencia (Hz)

Figura 2.17: Diagrama de BODE del sistema de la ecuacion 2.20

La funcién de transferencia que implementa la figura 2.16 es:

TS

1+7s (2.20)

Gea(s) =1 — Go(s) =
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con lo que conseguimos introducir un cero en el origen. La figura 2.17 es la
respuesta de este circuito en frecuencia.

26 Circuitos de calculo de funciones no linea-
les

2.6.1 Circuito de calculo de divisiones

Como aplicacién del esquema con un factor de ganancia se puede obtener de
forma inmediata un circuito de célculo de divisiones. En efecto, y refiriéndo-
nos a la figura 2.18, mediante la realimentacién negativa se genera una sefal
de error de la forma:

ex = T — (Tu/Yk) * Yk (2.21)
| LFSR >
Xk —> . (X /i)
"4" ——> SUMADOR [—¥={ | CONTADOR [
sig(er) inc/dec 4
Yk

e

Figura 2.18: Circuito estocastico de calculo de divisiones
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Figura 2.19: Ejemplo de célculo de una division
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Se puede demostrar que este error tiende a cero. Consideremos el término €
que es siempre positivo. Su derivada viene dada por:

%6% = 26kyk%($k/yk) <0 (2.22)
la expresién de la ecuacién (2.22) es negativa puesto que un error positivo
supone una disminucién en y, y viceversa. En consecuencia el error tiende
a cero y, de (2.21), el tren de pulsos de salida es igual al cociente de x; € Y.
La figura 2.19 es un eemplo de calculo de una divisién, utilizando los valores
0.177 y 0.275 como dividendo y divisor, respectivamente. El resultado tiende
al valor tedrico de 0.645.

2.6.2 Circuito de calculo de raices cuadradas

Con la misma idea anterior, también es posible obtener un circuito de célculo
de raices cuadradas. Pero a diferencia de antes, ahora tenemos que multipli-
car en la realimentacién el tren de pulsos de salida por si mismo. Para que el
producto se realice correctamente, es necesario que ambas secuencias repre-
sentativas del mismo valor sean incorreladas. Una posibilidad consistiria en
introducir un retraso el tren de pulsos antes de multiplicarlo por si mismo.
El principal inconveniente estriba en que este retraso debe ser lo suficiente-
mente largo como para que las dos secuencias decaladas sean incorreladas. La
otra solucién consiste en utilizar un segundo generador de nimeros aleatorios
para obtener la segunda secuencia, incorrelada con la primera; por ejemplo,
mediante el bloques a base de puertas XOR descrito en [23] y [24].

y

COMP, tk —\/ Xg

X SUMADOR
k — e —]
4" —k’H CONTADOR I
sigle ) J [—
Yok
COMP,

Figura 2.20: Circuito de calculo de raices cuadradas

Las dos salidas 1) € yax son dos secuencias incorreladas que representan el
mismo valor, que es precisamente la raiz cuadrada del valor representado por
el tren de entrada z. En este caso, el error es igual a:

er = Tk — Yk * Yk (2.23)
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Figura 2.21: Ejemplo de calculo de una raiz cuadrada

Igual que antes, comprobamos que la derivada del error al cuadrado es nega-
tiva, lo que significa que el error tiende a cero.

%e% = 4ekykd£tyk <0 (2.24)
De la ecuacion (2.24) se deduce que la cualquiera de los trenes de salida yI; o
42y, es igual a la raiz cuadrada del tren de pulsos de entrada. La figura 2.21 es
un ejemplo de cdlculo de la raiz cuadrada del valor 0.041, cuyo valor tedrico
es 0.2158.
Dado que tanto el circuito de calculo de divisiones como el de raices cuadradas
se han obtenido a partir del esquema de la figura 2.11, la dindmica de ambos
viene descrita por la dindmica de un sistema de primer orden con ganancia.

2.7 Circuito integrador

La integral de un tren de pulsos estocasticos [f;, sig(fx)] se obtiene digitalmen-
te utilizando un contador (Fig. 2.22). Utilizando una aproximacién por Euler,
la integral del valor analdgico definido por la probabilidad del tren de pulsos
estocastico se relaciona con el valor del contador que efectta la integral segun
la ecuacién (2.25).

I(t,) = /0 © ft)dt = g}f (Fid,) (”Fil_k)

n k n
fesc Z f (Fclk) — fesc Zp — &‘i C to n (225)

= k ) =
Fak = Fesc Far 1= Fok Fax
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donde py, es la probabilidad de tener un nivel légico alto en el tren de pulsos
estocastico de entrada, Fy es la frecuencia de reloj, n es el ndamero de inte-
graciones estocésticas efectuadas en el tiempo 4, y C es el valor digital del
contador de la figura 2.22, que incrementa o decrementa su valor en funcién
de la sefal sig(fy). El pardmetro f., es un factor de escala igual al valor ma-
ximo de f, que nos permite acotar los valores de la funcién en el intervalo [0,1]
y hablar en términos de probabilidades. Siguiendo con la figura 2.22, el va-

| LFSR — >
I
fy — =[] contabr  [—>

Sig(fk ) inc/dec 'T‘

sig(ly )
Figura 2.22: Circuito integrador
lor digital del contador se convierte a un nuevo tren de pulsos estocastico por

comparacién con un LFSR. El tren de pulsos I a la salida, representativo de
la integral, se relaciona con el valor digital del contador por la ecuacién (2.26).

I(to) fesc C fesc
_ Jese T _ Jec 2.2
2Ny de 2Ny de k ( 6)

donde N; es el tamariio del contador y I es la probabilidad de tener un nivel
alto a la salida.

Asi pues, el tren de pulsos estocéstico de salida nos integra la sefial de entrada
con una constante de 2% /F;, segun se indica en la ecuacién 2.27.

1 i
I = 5 |, }—]-c—dt (2.27)
Fclk €sc

Si la sefial de entrada es senoidal f(t) = A - sen(wt), entonces el valor méaximo
de la integral es 2A4/w. El valor méximo debe corresponder a una probabili-
dad unidad a la salida del integrador. Sustituyendo en la ecuacién (2.26), se
obtiene como condicién para evitar la saturacion:

2A/w _ fesc
M Fy (2.28)

Dado que f..c = A, obtenemos a la salida del circuito integrador § = wl(t)/2,
cuyo valor maximo es una probabilidad unidad. El signo de salida viene dado
por el signo del contador.
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2.7.1 Aplicacién: circuito desfasador

A continuacién se propone la realizacién de un circuito desfasador de 90 a
partir del circuito integrador anterior. Si la tensién es de la forma v(t) =
Asen(wt), deseamos obtener vgs(t) = Asen(wt — 90) = —Acos(wt). A partir de
la integral de v(t) es posible llegar a la tensién en cuadratura, como indica la
ecuacion (2.30).

I(t) = /Ot v(t)dt = /ot Asen(wt) (2.29)
= —g[cos(wt)]f, = é + U——Shu]:(t)

Despejando la tensién en cuadratura se llega a la expresion siguiente:
Vshy(t) = wil(t) — A (2.30)

La implementacién de un desfasador utilizando légica estocastica necesita
pues de un circuito integrador, un detector de maximo y un circuito sumador
[57], como ilustra la figura 2.23.

e Integrador.
De la ecuaciones (2.26) y (2.28) se obtiene como salida del circuito in-
tegrador el valor wI(t)/2. Pero para ello debe satisfacerse la condicién
expresada por la ecuacién (2.28), que nos da la relacién entre la frecuen-
cia de reloj, la frecuencia de la sefal de entrada que se desea desfasar y
el tamano del contador. ) f
__ Jinput

i (2.31)

siendo n el tamaiio del contador del circuito integrador. Fijado el tamario

MAXV

SUMADOR
X+Y > V(-90)

sign(V) Do sx

S(X+Y) [ sig(V(-90))

SY

Figura 2.23: Circuito desfasador

del contador y la frecuencia de la sefial de entrada, se obtiene el reloj del
sistema. Como, en general, el resultado no va a ser un reloj comercial
o multiplo, cabe la posibilidad de utilizar una constante menor que la
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unidad que multiplique el tren de pulsos de entrada, compensando asi el
hecho de utilizar un reloj mas rapido que el dado por la ecuacién (2.31).
Fijados el reloj del sistema y la frecuencia de la sefial de entrada, el

Tension (p.u.)

0.10 0.20
tiempo (s) —— Sefial entrada
-- Sefial desfasada 90°

Figura 2.24: Desfase de 90~ de una senoide 50 Hz

tamano del contador se obtiene de la expresién (2.32).

log(7Lt2)
Finput™
= " FinputT” 32
n = floor T09(2) (2.32)
De donde la constante por la que se multiplica el tren de pulsos de en-
trada es: on

CTE, = fnm™ (2.33)

far

Para el caso de un frecuencia de reloj de 12 MHz y una sefial de entrada
de 50 Hz, el valor de n es 16 y la constante es CT E; = 0.8575.

e Detector de pico.
Multiplicamos el valor maximo obtenido del circuito detector de pico por

la constante 0.5 para obtener A/2.

e Sumador.
Los trenes de pulsos anteriores se restan usando el esquema sumador

con signo.

La figura 2.24 muestra el comportamiento del desfasador para una senoide de
entrada de 50 Hz.




Capitulo 3

Conversion
analégica-digital-estocastica

3.1 Introduccion

En este capitulo abordaremos el analisis de circuitos electrénicos capaces de
generar trenes de pulsos estocdsticos a partir de sefiales analdgicas o digitales
de entrada, asi como la recuperacién de estas sefiales analégicas o digitales
desde los trenes de pulsos de salida (figura 3.1), una vez procesados en un
dispositivo programable genérico, mediante los circuitos basicos descritos en
el capitulo anterior. La generacién de un tren de pulsos estocastico a partir de

ENTRADAS

—

Figura 3.1: Interfaces de conversién analdgico/digital estocastico

un valor digital ya fue descrito en la introduccién, haciendo uso del conjunto
LFSR més comparador.

Una problematica general del procesamiento digital y, en particular, del pro-
cesamiento estocastico, es la busqueda de un éptima conversién de sefiales
analdgicas para su posterior procesamiento. El gran avance experimentado
por los dispositivos digitales en los tltimos afios ha posibilitado el auge actual
de los convertidores sobremuestreados frente a los tradicionales de Nyquist
[58]. Los primeros aprovechan las crecientes velocidades y tamarios de los
dispositivos digitales para llegar a elevadas precisiones. Al realizarse una
gran parte del procesamiento de forma digital, se evitan los problemas de
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“matching” de componentes de los convertidores tradicionales, y, mediante un
esquema realimentado, se consigue cambiar la densidad de potencia espectral
del ruido de cuantizacion, concentrdndolo a altas frecuencias, para eliminarlo
posteriormente mediante un filtrado y diezmacién [59].

Desde el punto de vista del célculo estocastico, el sobremuestreo de la sefial
analdgica de entrada ya viene implicitamente impuesto por el hecho de re-
presentar una informacién serializada en el tiempo. En consecuencia, parece
natural la busqueda de esquemas realimentados similares a los de los conver-
tidores sobremuestreados.

Una primera aproximacién a la conversién de sefiales analdgicas en trenes de
pulsos estocasticos puede encontrarse en [60] y [61], donde se propone la reali-
zacién de un convertidor analégico a digital-estocastico mediante una técnica
de aproximaciones sucesivas. En la figura 3.2 se observa la realimentacién de

XOR S

L1

<l|a,|a,|a,;~ o oo ={a,|a,a,
000 I3td12nd’1st

registro de aproximaciones sucesivas

s

&
Lo I—
L& |

&

o

——
——
—

Figura 3.2: Convertidor analdgico digital utilizando un esquema de aproxi-
maciones sucesivas con realimentacion estocéastica

un tren de pulsos estocéasticos, que, previamente integrado mediante una red
RC, se compara con la referencia de entrada para actuar sobre el circuito de
aproximaciones sucesivas. Pese a su sencillez, el principal inconveniente de
este esquema es que proporciona un ancho de banda demasiado pequerio para
las aplicaciones que se pretenden desarrollar.

