UNIVERSIDAD DEL VALLE DE GUATEMALA

Facultad de Ingenieria

1966

AVAISYTAINA
GUATEMALA

DEL, yALLE D¥

Excelencia que trasciende

DEIVALLE

GRUPO EDUCATIVO

Emulacion digital de efectos de audio analégicos mediante
anilisis de sistemas dinamicos no lineales

Trabajo de graduacion presentado por Diego Alberto Morales Ibanez
para optar al grado académico de Licenciado en Ingenieria Mecatronica

Guatemala,

2019












UNIVERSIDAD DEL VALLE DE GUATEMALA

Facultad de Ingenieria

1966

AVAISYTAINA
GUATEMALA

DEL, yALLE D¥

Excelencia que trasciende

DEIVALLE

GRUPO EDUCATIVO

Emulacion digital de efectos de audio analégicos mediante
anilisis de sistemas dinamicos no lineales

Trabajo de graduacion presentado por Diego Alberto Morales Ibanez
para optar al grado académico de Licenciado en Ingenieria Mecatronica

Guatemala,

2019






Vo.Bo.:

MSec. Pablo Oliva

Tribunal Examinador:

/ MSc. Pablo Oliva

Y/

(f)

MSec. Ca.rios Esquit

(f)

»
Ing. Luis f}édM/Iontenegro

Fecha de aprobacién: Guatemala, Q9 __ de diciembre de 2018.






Prefacio

Quisiera agradecer a las siguientes personas por el aporte brindado de forma directa
durante la realizacion de este trabajo de graduacion:

Pablo Oliva y Miguel Zea, por el valioso tiempo de asesoria y revision.

Mirta Aragén y Alejandro Morales, por apoyarme en mis estudios.

Lourdes Morales y Julio Ovalle, por preocuparse por mi salud emocional y mental.
Sandra Chacén, por su dedicacién y carino.

Gabriela Osorio, por su comprensién y amor.

Bernardita Ibanez, por ser un ejemplo para mi vida. Por esforzarse para que tuviera todo
lo necesario. Y por motivarme a estudiar Ingenieria Mecatronica. Gracias por 22 maravillosos
anos a tu lado. Nada de esto hubiera sido posible sin ti.






[ndice

[Prefaciol

[Lista de figuras|

[Lista de cuadros|
[Resumen|
[Abstractl
T iccionl

2. Antecedentes|

N

[4.1. Objetivo general| . . . . . . . .. ... oL
[4.2. Objetivos especificos| . . . . . . . . . ...

[6._Alcance]

[6.1.1. Modelo Shockley del diodo| . . . . . . ... ... ... ..
[6.1.2.  FEfectos de temperatural . . . . . ... ... ... ... ..
[6.1.3. Niveles de resistencias| . . . . . . ... .. .. ... ....

|6.1.4. Capacitancias parasitas| . . . . . . . . .. ... ... ...

[6.1.5. Modelo SPICE del dioddl. . . . . ... ... ... ... ..

16.2.2. Ecuaciones del modelo de inyeccion de Ebers-Moll|

6.2.3. Efecto Early|. . . ... ... ... ... 00,
[6.2.4. Variacidon de ganancial . . . . . . ... ... ... .. ...

VII

X1V

XVI

XVII

XIX



[6.2.5.  Capacitancias parasitas en el transistor|. . . . . . . . .. .. ... ...

[6.2.6. Resistencias parasitas| . . . . . . .. . ... ...
6.2.7. Modelo SPICE del transitor] . . . . . . .. ... ... ... ... ..

[6.3. Amplificadores operacionales| . . . . . ... ... Lo 0oL

|6.3.1. Corriente de polarizacion de entradal . . . . . . . .. ... ... ....

16.3.2.  Desplazamiento en corriente de entradal . . . . . . . ... ... ....

[6.3.3. Desplazamiento en voltaje de entrada] . . . . . . ... ... ... ...

[6.3.6. Repuesta en frecuencial . . . . . . . . . . ...

16.3.7.  Modelos simplificados del amplificador operacional . . . . . . . .. ..
16.3.8. Modelo SPICE del amplificador operacional] . . . . . . ... ... ...
6.4, MATLABI . . . . . .

[6.4.2. Simscapel . . . .. ..
[6.4.3.  Audio dSystem Toolbox| . . . . . . .. ... oo
[6.4.4. DSP System Toolbox{. . . . . . . ... . ... 0o

[7. Estudio de pedal de distorsion Boss DS-1|

[7.1. Esquematicol. . . . . . . . ..

|7.2. ldentificacion de componentes| . . . . . . . . . ... ...