A diferencia de los convertidores de Nyquist, donde el ruido de cuantizacion
se reduce a base de aumentar los niveles de discretizacién, los convertidores
sobremuestreados utilizan la idea de realimentacién como medio de reducirlo
o redistribuirlo. Centrandonos en los convertidores sobremuestreados de 1
bit [62], estos se pueden clasificar en dos tipos segin que el efecto de la rea-
limentacién sea reducir o modificar la distribucién de la energia del ruido de
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cuantizacién:
e Codificadores predictivos o moduladores delta
e Moduladores con “noise shaping” o delta-sigma.

La figura 3.3 muestra un esquema de un modulador delta. La diferencia entre

x(t) +/~"_\ 1-bit y
ADC

X(t) N -bit H(z)
DAC

Figura 3.3: Modulador Delta

el valor actual y la estimacién o prediccién se cuantiza en 1 bit y se almacena
en un integrador H(z) para calcular a continuacién el valor analdgico predi-
cho mediante un convertidor DAC. La ventaja que ofrece la prediccion es que
reduce el rango dindmico del ADC al restar una estimacién Z(¢) de la entrada
x(t). El tamario del paso del cuantizador se ajusta a este rango, lo que resulta
en una reduccion del ruido de cuantizacién.

La figura 3.4 es un modulador delta-sigma en tiempo discreto. Siempre se
puede establecer una equivalencia entre los moduladores en tiempo discreto
y en tiempo continuo [63]. A diferencia del modulador delta, no se trata de

q

x(z) +r+\ k JL— y(z)

Cuantizador

Figura 3.4: Modulador Delta-Sigma

reducir el ruido de cuantizacién sino de modificar su densidad de potencia
espectral, moviendo la energia a altas frecuencias, de modo que pueda ser
posteriormente eliminado mediante un filtrado digital sin afectar a la banda
de la senal [64].

En general, los moduladores delta presentan peores prestaciones que los sigma-
delta. Por ejemplo, presentan un mal comportamiento frente a sefales que
varian muy rapidamente y cualquier no linealidad en el integrador de reali-
mentacion aparece a la salida [65].

Las otras dos conversiones de la figura 3.1 se refieren a la recuperacién de un
valor digital o analdgico a partir de un tren de pulsos estocastico, o, lo que es
lo mismo, a estimar la probabilidad del tren de pulsos de salida a partir de la
frecuencia relativa.
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De las cuatro conversiones que se ilustran en la figura 3.1, comenzaremos
por la estocastica-digital. E1 motivo es que en se va a utilizar en el esquema
de conversién analdgico estocéstico propuesto a continuacién. Finalmente, se
propondra una mejora en la conversién estocastica analdgica ya estudiada en
trabajos previos [9], [10].

3.2 Conversion estocastica digital

A partir de un tren de pulsos estocéstico, el valor medio se recupera mediante
un contador que almacene el nimero de valores légicos alto en un horizonte
temporal determinado. En definitiva, se trata de determinar la frecuencia re-
lativa de una variable aleatoria X suma de una secuencia discreta de variables
aleatorias de Bernouilli Xj,

X=X1+Xo0+Xs+... X, (3.1)
donde cada X; viene caracterizada por su media y su varianza.

E[Xi] = u; (3.2)
o7 = il — )
Definiremos Z=X/n como la frecuencia relativa del éxito sobre una secuencia

finita de longitud n. La media y la varianza de Z vienen dadas por las siguien- |
tes ecuaciones (3.3) y (3.5). |

Blz)= =15 “ : (3.3)

Yl X — E(Z))

Varlz] = B[z - B(Z)P = B[E2 ~ B(2)F = B

= _[z(x ~ B(2)+ Y [Xn - B(Z)][Xx — E(Z) 3 Zo (3.5)

hl=k

P= (34

A partir de lema de Tchebycheff [66], resulta sencillo demostrar que la varia-
ble aleatoria Z converge en probabilidad a E(Z). Este lema establece que, dada
un proceso estocastico (z,) tal que E(z,) = pn y Var(z,) = oy, si se verifica
que

lim 0 =0
n—oo

entonces el proceso estocastico (z,) converge en probabilidad a E(z,). En
nuestro planteamiento se demuestra facilmente que se verifica la condicién:

Jim Var(Z) = lim — Zu,(l — pi) < lim —1—0 25n — 0 (3.6)
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El lema de Tchebycheff nos proporciona una cota méxima respecto al horizon-
te temporal a considerar para conseguir una determinada precisién, seguin la

ecuacion (3.7). Var(2)
ar

€2

P{(Z — E(Z) > €)] < (3.7)

Desgraciadamente, nos proporciona una cota demasiado burda, por lo que no
nos resulta (til para determinar el horizonte en el que debemos integrar para
conseguir una precision dada. El teorema central del limite nos ofrece una
aproximacién mas cercana. Nuestra variable aleatoria Z se puede aproximar
por una distribucién normal:

Z =

X i Mi ;0%
> :AN(ZN an)

n n '

Para el caso particular de sefiales senoidales, podemos buscar una cota para
la desviacién tipica de la aproximacién normal. Si consideramos una sefial
senoidal de amplitud A, con 1 < A < 1, las probabilidades de la secuencia
discreta de Bernouilli vienen dadas por los valores de la propia senoide.

Yiof 1. & 9 o 24 A2

== E[Zz: Asen(wt;) — ;A sen*(wt;)] = — =

El valor méximo de la expresién anterior se obtiene para A = 2/7 y resulta

ser igual a 0.2025. De aqui podemos aproximar nuestra variable aleatoria Z

por:

Yo [0.2025
n ' n

Z = AN( )

Tomando un intervalo de confianza de valor dos veces la desviacién tipica en
torno a la media, se tiene, a partir de las tablas de la distribucién normal, un
nivel de significacién del 96 %.

PllZ - -Z-nﬁ| < 20] = 0.96

Si queremos una precisién de N, bits, debe cumplirse que

20 < INp+1

0.2025 1
2V n S2Nb"'1

De esta expresién podemos obtener el horizonte temporal en el que hemos de
promediar los trenes de pulsos aleatorios para obtener una precisién dada. En
particular, para una precisién de 8 bits, se tiene un valor de n=212336. Por
ejemplo, trabajando con una sefial de reloj de 12 MHz, en un periodo de 20
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ms procesamos un total de 240000 pulsos estocésticos, por encima de la cota
anterior.

Es importante destacar que el hecho de tomar el intervalo de confianza de
tamario dos veces la desviacion tipica en torno a la media es, realmente, una
hipétesis del lado de la seguridad. Esto se puede justificar facilmente dado
el caracter pseudo-aleatorio y ciclico de los generadores de numeros aleato-
rios usados habitualmente en el cdlculo estocéstico. Dado que se trata de un
patrén repetitivo, en cada vuelta tenemos asegurado un numero de éxitos y
de fracasos (niveles “0” y “1” a la salida del comparador). Esto se traduce en
que la distribucién de probabilidad de promediar un tren de pulsos en el tiem-
po seria una distribucién normal sin las “colas” tipicas de una distribucion
gaussiana, por lo que con un intervalo de dos veces la desviacién tipica cubri-
riamos de hecho un nivel de significacién superior al indicado por los valores
tabulados de la distribucién normal.

3.3 Conversion analdgica estocastica

La primera aproximacién para abordar la generacién de un tren de pulsos
estocasticos a partir de una sefial analégica de entrada consiste en utilizar un
convertidor analdgico-digital (CAD) como paso intermedio. A partir del valor
digital, el tren de pulsos estocdstico se obtiene usando el esquema habitual
LFSR mas comparador (figura 3.5). Esta aproximacién, aun siendo simple y
valida, presenta sin embargo una serie de inconvenientes:

LF —
| X m Saljda}
Entrada o .| CAD ——N""REGISTRO | ) estocastica

analdgica

Conyemdor. Convertidor digital-estocdstico
analégico-digital

Figura 3.5: Conversién analdgica-estocéstica basada en un CAD

e Al utilizar un convertidor analégico-digital de Nyquist estamos sumando
dos tipos de error: uno de cuantizacién, al transformar la sefial analégica
de entrada en niveles discretos, mas uno estadistico, resultado de codifi-
car el valor digital como la frecuencia relativa de una secuencia discreta
finita.

e No se aprovecha el sobremuestreo implicito en el calculo estocastico.

e Para sistemas con multiples entradas, serian necesarios varios conver-
tidores analdgico-digitales, lo cual, ademds de encarecer el coste final,
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supone utilizar un elevado numero de entradas digitales de un disposi-
tivos programable o un circuito integrado de aplicacién especifica.

La siguiente aproximacién para abordar el problema de la generacién de un
tren de pulsos estocasticos que codifique una sefial analégica de entrada con-
siste en utilizar los esquemas de convertidores sobremuestreados [67]. De
entre los dos codificadores mencionados, delta y delta-sigma, nos basaremos
en el segundo por sus ventajas ya expuestas. Con respecto al esquema de la fi-
gura 3.4, introducimos un circuito seguidor realizado estocasticamente, lo que
supone una inyeccién de ruido procedente del LFSR dentro de la cadena direc-
ta, es decir, antes de realimentar (fig. 3.6). El esquema del circuito seguidor

Sefial

de salida

Sedal

Analégica + Sefal
de entrada :Ep: in out »in Out |-Pmiin ou | Digital
+ de salida

1bit CAD

+

Circuito seguidor Filtro paso-baj Deci

1 bit DAC

-1 |Const

Figura 3.6: Diagrama de bloques del convertidor analdgico estocastico

ya fue analizado en el capitulo anterior. En consecuencia, tenemos dos fuen-
tes de ruido: por un lado el ruido de cuantizacién procedente del convertidor
ADC de 1 bit y por otro del ruido estocastico, inyectado por el LFSR. El error
de cuantizacién puede considerarse un ruido bajo las siguientes hipétesis [64]:

e Todos los niveles de cuantizacién se alcanzan con la misma probabilidad.
¢ El paso de cuantizacion es uniforme.

e El error de cuantizacién no esta correlado con la senial de entrada.

e Se utiliza un elevado nimero de niveles de cuantizacién.

Estas condiciones no se verifican para sefiales de baja frecuencia o de conti-
nua. En estos casos, el ruido de cuantizacién no es tal ruido sino un error.
Frente a esto existen dos posibilidades: incrementar el orden del convertidor
delta-sigma o introducir deliberadamente un ruido de alta frecuencia (llama-
do dither) que nos permita situarnos de nuevo bajo las hipétesis anteriores. El
ruido inyectado por el LFSR actia como sefial de dithering, permitiéndonos
ademds obtener una representacién mediante un tren de pulsos de la sefial
analdgica de entrada.

Analizando mas en detalle la figura 3.6, podemos obtener las funciones de
transferencia correspondientes a las entradas del sistema (fig. 3.7). Si llama-
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Figura 3.7: Diagrama de bloques detallado del convertidor analdgico estocas-
tico

mos Y(s) a la salida del circuito anterior, U(s) a la entrada y H, y H; a las
funciones de transferencia del integrador puro y el circuito seguidor respecti-
vamente, se obtiene:

Y (s)(1 + H;(s)Ha(s)) = H1(8)Ha(s)U(s) + Ha(s)n(s) + nrrsr(s)
Y (s) = STF(s)U(s) + NTF(s)n(s) + LTF(s)nLrsr(s) (3.8)

donde n(s) y nprsr(s) son los ruidos de cuantizacién y estocdstico inyectado.
Teniendo en cuenta que H; y H; son de la forma:

1 1

se despejan las funciones de transferencia para la sefial, el ruido de cuantiza-
cién y el ruido estocastico

H(s) (3.9)

1

STF(s) = 14+ts5+t,782 (3-10
175
= g 11
NTE@®) = st turs? @.11)
o8 + t,78>
LTF(s) = 15y (3.12)

con f, = 1/t, la frecuencia de sobremuestreo y n el tamafio del contador ne-
cesario para realizar el seguidor estocéstico. De las ecuaciones anteriores se
observa que tanto el ruido de cuantizacién como el ruido estocéastico vienen
afectados por dos funciones de transferencia con uno y dos ceros en el origen,
respectivamente. En consecuencia, a la salida del esquema de la figura 3.7
se consigue concentrar la energia de ambos ruidos para altas frecuencias. La
figura 3.8 muestra la funcién de transferencia para la sefial de entrada (ecua-
cién (3.10)) en linea continua, para el ruido de cuantizacién (ecuacién (3.11))
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Figura 3.8: Funciones de transferencia de la sefial de entrada (linea continua)
y los ruidos de cuantizacién (linea discontinua) y estocéstico (linea punteada)

en linea discontinua y para el ruido estocdstico (ecuacién (3.12)) en linea pun-
teada. Estas funciones de transferencia se han obtenido para un valor de
t; = le— 5y 7 = 1.5915e — 4, resultado de utilizar un circuito seguidor con un
contador de 5 bits y a una frecuencia de reloj de 9MHz.

Usualmente, la salida de un modulador delta-sigma se hace pasar por un fil-
tro de diezmacidn para recuperar el valor digital. Basicamente, se trata de un
filtro paso bajo mas un submuestreador. El propésito del filtro paso bajo es
eliminar el ruido que se encuentra fuera del ancho de banda de interés. Tras
el filtrado, la sefial se submuestrea a la frecuencia de Nyquist. Dado que a la
salida del esquema de la figura 3.7 disponemos de un tren de pulsos estocés-
tico, podemos utilizar para filtrar los circuitos descritos en el capitulo II mas
un submuestreador, para recuperar el valor digital. Los filtros se disefian con
una frecuencia de corte igual a la frecuencia de Nyquist, para lo cual se dispo-
ne como variables el nimero de bits del contador y la frecuencia de reloj. En
funcién de ellos, a frecuencia de corte del filtro paso bajo viene dada por:

— (3.13)

Utilizando varios filtros en cascada se consigue una respuesta més selectiva.
A la salida de los filtros disponemos de una sefial estocastica con un ruido dis-
tribuido aproximadamente de manera uniforme en todo el espectro, y donde se
ha reducido el ruido de cuantizacién por efecto de la modulacién delta-sigma
y su posterior filtrado. Para eliminar el ruido estocastico basta utilizar un
contador final que realice un promediado del tren de pulsos y haga las veces
de submuestreador, recuperando el valor digital a partir de un tren de pulsos
estocastico tal y como se explic6 anteriormente.
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3.3.1 Realizacion fisica

La figura 3.9 ilustra el bucle de realimentacién. La realizacién fisica propues-
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Figura 3.9: Esquema del bucle de realimentacién del convertidor analégico
estocastico

ta es una realizacién mixta con una parte analégica discreta que comprende
unicamente el integrador puro, siendo el resto del circuito totalmente digital.
En consecuencia, se trata de una aproximacién especialmente pensada para
ser utilizada en dispositivos programables totalmente digitales, en la linea de
otras realizaciones mixtas que pueden encontrase en la bibliografia [68], [69].
Dado que el dispositivo programable funciona con valores digitales entre 0 y
Vres, Usamos como integrador puro un esquema integrador sumador trabajan-
do en torno al punto V,./2. La resta se consigue a partir del esquema sumador
realimentando la salida estocastica negada, que es igual al valor complemen-
tario de la salida sin negar con respecto a V.;/2. La salida del integrador
viene dada por la expresién (3.14).

Vy Vi Vi

‘/offset
W B (—R—;z; Rstoc) (314)

R/in I |Rstac

Como Vg, puede tomar los valores V,.s y cero, conseguimos efectuar la resta
trabajando en el punto medio entre alimentacién y tierra. Actuando sobre las
resistencias R, y Rsi podemos ajustar la ganancia con el primer sumando
de la ecuacidn (3.14) y el offset con el segundo sumando de dicha ecuacién.

—-C
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Como comparador se utiliza el propio PAD del dispositivo programable. E]
problema més importante que se puede presentar en el disefio del cuantiza-
dor est4 en la histéresis del mismo, pues los problemas de offset y ruido son
eliminados o atenuados por la realimentacién negativa. De todos modos, la
sensibilidad de los moduladores delta sigma a la histéresis del comparador es
varios 6rdenes de magnitud inferior a la de los convertidores de Nyquist.

Segun [70], el aumento del ruido en la banda de sefial causado por la histéresis
del comparador no es importante hasta valores del orden del 10 % de la escala
total del convertidor. En las figuras 3.10(a) y 3.10(b) se ha capturado con el
osciloscopio la salida del integrador puro, junto con los pulsos estocésticos que
se realimentan a su entrada para velocidades de 2 y 9 MHz, respectivamente.
El bucle de la figura 3.9 se ha implementado en un dispositivo programable
trabajando a 9 MHz, con un circuito seguidor de 5 bits y un integrador puro
de ganancia 100.000. Las funciones de transferencia descritas anteriormente

[dB]

-100L—— L : L - .
107 10
Frecuencia normalizada

Figura 3.11: Densidad de potencia espectral a la salida del submuestreador

provocan que a la salida, tanto la energia del ruido de cuantizaciéon como del
ruido estocastico se concentran a frecuencias altas. Esta salida se hace pasar
por un banco de filtros en cascada, ajustados a la frecuencia de Nyquist. Con
9 MHz y 8 bits, el resultado es:

9e6
=—=>5.6kHz 3.15
fC 27-‘—28 ( )
A la salida de los filtros atenuamos el ruido de cuantizacién concentrado a
altas frecuencias, dejando presente unicamente el ruido estocdastico que sera
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3.4 Conversion Estocastica Analdgica

Dado un tren de pulsos estocésticos, la recuperacién de un valoer analdgico se
hace calculando la media de ese tren mediante una red RC [61]. Siguiendo
la estructura de LFSR méas comparador, es posible obtener el valor analégi-
co correspondiente o una combinacién de ellos (figura 3.14). Este convertidor

i i XOR —
! L 11 1 1]
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1
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1
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1

Figura 3.14: Convertidor digital analégico basado en légica estocastica

digital analégico puede encuadrarse dentro de una familia mas amplia de
convertidores de bajo coste basados en la integracién de trenes de pulsos [71].
Otros convertidores de este estilo son por ejemplo el convertidor tradicional
PWM (modulacién por ancho de pulso) o el modulador delta-sigma de primer
orden [69]. Cada uno de ellos ofrecen ventajas e inconvenientes en funcién
de la aplicacién a la que estén destinados. Por ejemplo, si se necesita de una
tensién analégica suave o con mayor ancho de banda resultara mejor el mo-
dulador delta-sigma de primer orden. Si, por el contrario, el requerimiento
principal es tener el menor numero posible de flancos de subida y bajada, la
solucién éptima serda la PWM.

Desde el punto de vista de la precision, el caso més desfavorable para el mo-
dulador delta-sigma se obtiene al representar el valor 1 6 2 — 1, siendo n el
ntmero de bits del convertidor (figura 3.15).

, 256 T ,

Figura 3.15: Caso mas desfavorable del modulador delta-sigma

Para n=8 bits, el valor pico a pico obtenido a la salida de la red RC al repre-
sentar uno de los casos mas desfavorables se expresa en la ecuacién (3.17).

—e fr
PPNps = (1— e %)2"_ 7 256 (3.17)
1l—e 7
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donde
e PPNpg es el valor pico a pico de ruido como una fracciéon de un bit
o fes la frecuencia de trabajo digital
e T es la constante de tiempo de la red RC

Para una modulacién por ancho de pulso (PWM), el caso més desfavorable
corresponde al valor mitad, 2°~! (figura 3.16) . En este caso, es la ecuacién

T
256 T

I |
r 1

Figura 3.16: Caso mas desfavorable del modulador PWM

(3.18) la que nos da el caso mas desfavorable con n=8 bits.

(1- 6"11‘278)2
PPNpg=--_% ) 956 (3.18)
1—¢e 7

Para una frecuencia de 10 MHz y n=8 bits, si se desea tener una precisién de
8 bits en la salida analégica seria necesaria una red RC con una frecuencia de
corte del orden de los 100Hz para una sefial PWM y del orden de 6.5 kHz para
una sefal con modulacién delta-sigma. Es decir, que el tiempo de conversion
en el segundo caso es unas 65 veces mas rapido.

En el caso del convertidor digital analégico basado en légica estocastica, el
tren de pulsos de salida es una sucesién discreta de variables aleatorias de
Bernouilli, cuya media se estima a partir de la frecuencia relativa. El caso
mads desfavorable ocurre con una probabilidad 0.5, que es donde la varianza
de una variable aleatoria de Bernouilli alcanza su valor méximo. De acuerdo
con el resultado presentado en [61], el disefio del filtro de salida debe hacerse
de acuerdo con la ecuacion (3.19).

fma.m < 22(n_1)fclk (319)

siendo n el numero de bits, f,.; 1a frecuencia de corte del filtro de salida y fux
la frecuencia de reloj de la parte digital. Para una sefial de reloj de 10 MHz y
una precision de 8 bits, el filtro RC de salida debera tener una frecuencia de
corte de 610 Hz, que se encuentra entre los valores obtenidos en las mismas
condiciones para el modulador PWM y el modulador delta-sigma.

Nétese que, aun siendo el caso mas desfavorable el mismo que el de la mo-
dulacién PWM, la naturaleza del error es radicalmente diferente, pues en el
tren de pulsos estocdstico se trata de un error estadistico con un contenido
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en armoénicos inferior al de la sefial PWM, lo que justifica un mayor ancho de
banda para la red RC de salida.

El esquema de conversién de la figura 3.14 presenta una limitacién impor-
tante debido al caracter pseudoaleatorio del generador de nimero aleatorios
empleado (LFSR). A la salida del comparador se genera un tren de pulsos que
se repite ciclicamente en el tiempo, dando lugar a componentes en frecuencia
en fgp/2" y multiplos. No obstante, este cardcter determinista también puede
ser aprovechado. Si estamos inyectando un ruido que es conocido, debera ser
posible atenuarlo mediante otro LFSR que se comporte de manera dual con
respecto al primero. Para ello utilizamos un segundo LF'SR; que obtenemos
del primero mediante la siguiente ecuacion:

LFSRy, =2"—-LFSR, (3.20)

siendo n el nimero de bits del LFSR. Se trata pues del LESR complementa-
rio con respecto al valor intermedio. Ambos LFSRs se comparan con el valor
digital para generar dos trenes de pulsos que se integran con una red 2R-C
(figura 3.17), aprovechando las posibilidades de redundancia en la informa-
cién del calculo estocdstico [72], [73]. Para el caso de una probabilidad 0.5, la

| LPSR |

CONTADOR

r LFSR2

Figura 3.17: Convertidor digital analdégico basado en légica estocastica mejo-
rado

compensacién es perfecta, puesto que cuando a la salida de un comparador te-
nemos un nivel alto, en el otro tenemos un nivel bajo y ambos se promedian en
la red 2R-C de salida. A medida que nos alejamos de la probabilidad 1/2 hacia
los extremos, la compensacion se va haciendo peor, pues el namero de casos
en el que ambos LFSRs generan un valor hacia el mismo lado del valor digital
aumenta. Pero afortunadamente, la desviacién tipica también disminuye a
medida que nos alejamos de la probabilidad 1/2. Es decir, la compensacion es
mejor alli donde tenemos un error estadistico mayor. Si comparamos los erro-
res cometidos por los esquemas de las figuras 3.14 y 3.17 correspondientes
a la versi6én de partida y la mejorada, respectivamente, se obtiene la figura




Capitulo 4

Aplicaciones

4.1 Introduccion

En los capitulos precedentes se han definido una serie de bloques basicos que
permiten la realizacién de funciones tales como sistemas de primer orden,
integradores y circuitos de calculo de funciones no lineales, como divisiones y
raices cuadradas. Estos circuitos analizados amplian la aritmética tradicional
de la légica estocastica, fundamentalmente centrada en operaciones de suma
y producto, y orientada a aplicaciones de implementacién de redes neuronales.
También se han definido los interfaces entre el dominio analégico y el esto-
castico como paso previo al procesamiento de los trenes de pulsos aleatorios,
asi como la recuperacién de un valor digital o analégico de los trenes de pul-
sos salida de ese procesamiento. En definitiva, trasladamos las variables de
entrada del problema al dominio estocéstico donde, a base de los bloques ana-
lizados, es posible un procesamiento totalmente digital de menor coste y mas
eficiente en 4area que otros procesamientos alternativos, para posteriormen-
te dar las sefiales de salida en forma analégica o digital, segin requiera la
aplicacién.