[7.2.1. Resistencias fijas| . . . . . . . . . ...

[7.2.3. Capacitores| . . . . . . . . . . ..
[(.2.4. Semiconductores . . . . . . . . ..
[7.2.5. Circuitos integrados| . . . . . . . . . . . ..

|7.3. Diseno de placa del circuito] . . . . . . . . . .. ... ...

[8.3. Transistor de amplificacion| . . . . . . ... 0oL

[8.4. Ganancia de op-amp y limitador| . . . . . . ... ... ... L.

[8.5. Tono y volumen|. . . . . . . . ...

9.1. Modelos comparados| . . . . . . . . .. ... .. L
9.1.1. Modeloideall . . . . . .. ..o
9.1.2. Modelo exponenciall . . ... ... ... ... .. 0.

19.2. Metodologia de comparaciéon|. . . . . . . .. ...

9.3. Circwito lmitador con diodosl . . . . . . . . . . . oo

VIII

39
39
40
40
40
40
41
41
42

43
43
44
45
45
47
48



(10.Modelo del diodol

[10.1. Implementacion de modelos en Simscape Simulinkl . . . . ... ... ... ..

|10.2. Implementacion del modelo del diodof. . . . . . ... ... ... ... ... ..

[10.3. Obtencién de parametros| . . . . . . . . . . . .. ...

[10.4. Comparacion de modelos|. . . . . . . . . ... o o

[11.2. Obtencidén de parametros| . . . . . . . . . . . . . ..o

|11.3. Comparaciéon de modelos|. . . . . . . . . . . . . .. ... ... ..

[11.3.2. Transistor de amplificacion| . . . . . . . . ... ... ... ... ....

|11.4. Conclusion sobre implementacion del transistor| . . . . . . . .. .. ... ...

[12.Modelo del amplificador operacional

[12.2.3. Ancho de banda y fuente dependiente de corriente (nivel dos)| . . . . .

112.2.4. Amplificador diferencial con BJ'T' y slew-rate| . . . . . . ... ... ..
[12.2.5. Limitadores de voltaje desalidal. . . . . .. ... ... ... ......
[12.3. Comparacion de modelos|. . . . . . . . . ... L
[12.3.1. Seguidor de voltajel . . . . . . . . . . .. ...
[12.3.2. Ganancia de amplificador operacionall . . . . . . . ... .. ... ...

[12.4. Conclusion sobre implementacion del amplificador operacional| . . . . . . . . .

[13.Aplicacion de modelos en el efecto BOSS DS-1f
03.1. Emulacion fuera deIfneal . . . . . . . . . . . . ...

[13.1.1. Comparacion entre implementacion, SPICE y circuito reall . . . . . . .

IX

55
95
56
o6
56
56
o8
o8
60
61
61
67

69
69
69
69
70
70
70
72
73
74
78

81
81
81
82
82
83
84
84
85
85
86
86
86
89
94



[14.Desarrollo de la emulaciéon en tiempo real|
[14.1. Configuracion del entorno y equipo| . . . . . . . .
|14.1.1. Equipo e intertaz de audio| . . . . . . . ..
[14.1.2. Lectura y escritura de audio|. . . . . . . .

[14.1.3. Interconexion Simscape - Audio System Toolbox| . . . . . . . ... ..

[14.1.4. Configuracion del solucionador| . . . . . .
|14.1.5. Optimizacion de la ejecucion| . . . . . . .

[14.2.1. Diagrama de emulacion e interfaz de usuario|. . . . . . . . . .. . . ..

|14.2.2. Implementaciéon de prototipol . . . . . . .
[14.2.3. Prototipos optimizados|. . . . . . . . . ..
[14.2.4. Comparacion entre prototipos| . . . . . . .

[14.3. Conclusién sobre emulaciénl . . . . . . . . . . ..