El procesamiento estocastico aporta un tratamiento totalmente digital, com-
pacto y robusto, con posibilidades de programabilidad y bajo consumo, y un
comportamiento que puede definirse en términos de un sistema analdgico. Su
plataforma natural de implementacién los constituyen dispositivos programa-
bles, como CPLDs o FPGAs, cuyas escalas de integracién y velocidades han
experimentado un avance espectacular en los ultimos afios (aproximadamen-
te, se duplica la velocidad cada 18 meses). La figura 4.1 muestra la placa de
circuito impreso sobre la que se han implementado los circuitos propuestos.
Se trata de una FPGA de Xilinx, perteneciente a la familia 4000, programable
a través del puerto paralelo de cualquier PC. Evidentemente, el procesamien-
to estocastico también tiene sus limitaciones: permite procesar sefiales de un
dinamica relativamente lenta en relacién con la velocidad de trabajo digital.
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Dado que los dispositivos programables van aumentando sus prestaciones en
este sentido, proporcionalmente aumenta también el ancho de banda que la 16-
gica estocastica es capaz de procesar. En general, la codificacién de las senales
de entrada como una probabilidad requiere un escalado completo del proble-
ma en el intervalo [0,1]. Finalmente, para que el dlgebra de probabilidades
funcione correctamente, es necesario realizar una éptima seleccion de los ge-
neradores de nimeros pseudo-aleatorios, para eliminar correlaciones indese-
adas.

Debido a todo lo anterior, las aplicaciones donde el procesamiento estocasti-
co estd mas indicado son las aplicaciones relacionadas con la electrénica de
potencia, donde las dindmicas a procesar son, en muchas ocasiones, relativa-
mente lentas. Las tres aplicaciones que se van a desarrollar a lo largo del
capitulo son las siguientes:

e En primer lugar, se propone la realizacién de filtros analégicos en base
a los sistemas de primer orden definidos en el capitulo II.

e La segunda de las aplicaciones consiste en un medidor de potencia, ca-
paz de suministrar los pardmetros tipicos de interés en un sistema de
potencia: potencia y energia activa y reactiva, potencia aparente, valo-
res maximos y eficaces y factor de potencia. Asimismo, se discutira sobre
el problema de la medida de reactiva en régimen no senoidal, proponién-
dose dos circuitos que resuelven la medida segun las dos aproximaciones
existentes en la bibliografia.

e Finalmente, se propone la implementacién de un control Pl y por pasivi-
dad para un convertidor serie resonante DC/DC, resolviendo un conjunto
de ecuaciones del controlador propuesto en la bibliografia.

Estas tres aplicaciones pretenden enfocar el concepto de realizacion de sis-
temas analdgicos mediante un procesamiento estocdstico totalmente digital,
componiendo los distintos bloques constructivos analizados en los capitulos 11
y III. Las dos ultimas aplicaciones constituyen ejemplos donde la légica esto-
castica puede sustituir satisfactoriamente a dispositivos de propdsito general,
como microcontroladores o DSPs.

4.1.1 Método de diseiio

Para la implementacién estocastica de estas aplicaciones se propone el si-
guiente método de disefio general:

e identificacion de bloques constructivos basicos.
Dadas un conjunto de ecuaciones algebraicas o diferenciales, se trata de
identificar los bloques basicos descritos en el capitulo II.
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e Determinacion de los factores de escala.
Todas las variables deben tomar valores comprendidos en el rango [0,1].
En consecuencia, es necesario escoger unos factores de escala adecua-
dos que lo garanticen. Implicitamente, el célculo estocéstico siempre
introduce saturacion en las variables de entrada, impidiendo su desbor-
damiento en caso de condiciones excepcionales de trabajo, pudiendo ga-
rantizarse una respuesta segura del circuito.

e Determinacion de las constantes de integracion de los circuitos integra-
dores.
Las constantes que surgen al normalizar el problema pueden ser situa-
das, manipulando adecuadamente las ecuaciones, justo antes de los in-
tegradores. El motivo es que en esa posicién es posible introducir cons-
tantes mayores o menores que la unidad. Existen dos vias para actuar
sobre esa constante: bien a través de la frecuencia de reloj con que se
acumulan pulsos, bien con el tamafo en bits del contador de acumula-
cién.

e Seleccion de los LFSRs

La determinacién de un buen conjunto de LFSRs (registros de desplaza-
miento con realimentacién lineal) para llevar a cabo la conversion digital
estocastica resulta de vital importancia. Los pulsos generados por estos
generadores de niimeros pseudo-aleatorios deben estar suficientemente
incorrelados para no deteriorar las operaciones estocdsticas, basadas en
el algebra de probabilidades. Una forma habitual y poco costosa de re-
solver el problema es elegir, sobre un mismo LFSR, secuencias decaladas
en varias posiciones, que estan suficientemente incorreladas.

4.2 Realizaciones digitales de filtros analogicos

Como aplicacién de los sistemas descritos en el capitulo 11, se propone la reali-
zacién digital de filtros analégicos, utilizando un procesamiento estocastico de
la informacién. Partiendo de una sefal analdgica de entrada, ésta se convierte
a un tren de pulsos aleatorios que es posteriormente procesado y finalmente
recuperado de nuevo como una sefial analégica de salida.

La conversién de la entrada a un tren de pulsos estocéasticos representativo
se puede realizar con cualquiera de los métodos descritos en la introduccion
o bien con el que se propondra en el préximo capitulo. El procesamiento del
tren de pulsos estocdstico (con su correspondiente sefial de signo) se realiza
serializando varios bloques integradores de primer orden como los descritos
previamente. Los trenes de pulsos de salida de un médulo son los de entra-
da al siguiente, con la ventaja frente a una realizacién analdgica de tener un
desacoplo perfecto de impedancias. A modo de ejemplo, se presenta un filtro
de cuarto orden poniendo en cascada cuatro sistemas integradores de primer
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orden (figura 4.2). El sistema ha sido implementado en una FPGA progra-
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Figura 4.2: Diagrama de bloques de un filtro paso bajo de cuarto orden

I Sistema o

Entrada ) g Salida
Estocastico

T~ Filtros paso bajo ~

Figura 4.3: Método de medida de la respuesta en frecuencia

mable de la familia 4000XL de Xilinx, utilizando el entorno Foundation Series
M1.4. Los filtros estan caracterizados por trabajar a una frecuencia de reloj
de 36 MHz, y 14 bits de tamafio del contador interno. Por tanto, la frecuencia
de corte de cada etapa estara situada en, aproximadamente, 350 Hz.

La respuesta en frecuencia se ha obtenido de la siguiente forma: La sefial
estocastica a la entrada y la salida del sistema estocdstico se convierten a
una sefial analégica mediante un filtro paso-bajo (figura 4.3). El filtro externo
tiene una frecuencia de corte en torno a los 2 kHz. En consecuencia, este filtro
introducird una atenuacién y un desfase. No obstante, al medir la entrada y
la salida con filtros idénticos, eliminamos el efecto del elemento de medida.
La figura 4.4 muestra los resultados capturados directamente de un oscilos-
copio digital. En ella se muestra la respuesta de un filtro de primer y cuarto
orden para una entrada en la banda pasante y en la zona de corte. La res-
puesta en frecuencia obtenida experimentalmente se ilustra en la figura 4.5,
donde puede apreciarse que la respuesta es muy similar al que se obtendria
teéricamente serializando varios bloques de primer orden.
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Figura 4.4: Respuesta en frecuencia experimental de filtro estocasticos de

primer y cuarto orden.
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de la suma multiplexada se obtiene la salida O con su signo. El signo que se
obtiene directamente a la salida del multiplexor es una sefial pulsante a la
frecuencia de trabajo, por lo que no seria posible utilizar directamente este
tren de pulsos para obtener una sefial analégica mediante un filtro externo.
Ademas, la suma con signo multiplexada divide por dos el resultado. La solu-
cién a ambos problemas consiste en situar a continuacién un filtro paso bajo
con una frecuencia de corte muy superior a las frecuencias que deseamos sean
pasantes. Asi pues, mas que de un filtro paso alto cabria hablar de un filtro
paso banda. Pero es importante tener en cuenta que unicamente es necesario
situar un filtro paso bajo estocastico a continuacién para recuperar la infor-
macién analégica. Si la salida del filtro paso alto va a ser procesada por otro
bloque estocastico no hace falta afiadirlo, y tendriamos un verdadero filtro
paso alto. La figura 4.7(a) muestra la respuesta temporal de un filtro paso
alto con una frecuencia de corte de 350 Hz. Para una frecuencia de entrada
de 1000 Hz situada en la banda pasante, se compara la salida del filtro esto-
castico con un sistema de primer orden teérico. La figura 4.7(b) es analoga a
la anterior, pero con justo para una sefial de entrada justo en el valor de la
frecuencia de corte.

El diagrama de BODE completo correspondiente al filtro paso alto estocastico
se ilustra en la figura 4.8. La amplitud alcanza el valor 0.707 en torno a los
350 Hz, con un desfase en adelanto de aproximadamente 45.

Todos los circuitos se han implementado en la FPGA de la figura 4.21 perte-
neciente a la familia 4000 de Xilinx, con los siguientes resultados:

Device utilization summary:

I0 11/160 6% used
11/61 18% bonded
LOGIC 160/400 40% used
SPECIAL 1/1983 0% used
CLKIOB 1/8 12% used
I0B 10/160 6% used
CLB 160/400 40% used
BUFGLS 1/8 12% used
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Figura 4.8: Diagramas de Bode de un filtro paso alto de primer orden con

frecuencia de corte en 350 Hz.
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4.3 Medidas de potencia

Los medidores de potencia pueden clasificarse segtn su principio de funciona-
miento en las siguientes categorias:

e Medidores de induccién
e Medidores con muestreo digital
e Medidores basados en un multiplicador por divisién de tiempo

Histéricamente, los primeros medidores de consumo eléctrico fueron los me-
didores de induccién, basados en un disco giratorio de aluminio, acoplado a
un eje, con un contador de revoluciones en su extremo. El campo magnético
creado por dos devanados induce una fuerza electromotriz en el disco. Por la
ley de Lenz, el disco gira con una velocidad controlada por la corriente que
circula por el devanado de corriente. Al cesar ésta, el disco se detiene por la
accion de un freno magnético permanente.

El avance de la electrénica ha permitido sensible mejoras en los medidores
de induccién tradicionales, introduciendo contadores electrénicos de revolu-
ciones, que suministran a su salida pulsos proporcionales al consumo de la
carga. Los medidores basados en este principio de funcionamiento van siendo
desplazados poco a poco por los medidores de estado sélido, capaces de im-
plementar célculos y funcionalidades mucho mas complejas, que estédn siendo
demandadas por la industria. Disponer de medidas de activa, reactiva o fac-
tor de potencia resultan indispensables en un entorno industrial, asi como la
posibilidad de disponer de medidores programables, capaces de adaptarse a
medidas monofasicas, polifasicas o a tarificaciones diferentes. La amplia pro-
liferacién de cargas no lineales supone una cuestién de indole econémica para
la industria, lo que fomenta una especial consideracién a la medida y com-
pensacién de reactiva. Incluso en un entorno doméstico es de esperar, en un
futuro mds o menos préximo, la proliferacién de medidores electrénicos que
permitan una mayor informacién del usuario o lecturas remotas por parte de
la compaiiia eléctrica suministradora.

Dentro de los medidores de estado sélido se encuentran en primer lugar los
medidores basados en un muestreo digital, que transforman la tension e in-
tensidad (una vez adaptadas a niveles adecuados) en valores digitales, para
que sean posteriormente procesados por un microcontrolador o un procesador
digital de sefial. El otro esquema utilizado por los medidores de estado sélido
es el del multiplicador por divisién de tiempo (time-division multiplier TDM).
Se basa en generar una sefial proporcional a la potencia media consumida por
la carga a la salida del circuito multiplicador. Esta sefial es a continuacion
integrada en el tiempo por un circuito integrador, cuyo valor de salida es pro-
porcional a los watios-hora consumidos. Normalmente el circuito integrador
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se implementa mediante un contador digital, de modo que a la salida del mul-
tiplicador es necesario utilizar un convertidor tensién frecuencia para generar
los pulses que debe integrar digitalmente el contador.

En ambos esquemas (digital y TDM) el valor integrado de energia se compara
con un valor umbral, generando un pulso a la salida y reseteando entonces
el valor acumulado en el contador. Este pulso de salida va destinado a un
aparato de tarificacién de la compafia suministradora. El interfaz entre el
medidor y el aparato de tarificacién se encuentra definido en normas [75].

La proliferacién de cargas no lineales y la creciente presencia de armoénicos,
fundamentalmente de intensidad, en los sistemas de potencia ha sometido
a critica y revisién mucho de los conceptos tradicionalmente aceptados, pero
que no admiten una generalizacién efectiva cuando se trabaja en condiciones
no senoidales. En este sentido cabe destacar los trabajos llevados a cabo por el
grupo de trabajo de IEEE para condiciones no senoidales [76]-[78]. En ellos se
someten a revisioén y critica muchos conceptos incluidos en el diccionario del
IEEE (IEEE Standard Dictionary of Electrical and Electronics Terms IEEE
Std. 100-88) y que son comunmente aceptados por la comunidad cientifica,
fundamentalmente en lo que respecta a la potencia reactiva, aparente y fac-
tor de potencia. Existen numerosas referencias que demuestran que estas
generalizaciones carecen de significado fisico y se vuelven indtiles en condi-
ciones no senoidales. Entre estos trabajos, destacan los llevados a cabo por el
Prof. Czarnecki [79]-[81] durante los afios 80 y 90. Pese a todo, la mayoria de
los equipos existentes en el mercado siguen basandose en la definiciones tra-
dicionales de los conceptos de potencia, debido fundamentalmente a la falta de
acuerdo sobre c6mo deben ser esas definiciones en condiciones no senoidales.
En los siguientes epigrafes se detallaran distintos métodos electrénicos para
llevar a cabo las medidas de potencia activa y reactiva, para posteriormente
presentar como alternativa un esquema basado en circuitos de procesamiento
de trenes de pulsos estocésticos.

La utilizacién de la légica estocastica para llevar a cabo todos los cédlculos
involucrados en las medidas tipicas de potencia (energia activa y reactiva, po-
tencia activa y reactiva, valores maximos y factor de potencia) supone, frente
a otras alternativas, la posibilidad de usar una electrénica de bajo coste, pu-
ramente digital, facilmente portable a diferentes tipos de dispositivos progra-
mables, y que simplifica notoriamente la complejidad de las implementaciones
electrénicas actuales.

4.3.1 Procedimientos electrénicos de medidas de poten-
cia activa

La patente europea EN 94110967.0 [82] describe un contador estatico de ener-
gia activa. Se basa en generar una sefial modulada en anchura y amplitud,
de manera que la anchura es proporcional a la tensién y la amplitud a la in-
tensidad. En consecuencia, el area sera proporcional a la potencia. La sefial
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modulada en anchura y amplitud, que representa el producto de la tension
y la intensidad, pasa a continuacién por un circuito convertidor intensidad-
frecuencia, cuya salida es tren de pulsos de frecuencia proporcional a la poten-
cia. Finalmente, este tren de pulsos es integrado en el tiempo en un contador,
que proporciona la energia consumida. La figura 4.9 muestra un diagrama de
bloques del circuito propuesto en la patente. Su extension a circuitos trifasi-
cos consiste en repetir tres veces el mismo esquema. La medida de reactiva
habria que hacerla con un segundo medidor al que, externamente, se le su-
ministrase la tensién en cuadratura. En una linea parecida, la patente EN
93400258.5 [83] utiliza un multiplicador mixto analégico-digital. La tension
es convertida a un valor digital que, a través de unos conmutadores, actia a
modo de potenciémetro sobre el valor analdgico de intensidad. Al igual que
antes, la salida del multiplicador pasa por un convertidor tensién-frecuencia,
de modo que los pulsos de salida son digitalmente integrados por un conta-
dor. Los medidores totalmente digitales tienen un principio de funcionamien-

Uo— ﬁ PWM

T

1/f CONTADOR

I b

]

Figura 4.9: Medidor de potencia activa por modulacién en anchura y amplitud

to distinto. Partiendo de una conversién digital analdgica, todos los célculos
son integramente realizados por un microcontrolador o un procesador digital
de sefial. Realizaciones en este sentido pueden encontrarse en la patente [84]
y en la familia de medidores desarrollada por SAMES [85].

4.3.2 Procedimientos electrénicos de medidas de poten-
cia reactiva

La amplia proliferacion de cargas electrénicas y la presencia creciente de ar-
ménicos en los sistemas de potencia ha planteado algunas cuestiones acerca
de la precisién de los medidores de potencia en presencia de una alta distor-
sién de arménicos, fundamentalmente en lo que respecta a la potencia reacti-
va. La principal dificultad estriba en que no existe una definicién universal-
mente reconocida de potencia reactiva bajo condiciones no senoidales.
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Cuando la tensién y la corriente son magnitudes que varian senoidalmente,

v(t) = V2V sin(wt) (4.1)
i(t) = V2Isin(wt + @) 4.2)

el producto de ambas es la potencia instantanea p(t):

p(t) = v(t) - i(t) = VIcos(®) — VIcos(®)cos(2wt) + VIsin(®)sin(2wt) =
= P(1 — cos(2wt)) + Qsin(2wt) 4.3)

La potencia activa es el valor medio de la potencia instantdnea P = VIcos(®)
y la reactiva se define como @) = VIsin(®). La potencia aparente es la suma
geométrica de la potencia activa y reactiva § =+/P? + Q? y el factor de poten-
cia tiene el significado de una eficiencia en el consumo PF' = P/S = cos(®).
En condiciones senoidales, la potencia reactiva posee las siguientes propieda-
des:

e La potencia reactiva se expresa como @Q = VIsin(®).
e Es una magnitud con signo.

e La potencia reactiva que fluye a un nodo es igual a la que sale de €l, de
modo que la suma neta es cero.

¢ La potencia reactiva es la componente bidireccional de la potencia ins-
tantdnea p(t) en tanto que la activa es la componente unidireccional.

e La potencia reactiva es proporcional a la diferencia entre el valor medio
de la energia electrostatica y el valor medio de la energia electromagné-
tica almacenado en un ciclo.

e La potencia reactiva es supceptible de ser compensada utilizando ele-
mentos reactivos lineales, como capacidades o inducciones.

e La compensacién de la potencia reactiva supone un factor de potencia
unidad.

e La suma geométrica de la potencia activa y reactiva es la potencia apa-
rente.

e Las caidas de tension en lineas de transmisién, predominantemente in-
ductivas, dependen tnicamente de la potencia reactiva.

Estas propiedades no se mantienen al generalizar el concepto de reactiva a
condiciones no senoidales. La creciente importancia que han adquirido las
cargas no lineales en los sistemas eléctricos de potencia actuales ha renovado
el interés por llegar a una definicién de potencia reactiva para condiciones no
senoidales universalmente reconocida. Dos son los modelos fundamentales
que existen actualmente:
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e El primero de ellos realiza una aproximacién en el dominio de la frecuen-
cia. Este modelo arranca de los trabajos de Budeanu [86], continuados
por Sheperd y Zakikhani [87] y Sharon [88].

e El segundo realiza una aproximacién en el dominio del tiempo, basado
en los trabajos de Fryze [89], Kursters y Moore [90] y Page [91].

La aproximacién en el dominio de la frecuencia considera un desarrollo en
serie de Fourier de las formas de onda de la tensién y la intensidad, definien-
do la potencia reactiva como una suma de productos correspondientes a los
arménicos de tensién e intensidad. En este sentido, la definicién establecida
por Budeanu [82], muy extendida entre los ingenieros de desarrollo, define la
potencia reactiva en condiciones no senoidales como:

Qs =Y_ Valnsin(¢n) (4.4)
3

Siguiendo en esta linea, Sheperd y Zakikhani [87] proponen una descomposi-
cién de la intensidad en dos componentes ortogonales, definiendo la reactiva
en base a una de ellas. Esta definicién permite maximizar el factor de poten-
cia con una capacidad "shunt".

En oposicién a este primer modelo, Fryze [89] introdujo en sus trabajos una
descomposicién de la intensidad en dos componentes ortogonales, pero en el
dominio del tiempo.

Qr =VL=/(VI2 = (VL)) =5 - P?
P
V2
donde V e I, son los valores RMS de la tensién y la componente de la inten-
sidad en fase con ella, respectivamente. De acuerdo con esta definicién, la
potencia reactiva tiene un significado relacionado con la eficiencia de utili-
zacién de un sistema de potencia, pero no explica las razones por las cuales
la potencia reactiva tiene un valor mayor que cero ni proporciona informacion
alguna acerca de la carga. En particular, Qr no proporciona ninguna informa-
cién relevante para compensar el factor de potencia en términos de elementos
pasivos.

Recientemente, los trabajos de Czarnecki [92]-[94] han buscado relacionar
ambos modelos partiendo de la aproximacién en el dominio de la frecuen-
cia y con el objetivo de optimizar el factor de potencia mediante componentes
pasivos.

Los medidores utilizados comercialmente emplean habitualmente el mismo
principio de funcionamiento de los medidores de activa, pero incluyendo un
circuito desfasador que ponga la tensién en cuadratura, siguiendo de este mo-
do el modelo que define la reactiva en el dominio de la frecuencia. Sélo un
reducido nimero de ellos calcula la reactiva a partir de los valores de activa y
de potencia aparente, segun la aproximacién en el dominio del tiempo [78].

by = ==, iy =1—iq (4.5)
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Los antiguos medidores de induccién empleaban una red desfasadora exter-
na, de modo que era necesario utilizar un segundo medidor para la reactiva.
Es decir, la medida de reactiva se hacia de forma similar a la activa, pero
suministrando la tensién desfasada 9(0°. Los medidores electrénicos actuales
son autocontenidos, incluyendo en el propio medidor el circuito desfasador.
En [95] se ilustra la precisién de diferentes medidores de reactiva que usan
principios diferentes para llevar a cabo la red desfasadora:

e Los medidores basados en un muestreo digital desfasan 9 la tensién a
base de tomar muestras retrasadas un cuarto de periodo [96]. La lectura
del medidor viene dada por la expresion:

Opic = %/OTv(t)i (t - %) dt=0Q1—Py— Qs+ P, (4.6)

donde los subindices indican los sucesivos arménicos de activa y reacti-
va. Como puede deducirse de la ecuacién (4.6), la lectura de reactiva es
la del primer arménico mds una serie de términos relacionados con la
activa y reactiva de los arménicos de orden superior.

e Los medidores basados en un multiplicador por divisién de tiempo em-
plean un integrador para obtener la tensién en cuadratura.

Q= %/Ot (w [vt) dt - 4) it = Q1 + Qo2+ Qo/3+... (A7)

Al existir una dependencia con w, sélo evaluamos la h-ésima parte del
armoénico h. En consecuencia, tan sélo se tienen parcialmente en cuenta
la aportacién de los armoénicos de orden superior.

4.3.3 Circuitos estocasticos basicos

La figura 4.10 recuerda los bloques constructivos basicos que se van a emplear
para el disefio de los circuitos estocésticos que realizan las medidas de poten-
cia, y que ya fueron tratados en el capitulo II. En todos ellos se va a considerar
una aritmética con signo. Es decir, la tensién e intensidad se codificardn me-
diante un tren de pulsos aleatorios mds un bit de signo.

4.3.4 Integracion de los circuitos estocasticos

A continuacién se detallan uno a uno todos los circuitos basados en légica
estocdstica que realizan las medidas de los pardmetros de potencia, esto es,
valores de pico, valores RMS, potencia y energia activa, potencia aparente,
potencia y energia reactiva y factor de potencia.
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En particular, para las medidas de reactiva, se proponen dos esquemas dife-
rentes que se van a comportar de manera distinta en condiciones no senoi-
dales: uno de ellos se basa en la definicién de reactiva en el dominio de la
frecuencia y el otro en la definicién en el dominio del tiempo.

Medida del valor maximo

EL circuito estocéstico de calculo de valor de pico ya fue analizado en el ca-
pitulo II, como aplicacién de un sistema de primer orden (figura 2.6). Basi-
camente, se trata de un circuito seguidor de la sefial de entrada, que acttian
sobre un contador de forma distinta al incrementar que al decrementar, como
si se tratase de un circuito tipico detector de envolvente. La figura 4.11 es
la respuesta del circuito ante una senoide de entrada. El valor de q determi-
na la caida que se produce entre pico y pico. La figura 4.12 es la respuesta
del seguidor para un barrido en amplitud. Los valores de entrada y salida se
encuentran normalizados.

1.0 T T T T

o
)
T

.

Tensién (p.u.)
o
o

0.00 0.02 0.04 0.06 0.08 0.10

tiempo (s) ——— Seiial de entrada

————— Valor de pico

Figura 4.11: Respuesta del circuito ante una senoide de entrada
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Figura 4.12: Respuesta en amplitud

Valor RMS

Los valores RMS de tensién e intensidad se definen segun la ecuacién 4.9,
validas también en régimen no senoidal.

1 to+T
= — 2 =
Vins = \/T /t v2(t)dt

0

1 rt+T
— .= 2 —
IRMS_\/T/tO 'L(t)dt

(4.8)

1 X o
N]Z:%Z ©)
4.9)

La implementacién de estas ecuaciones utilizando légica estocastica requiere
efectuar el producto de los trenes de pulsos representativos de la intensidad
mas una operacién de raiz cuadrada.

La figura 4.13(a) es un esquema de dicho circuito. En primer lugar se efectua
el producto de dos trenes de pulsos representativos de la tensién o intensidad.
Estos trenes de pulsos deben estar incorrelados para que se verifique que la
probabilidad del producto de dos trenes de pulsos estocasticos sea igual al
producto de probabilidades.
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En la préctica, tomando una secuencia del LFSR decalada en varias posicio-
nes, podemos generar una secuencia suficientemente incorrelada, sin nece-
sidad de usar otro registro de desplazamiento realimentado. El contador de
salida almacena en un ciclo el cuadrado del valor RMS de la tensién o la in-
tensidad. El tamario del contador dependera de la relacién entre el reloj del
sistema digital y la frecuencia de la sefial a procesar. Si fy es la frecuencia
del reloj y f; la de la sefial de entrada, el tamaiio del contador viene dado por
la expresion (4.10). (el £)
. bog(far/ fi

n = ceil( l0g2 ) (4.10)
De este contador, tomamos los 10 bits mas significativos para efectuar el cal-
culo de la raiz cuadrada. Dado que, en general, el cociente fy;/f; no es po-
tencia exacta de dos, el valor del tren de pulses intV,? de la figura 4.13 es
minorado por una constante de valor:

orp - Ualf) w

En consecuencia, el valor de este tren de pulsos debe ser multiplicado por
una constante mayor que la unidad 1/CTE, o bien, dividido por la constan-
te CTE<1. Estocasticamente, se multiplica por una constante mayor que la
unidad introduciéndola en el bucle de realimentacién, tal y como se ha efec-
tuado en la figura 4.13(a). La introduccién de constantes nos proporcionan
la versatilidad necesaria para trabajar con sefales y frecuencias de reloj sin
restricciones. Finalmente, el tren de pulsos representativo del valor RMS se
acumula en un contador de tamario n. Para una frecuencia de reloj de 12 MHz
y un periodo de la senal fundamental de 20 ms (50 Hz) se requieren contado-
res de 18 bits para acumular la informacién distribuida en el tiempo, con una
constante de 0.9155. La figura 4.13(b) muestra el calculo del valor RMS de
una sefal con un fuerte contenido en arménicos, con un error por debajo de
las dos milésimas.

Potencia y energia activa

La energia activa se define como la integral en el tiempo del producto de los
valores instantaneos de tension v(t) e intensidad i(t). La potencia media por
ciclo se obtiene promediando la integral anterior durante un periodo T.

1 [to+T 1
P== [7 v@it)dt = 5 3 v()il) (4.12)

to N 3=0
El circuito de la figura 4.14(a) realiza esta operacién estocasticamente sin mas
que multiplicar mediante una puerta AND los trenes de pulsos correspondien-
tes a la tension e intensidad, y posteriormente acumular en un contador que
incrementa o decrementa de acuerdo con los signos de ambos trenes de pulsos

[97].
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Figura 4.14: Medida de la potencia y energia activa




4.3 Medidas de potencia 82

Trabajando con un reloj de 12 MHz, la dimensién del contador debe ser de
18 bits para medir la potencia media por ciclo. El error queda por debajo de
las dos milésimas. A partir del valor acumulado, generamos dos trenes de
pulsos representativos de la potencia activa (Pp y Ppp), para usarlos en el
céalculo del factor de potencia y de la potencia reactiva. Al igual que ocurria
anteriormente en el cdlculo del valor RMS, ambos trenes de pulsos vienen
afectados por una constante, pues, en general, el cociente fg/f; no es una
potencia exacta de dos. Esta constante, para los valores de disefio del circuito,
es de 0.9155, y se tendra en cuenta en los circuitos que usen ambos trenes de
pulsos. Por lo que respecta al célculo de la energia activa, la norma establece
el interfaz de comunicacién con aparatos de tarificacién, consistente en un
pulso proporcional a los watios-segundo consumidos. La figura 4.14(b) muestra
el computo de la energia activa en el tiempo, y el error por debajo de las dos
milésimas.

Potencia aparente

La potencia aparente se calcula a partir de los trenes de pulsos estocasticos
que codifican los valores RMS de tensién e intensidad. El producto se efectia
mediante una puerta AND, y el resultado se integra mediante un contador
de tamario n (Fig. 4.15). A partir de este contador generamos dos trenes de

reset

anr l

rmsvp

CONTADOR |

I LFSR J:>

REGISTRO K@

TS =

U

rmsip

COMP, PotAp

COMP, PotApp

Figura 4.15: Potencia aparente

pulsos PotAp y PotApp, para el célculo del factor de potencia y la energia
reactiva. La figura 4.16 muestra el célculo de la potencia aparente de una
sefial en tensién senoidal, y una sefial en intensidad con un alto contenido
en armoénicos. El error se encuentra por debajo de las 4 milésimas, lo cual
resulta légico si se tiene en cuenta que el célculo se efectida a partir de los
valores RMS, calculados con precisién de dos milésimas.
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Para la medida de reactiva, igual que ocurria con la activa, se suministra al
aparato de tarificacién un pulsos en intensidad proporcional a los Var- segundo
consumidos. El error, en la figura 4.17(b) se encuentra por debajo de las dos
milésimas.

Potencia y energia reactiva (II)

Como alternativa al esquema anterior, proponemos a continuacion un circuito
que calcula la potencia reactiva siguiendo la aproximacién en el dominio del
tiempo [99]. Siguiendo la Fig. 4.18, elevamos al cuadrado los valores de la
potencia aparente y potencia activa, usando los trenes de pulsos Pp y Ppp
para la activa y PotAp y PotApp para la reactiva. Ambos trenes se restan y
al resultado le calculamos la raiz cuadrada, acumulando el valor final en un
contador de tamaiio n.

CTEPotAp 4 UL

CTE PotApp LU

2 2
CTE Qp

||+||

UL SUMADOR
CTE PotPp sig( QPZ)
CTE PotPpp JU

LFSR ) I —
I inth2
coMp ——=>{  conTADOR
——{] |
CONTADOR
SUMADOR | .
sig(ey) | —
COMP
°<‘r | LFSR }:>

k —o JUTUL CTE

Figura 4.18: Calculo de la reactiva mediante la aproximacién en el dominio
del tiempo.

Todos los trenes de pulsos de entrada han sido generados por bloques descri-
tos anteriormente, vienen afectados por una constante, cuyo valor viene dado
por la expresion (4.11). En consecuencia, el valor de reactiva que estamos
calculando es:

Qr = /(0.9155 - 5)2 — (0.9155 - P)? = 0.9155/(S> — P?) (4.13)
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La figura 4.1 es la realizacién final que incluye los convertidores descritos
en el capitulo anterior. La circuiteria analégica incluye el integrador puro y
potenciémetros de ajuste, realizandose todo el procesamiento dentro del dis-
positivo programable.

La frecuencia de reloj es de 12 MHz, lo que significa que los contadores donde
acumulamos los valores por ciclo son de 18 bits. El circuito desfasador para el
calculo de la reactiva en el dominio de la frecuencia es de 17 bits.

Los valores maximos de tensién e intensidad se han elegido V., = 375V y
Iz = DA, respectivamente. Esto significa que la energia asociada a un pulso
es de 0.156mW - s 6 0.156mVar - s segln se trate de activa o reactiva.

4.4 Aplicacion del calculo estocastico a la reali-
zacion digital de sistemas analégicos com-
plejos

4.4.1 Introducciéon

La extensién de la aritmética estocéstica a operaciones mds complejas, como
integraciones, divisiones o raices cuadradas, ya planteadas en la aplicacién
anterior, nos lleva a la posibilidad de realizar controladores complejos en el
ambito de la electrénica de potencia.

Dos son los motivos que justifican el desarrollo posterior. En primer lugar,
muchos de estos controladores se implementan en procesadores digitales de
sefiales, con un coste elevado, no sélo por el propio DSP sino por toda la elec-
trénica adicional que requiere. Por otro lado, la electrénica de potencia trabaja
usualmente con dindmicas apropiadas para el ancho de banda que el cdlculo
estocastico permite procesar.

Con respecto a la aplicaciéon de medidas de potencia, el disefio de controlado-
res complejos introduce la novedad de trabajar con valores que se mueven en
escalas diferentes. Todos ellos deben ser escalados entre 0 y 1 para ser repre-
sentados como una probabilidad. Multiplicando y dividiendo por los valores
maximos, representamos todas las magnitudes en por unidad y, en consecuen-
cia, en el rango [0,1]. Las constantes resultantes, en general fuera del rango
[0,1], pueden introducirse facilmente trasladandolas a lugares adecuados, por
manipulacién de las ecuaciones matematicas.

4.4.2 Control de un convertidor resonante serie

El ejemplo de aplicacién que se va a introducir en este capitulo consiste en
el control de un convertidor resonante serie mediante una seiial bipolar cons-
tante, siendo la frecuencia de conmutacién el tnico pardmetro de control ac-
cesible. Desde el punto de vista del control, constituye una clase interesante
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de sistema no lineal discontinuo, para el que la mayoria de la teoria de control
no lineal no es aplicable.

Sobre este sistema implementaremos, en primer lugar, un control clasico in-
tegral, muy sencillo, para introducir de forma préctica los conceptos anterior-
mente planteados. A continuacién pasaremos a un control mucho mas com-
plicado, un control por pasividad, que ha demostrado ser una técnica util de
control para esta clase de sistemas.

La figura 4.22 muestra el convertidor resonante serie (SRC) que se va a con-
trolar. Las ecuaciones que rigen su comportamiento son las detalladas en el

— | —“ . VC l l R
Vs 1o B C3
@ L % C = Vo
t
ELE ok
N
Figura 4.22: Convertidor resonante serie
conjunto de ecuaciones (4.15) y (4.16).
dig, ..
L-Et— = —vUg — v051gn(zL) + v; (t)
d’UC .
Ft— = 1L (4 1 5)
dvg _ . Yo
C() di = abS(ZL) — —R- — Io (416)

donde i, es la corriente de entrada por la bobina, v es la tensién de la capa-
cidad serie y v, es la tensién de salida de la carga. L y C son los valores de la
bobina y el condensador que constituyen el tanque resonante, G, es la capaci-
dad del filtro de salida y R la carga. Para una carga puramente resistiva, la
intensidad I, de la ecuacién (4.16) vale cero. v;(t) es la seflal de entrada, que
implementaremos como v;(t) = V;sig(sen(ut)), donde V, es una constante que
representa la amplitud de la sefal bipolar de control y u es la frecuencia de
conmutacién, expresada en rad/s.

En el andlisis de problemas de convertidores resonante serie suelen hacerse
las siguientes suposiciones [101]:

e Las sefiales ir(t) y vc(t) se consideran sefiales senoidales puras cuyas
amplitudes y fases varian lentamente comparadas con la frecuencia de
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conmutacion.

ir(t) = IL(t)sin(wst — @)
ve(t) = Ve(t)sin(wst — p) (4.17)

e La constante de tiempo del filtro de salida es mucho mayor que la del
tanque resonante, de modo que el rizado en v,(t) es despreciable y puede
aproximarse por su valor DC.

e En condiciones normales, se debe cumplir que u > u = 1/vVLC

Siguiendo estas simplificaciones [102], el modelo se simplifica a una no line-
alidad estética mas un filtro de salida, quedando el conjunto de ecuaciones
(4.18) y (4.19).

2Cu
= =4 vz 4.1
I m(LCu? — 1) ViV (4.18)
e 4. Vi
G = 7L & (4.19)

4.4.3 Formulacién del problema

El objetivo del problema de control consiste en regular la salida de la fuente
1o(t) a un valor deseado Vj con las siguientes restricciones:

1. Las variables del tanque resonante, tensién e intensidad, no estan dis-
ponibles para ser medidas.

2. vy(t) es la unica sefial medida de la fuente.

3. La carga es desconocida, pero varia lentamente.

4.4.4 Implementacién estocastica de un control integral

El control integral clasico proporciona una actuacién proporcional a la inte-
gral del error entre la referencia y la salida del sistema. En la ecuacion (4.20)
se define el control integral sobre el que realizaremos una implementacién
basada en el calculo estocastico [103].

tint ! /tO V. — V.)dt
nt = % ) (Vi = V)
u = i'];' y Up < U < Umaz (420)
int

donde V, es la tensién de referencia, V, la tensién de salida de la fuente y u
es la frecuencia de conmutacién de la senal bipolar que alimenta la fuente,
expresada en rad/s, y obtenida a partir del valor acumulado en tint.
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Realmente, el control integral se efecttia sobre el periodo de la sefial bipolar,
que se suministra a la fuente como una sefial PWM. El valor final de u esta
limitado entre umq, y la frecuencia de resonancia vy, del tanque resonante
serie.

Desde el punto de vista del cdlculo estocéstico, generamos una salida PWM a
partir de de la integral de la diferencia de dos trenes de pulsos estocasticos,
uno correspondiente a la referencia V, y otro a la salida V, de la fuente. La
figura 4.23 muestra ambos trenes de pulsos actuando sobre las sefales de
incremento y decremento del contador tint. Posteriormente, comparando con
un timer, generamos la sefal bipolar V;, que es la salida PWM que actta
sobre la fuente. El bloque de control genera las sefiales de enable para todos
los demas elementos del sistema. La constante de integracién se ajusta segun

U
Vo Ul L

— CAE

dec inc

——‘—>| Contador tint -
Vs
| timer ‘

reset

enablel

Blogue de
control enable2

Figura 4.23: Esquema de la realizacién estocdstica de un control integral

los siguientes parametros sobre los que podemos actuar:
e La seiial de reloj, de frecuencia Fy
¢ El tamario de los LFSRs, de valor n
e Las senales de enable del bloque de control

En efecto, siguiendo el esquema de la figura 4.23, las ecuaciones que rigen el
control integral estocastico son las indicadas en (4.21).

tint = ! Ve — V(i)
enablel X Ty, 4 Vinaz
2m Fcllc
= - Tar 4.21
enable? « tint ( )
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Variable valor
Vimaz 80
| Umaz 20000
| K; | 5820
| L 0.9059e-3
| C 130e-6
de 18e6
enable2 6
n 10

Tabla 4.1: Valores de la fuente y el control

donde Ty, = 1/ Fax, Vinag €s €l valor méximo de la tension de la fuente y enablel
y enable2 indican cada cuantos ciclos de reloj se procesan los pulsos estocasti-
cos y cada cuantos ciclos se incrementa el contador de timer, respectivamente.
El tamario del contador tint de la figura 4.23 viene dado por las restricciones
del problema. De acuerdo con la formulacién del problema de control [104],
la actuacién u debe ser menor que ., y mayor que la u, de resonancia del
tanque serie. Esto nos lleva a que el tamario de tint esta limitado por las
inecuaciones siguientes:

F clk < Urmaz
enable2 -tint — 2-7
Fa 1

_nas > - .
enable2 - tint — fo 2.1V LC

(4.22)

Donde el término de la izquierda es la frecuencia de conmutacién de las sefial
PWM de salida, que depende del valor del contador, la frecuencia de reloj y el
valor de enable2 que activa el contador timer de la figura 4.23. Para los valores
de la tabla 4.2, se obtiene que el tamaro de tint estd limitado por los valores
de (4.23).

942 < tint < 6447 (4.23)

Tomaremos como tamaro del contador tint un valor potencia de 2, como por
ejemplo 2" = 4096. Si comparamos el control analégico de (4.20) con el esto-
castico de (4.21), se observa que tan sélo queda por definir el valor de enablel.

1 enable2

K, enablelVigg2m (4.24)

Utilizando los datos de la tabla 4.2, podemos despejar enablel. De esta ma-
nera, conseguimos la misma constante de integracién que el control integral
analdgico, pero utilizando exclusivamente bloques digitales y computacion es-
tocastica. La figura 4.24 es la particularizacién del esquema de la figura 4.23




4.4 Aplicacién del cdlculo estocdstico a la realizacién digital de

sistemas analégicos complejos 94
-Vref 1
‘_, WNC
CONTADOR 12-bit] T2
CLK CONTADOR 8-bit |—2nablel

2

G

= T Q —TR[GGER
enable2

CLK CONTADOR MOD 6 CONTADOR

®

Figura 4.24: Realizacién digital de un control integral utilizando légica esto-
castica

para los datos considerados. Como notacién gréafica, se ha representado me-
diante un nimero encerrado en un circulo la conversién de una sefial de entra-
da a un tren de pulsos estocéstico, lo que incluye un LFSR y un comparador.
La ecuacién légica del circuito de realimentacién utilizado para el LESR de 10
bits se indica en la ecuacion (4.26).

RQuu=Q NQAQAQANQs ANQ7 (4.25)

La salida TRIGGER es la sefial que ataca la fuente. Las sefiales enablel y
enable2 se generan con dos contadores de 8 bits y de médulo 6, respectiva-
mente.

La figura 4.25(a) compara ambos controles integrales, estocéstico y analdgico,
para el caso del arranque de la fuente y para un cambio de carga de 5} a
1092. La figura 4.25(b) muestra dos cambios de carga en sentidos opuestos, el
primero de 50 a 3Q y el segundo de 5Q a 12(). Finalmente, la figura 4.26 se ha
obtenido para dos cambios en la referencia, de 48 a 25 V el primero, y de 25 a
61 V el segundo. En todas estas graficas, la respuesta de la implementacién
estocdstica aparece superpuesta a la respuesta tedrica.
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Figura 4.25: Respuesta del convertidor resonante para un control integral

tedrico y estocdstico ante un arranque y cambios de carga



4.4 Aplicacién del célculo estocdstico a la realizacion digital de
sistemas analégicos complejos 96

80 T T T

Tension (V)

-—— Salida estocastica
----- Salida tedrica
— - Referencia

0 0.2 0.4 0.6 0.8
tiempo (s)

Figura 4.26: Respuesta del convertidor resonante para un control integral
teérico y estocdstico ante un cambio en la referencia

Este control se ha implementado en una FPGA de Xilinx, de la familia 4000,
con los siguientes resultados de ocupacién en area:

Device utilization summary:

Number of External IOBs 24 out of 61 39%
Flops: 0
Latches: 0

Number of Global Buffer IOBs 2 out of 8 25%
Flops: 0
Latches: 0

Number of CLBs 56 out of 400 14%
Total Latches: 0 out of 800 0%
Total CLB Flops: 49 out of 800 6%
4 input LUTs: 65 out of 800 8%
3 input LUTs: 7 out of 400 1%

Number of BUFGLSs 2 out of 8 25%

4.4.5 Implementacion estocastica de un control por pasi-
vidad

Las técnicas de control basadas en pasividad han resultado ser de gran uti-
lidad en una gran variedad de problemas de control, tanto mecanicos como
eléctricos, como, por ejemplo, motores de induccién sincronos y asincronos,
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Variable factor de escala valor
V. Vo, Vreg Vod Vim 80v
gest Gm 0.25 Q1
Iy est I, 10A
Div Dy, 10e8 (rad/s)®
U Un 20000 rad/s

Tabla 4.2: Factores de escala de las variables de control

sistemas robéticos manipuladores o convertidores de potencia DC-DC (véase
[105] para una revisién completa de la materia). En particular, en [102] se
propone una novedosa técnica de control para un convertidor DC-DC, com-
binando la metodologia de disefio de controladores basados en pasividad con
una ley adaptativa para estimar la carga resistiva de la fuente, desconocida a
priori. El control propuesto en [102] se resume en el conjunto de ecuaciones

(4.26).

TVres gest
ILest = ——4“‘
CoVoa = %ILest — gestVoa
gest = —YVoa(Vo — Voa)
I
D,w - ”T2L2I%e3t
u = V2Dw

(4.26)

donde I . es la estimacién de la corriente, V,4 es la tensién de salida corres-
pondiente a la estimacion de intensidad, g es la estimacion de la carga, 7y es
una constante de control calculada empiricamente y V, es la tension de salida
de la fuente. En [102] se demuestra que este controlador estabiliza localmente
de forma asintética el bucle cerrado al punto de equilibrio deseado.

A diferencia de lo que ocurria en el control integral, en el conjunto de ecua-
ciones (4.26) tenemos variables que se mueven en rangos diferentes. Dado
que la representacion estocastica de la variables exige que se encuentren es-
caladas en el rango [0,1], es necesario normalizar las ecuaciones mencionadas
utilizando para ello los valores méximos de las variables que intervienen en
el problema de control. La tabla 4.2 detalla los valores maximo que se van
a usar para normalizar las ecuaciones. Aplicando estos factores de escala, el
conjunto de ecuaciones del controlador quedan normalizadas de la siguiente
forma [106]:

~ TVGm=— ——
ILest - 4Im V()ref gest
_ 1 4l —
Vod = C()Vm /(mILESt - gCStVOdGm)dt
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2
gest = ~Lm [ ViV, - Vo)t (4.27)
m
oo — Ve Vi~V
- m2L2 DI, Tiest
T = “ZD"‘\/W
m

donde (-) representa valores por unidad.

El conjunto de ecuaciones (4.28) se puede manipular adecuadamente para
llevar las constantes de normalizacién justo antes de los integradores. Segun
se estudié en el capitulo II, el circuito integrador nos proporciona a su salida
un tren de pulsos cuya probabilidad I, se expresa:

1 to f 1 (o f
I, = dt = — —dt 4.28
k 20Tk Jo fesc K; /0 fesc ( )

siendo f/f.. la sefal normalizada que se pretende integrar y n y Tu el
tamafio del contador y el periodo de reloj, respectivamente. La constante
K; = 2"T,; puede aprovecharse para introducir las constantes resultantes
de la normalizacién de las ecuaciones, de la misma manera que con el control
integral se introducia una constante de integracién dada.

El resultado de la implementacion estocastica del controlador se detalla en la
figura 4.27, donde se puede observar que se hace uso de dos constantes, 0.698
y 0.379, justo antes de los dos integradores del sistema de ecuaciones (4.28).
Para implementar el controlador se ha elegido una frecuencia de 18 MHz y
n=10. En lugar de utilizar una seiial enablel como en el caso del control inte-
gral, se ha aumentado simplemente el tamarfio de los contadores, quedandonos
con los 10 bits mas significativos para generar un tren de pulsos estocasticos
representativo del valor del contador.

Los bloques (d) y (e) corresponden a los circuitos de divisién y de célculo de
raices cuadradas, respectivamente.

Finalmente, el circuito (f) genera la seiial PWM de control de la fuente, intro-
duciendo una sefial de enable en el contador de comparacién para obtener la
sefial pulsante TRIGGER (en este caso, igual que en el control integral).
Siguiendo con la notacién grafica establecida anteriormente, con un circulo
indicamos una conversién de un valor digital a un tren de pulsos estocastico,
lo que supone utilizar un LESR mds un comparador. Realmente, se utiliza
un dnico LFSR, obteniéndose a partir de él varias secuencias desplazadas. El
nuamero que figura en el circulo determina la semilla inicial de cada LFSR, de
acuerdo con la tabla 4.3.
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Figura 4.27: Realizaci6n digital de un control por pasividad empleando légica
estocéastica
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(a) Respuesta del convertidor resonante para un control
por pasividad tedrico y estocéstico ante un arranque y un
cambio de carga
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(b) Respuesta del convertidor resonante para un control
por pasividad tedrico y estocéstico ante un arranque y dos
cambios de carga en sentidos opuestos

Figura 4.28: Respuesta del convertidor resonante para un control por pasivi-
dad tedrico y estocdstico ante un arranque y cambios de carga
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LFSR # | value
0 1
1 458
2 756
3 703
4 843
| 5 575

Tabla 4.3: Semillas iniciales de los LFSRs

Nuevamente, compararemos la realizacién estocastica con el control analégi-
co. La figura 4.28(a) muestra el comportamiento de ambos controladores en
el arranque y en un cambio de carga de 5 a 10 Q. La figura 4.28(b) es el ca-
so de dos cambios de carga en sentidos opuestos. Finalmente, la figura 4.29
muestra la respuesta ante un cambio en la referencia.
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10 ——— Salida estocéstica B
————— Salida tedrica
————— Referencia
0 1 L 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8

tiempo (s)

Figura 4.29: Respuesta del convertidor resonante para un control por pasivi-
dad tedrico y estocdstico ante un cambio de referencia

Frente al control integral, el control basado en pasividad presenta una res-
puesta mas rapida frente a cambios de carga y menos sobretensién. De la
figura se observa que conseguimos una respuesta de la implementacion esto-
castica se ajusta de manera precisa a la respuesta del control analégico.

A diferencia del control integral, donde las operaciones involucradas eran bas-
tante simples, el control basado en pasividad lleva implicito resolver ecuacio-
nes diferenciales y calculos mas complejos, como divisiones o raices cuadra-
das. Y es precisamente aqui donde la aproximacion estocastica aporta sus
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principales ventajas.

Se trata de una aproximacién totalmente digital, y por tanto implementable
en dispositivos programables, cuyos tamarios y velocidades aumentan dia a
dia.

Todos los circuitos se han implementado sobre el prototipo de la figura 4.1,
que incluye un “buffer” de salida para atacar a la fuente.

Igual que con el control integral, el control po pasividad se ha implementado
en una FPGA de Xilinx, de la familia 4000, con los siguientes resultados de
ocupacion en area:

Device utilization summary:

Number of External IOBs 14 out of 61 22%
Flops: 0
Latches: 0

Number of Global Buffer IOBs 1 out of 8 12%
Flops: 0
Latches: 0

| Number of CLBs 167 out of 400 41%

Total Latches: 0 out of 800 0%

Total CLB Flops: 192 out of 800 24%

4 input LUTs: 126 out of 800 15%

3 input LUTs: 55 out of 400 13%

Number of BUFGLSs 1 out of 8 12%




Capitulo 5

Conclusiones y futuras lineas

Con esta Tesis doctoral se ha demostrado la posibilidad de emplear la légica
estocastica para implementar sistemas analdgicos. Partiendo de las operacio-
nes basicas (producto y suma) definidas en la bibliografia y de algunos esque-
mas de conversién previos, se han estructurado estos conocimientos, afadien-
do y caracterizando nuevos bloques constructivos y nuevos esquemas de con-
versién, con los que es posible abordar aplicaciones novedosas con respecto
a las que se citan en la bibliografia. Entre las aportaciones realizadas, cabe

destacar:

e Sistema de primer orden.
Se ha definido y caracterizado un circuito digital de procesamiento
estocastico caracterizado como un sistema de primer orden.

e Factor de ganancia.
La introduccién de una constante en el bucle de realimentacién permite
multiplicar por constantes mayores que la unidad.

e Extension de la aritmética estocastica.
Los circuitos anteriores junto con los circuitos de cédlculo de divisiones y
de raices cuadradas e integradores permite sacar a la légica estocastica
de las tradicionales aplicaciones de implementacién de redes neuronales
abriendo un nuevo abanico de aplicaciones futuras.

¢ Definicién de interfaces de codificacién estocastica.
Se han presentado esquemas de conversién del dominio analégico y di-
gital y viceversa, que completan un sistema cerrado donde, a partir de
unas variables de entrada analdgicas o digitales, se generan trenes de
pulsos estocasticos, se procesan y se recupera el valor analégico o digital
de salida.

Todos estos bloques constructivos se caracterizan por ser bloques totalmente
digitales (salvo una parte del convertidor analégico estocdstico) y por requerir
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un pequefio nimero de puertas légicas. En este sentido, la logica estocastica
aprovecha todas las ventajas de la electrénica digital, en cuanto a potentes
sistemas de desarrollo, evolucién tecnoldgica, inmunidad al ruido, costes me-
nores . . . pero con la particularidad de que, frente a otras alternativas, requie-
re de una electrénica muy simple y compacta.

Como condicién general, debe cumplirse que la frecuencia de trabajo digital
debe ser varios érdenes de magnitud mayor que la frecuencia de las sefiales
que se desean procesar, pues estamos serializando la informacién. Esta es una
limitacién que la propia evolucién de a tecnologia de los dispositivos progra-
mables se va a encargar de ir mejorando en el futuro, pues el ancho de banda
que la légica estocastica es capaz de procesar crecerd proporcionalmente con
la velocidad de trabajo de los dispositivos programables en los proximos anos.
Los bloques constructivos anteriores se han caracterizado en cuanto a sus
parametros de disefio y sus limitaciones. A partir de ello, se ha aportado un
método general de resolucién de problemas desde la aproximacion de la légica
estocastica.

La aplicaciones propuestas siguen un método general de resolucién y repre-
sentan una sintesis de los bloques individualmente estudiados. Las aplicaio-
nes propuestas han sido:

e Realizaciones digitales de filtros paso-bajo y paso-alto.
e Medidor de potencia.
e Control de un convertidor serie resonante.

En general, el procesamiento estocdstico aporta un tratamiento digital, com-
pacto, robusto y simple , que puede disefiarse a base de bloques constructivos
basicos, siguiendo un método general que incluya los escalados adecuados de
las variables del problema y una déptima seleccién de los generadores de nu-
meros pseudo-aleatorios.

En la actualidad, se esta desarrollando una libreria de circuitos basicos para
ser integrada en los sistemas de desarrollo de dispositivos programables. El
objetivo final consistiria en llegar a un sistema automatico de disefio, donde
dadas un conjunto de ecuaciones, el sistema de diserio se encargase de escala-
rlas adecuadamente y, a partir de un libreria de bloques constructivos basicos,
ofrecer un circuito estocastico de salida solucién de ese conjunto de ecuacio-
nes. Para que funcionase correctamente seria necesario incluir un estudio
sobre las correlaciones de los generadores de nimeros aleatorios utilizados.
Este sistema automdtico podria integrarse en un sistema de desarrollo de dis-
positivos programables para generar “macros” de salida. Partiendo de unas
restricciones tecnoldgicas y unos parametros introducidos por el usuario, el
sistema automatico se encargaria de generar una "macro” de salida digital,
similar a utilidades parecidas que incorporan los sistemas de desarrollo digi-
tales (figura 5.1). El objetivo seria hacer transparente el usuario el proceso de
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RESTRICCIONES [
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Figura 5.1: Sistema automatico de generacién de macroceldas

disefio descrito en la tltima de las aplicaciones propuestas, obteniendo sim-
plemente una macro que enlace con el resto de su disefio. Por ejemplo, la
figura 5.2 muestra lo que seria la realizacién de una "macro" correspondiente
a un filtro de quinto orden, con una frecuencia de corte dada como parametro,
sobre una familia de un fabricante de dispositivos programables.

FILTRO 5° ORD. COMPILADOR
fo=IkHz  } g DE CELDAS e )

AN

R RIS SRS
MACRO CELDA

Figura 5.2: Ejemplo de generacién de una “macro”

Otra de las futuras lineas de investigacién consistiria en estudiar algunas
alternativas en lo que respecta a la interpretacion del valor codificado en el
tren de pulsos. Una alternativa interesante es la que considera la informacion
codificada en la razén de niveles légicos alto y bajo en una secuencia, lo que
supone extender el rango [0,1] a un rango infinito.

Una idea poco explotada hasta el momento en la légica estocastica es la ex-
plotacién de las posibilidades de redundancia en la informacién como medio
de mejorar la precisién y la velocidad de computacion.

Finalmente, cabe mencionar la posibilidad de explorar nuevas aplicaciones
en las que el procesamiento estocastico puede afiadir mejoras sensibles sobre
implementaciones a base de dispositivos programables de propésito general.
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