(15.Conclusiones|

(16.Recomendaciones|
[17.Bibliografial

[18.Anexos|
[18.1. Esquematico BOSS DS-1f. . . . .. ... ... ..
[18.2. Codigos de componentes semiconductores creados|

[19.Glosariol

103
103
103
104
104
105
105
105
105
105
107
108
108

113

115

117

121
121
124

129



Lista de figuras

[L. Curva caracteristica del diodo |12 . . . ... ... ... .. ... .. ... .. 14
:2. Comportamiento del diodo a diferentes temperaturas ||12||] ........... 15
[3. Capacitancia de difusion y transici()nM .................... 16
4. Modelo estatico SPICE del diodo [14]. . . . . ... ............... 18
[>.  Modelo dindmico SPICE del diodo 14| ...................... 19
[6. Caracteristicas en la salida del BJT mostrando el Efecto Early [11[]. . . . . . 20
[7. Curvas tipicas I. contra B [11]] . . . . ... ... ... ... ... ... ... 21
[B. Modelo equivalente del BJT J11] . . . ... .. ................. 22
[9. Modelo de transporte de SPICE J17] . . . . ... ... ... .. ... .. 23
[[0. Modelo del BJT SPICE [I7[| . . . . ... ... ... .. ... ......... 24
[11. Modelo SPICE del BJT con resistencias en serie [17] . . . .. ... ... ... 24
[12. Etapa tipica de entrada del opamp [11]|. . . . . . .. ... ... ... ... .. 25
[13.  Circuito equivalente del opamp incluyendo desplazamiento de voltaje y co- |

rriente, resistencias de entrada y salida y ganancia de voltaje |1 1||] ....... 26
[14. Amplificador operacional lineal DC 18] . . ... ... .. ...... ... .. 27
[15.  Amplificador operacional lineal AC ||18||] ...................... 27
16. Opamp universal LTspice nivel 1 19||] ....................... 28
[L7. Opamp universal LTspice nivel 2 19||] ....................... 28
:18. Opamp universal L'Tspice nivel 3.a Eﬂ] ...................... 28
[19. Opamp universal LTspice nivel 3.b 19]]] ...................... 29
20. Amplificador operacional modelo macro ||18||] ................... 29
[21.  Distribuciéon original de componentes| . . . . . . . . ..o o000 42
22. Placa elaborada en Altiuml. . . . . . . . ... ... ... 42
[23.  BOSS DS-1, Fuente de alimentacion| . . . . . . . ... .. ... ... ... .. 43
[24.  BOSS DS-1, Bifer deentradal . . . . . . . . ... o000 44
[25. BOSS D5-1, Transistor de amplificaciéon] . . . . . . . ... ... ... .. .. 45
[26.  BOSS D5-1, Ganancia de op-amp y limitador| . . . . . . . ... ... .. ... 46
[27.  BOSS D5-1, Tono y volumen| . . . . . . .. ... ... ... ... ... 47
28.  BOSSDS-1, Bafer desalida] . . . . . .. ... ... ... ... ... ..... 48
[29.  Curva caracterfstica del diodoideall . . . . . . . .. ... ... ... ... ... 50

XI



[30. _Curva caracteristica del diodo 1IN4148 SPICE] . . . . . .. ... ... ... .. 50
[B1. Circuito Iimitador con diodosl . . . . . . . . . .. ... 51
82, Salida en circuito limitador con diodos| . . . . . . . ..o 52
83,  Circuito de overdrive] . . . . . . . . ..o 53
[34. Salida en circuito de overdrivel . . . . . . .. ..o L 53
[35.  Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel uno| . . . . . . . .. 96
[36.  Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel dos| . . . . . . . .. 57
[37.  Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel tres| . . . . . . . .. Y
138.  Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel cuatrof. . . . . . . . 58
139.  Voltaje contra corriente en polarizacion directa para el diodo 1N4148 de Fair- |
| child 28], . . . 59
|40.  Voltaje en inversa contra capacitancia total para el diodo 1N4148 de Fairchild |
28| 59
[41.  Voltaje de ruptura para el diodo 1N4148 de Fairchild |]28||] ........... 60
42. Corriente en inversa contra tiempo de recuperacion para el diodo 1N4148 de |
| Fairchild [28] . . . . . . .. ... . 60
[43.  Diagrama de Simulink empleado para generar curva caracteristica del diodo| . 61
44.  Curva caracteristica del diodo con cada nivel de implementacion y el modelo |
[ SPICE] . . . . e 62
[45.  Diagrama de Simulink empleado para topologia de diodos limitadores|. . . . . 62
|46. Salida de diodos limitadores con cada nivel de implementacion, modelo SPICE |
| vy medicion real con entrada seno de 2Vppa 1kHz . . . . . . ... ... ... 63
47.  Error respecto a medicion real en salida de diodos limitadores con cada nivel |
| de implementaciéon y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 1kHz| . . . . 64
|48.  Salida de diodos limitadores con cada nivel de implementacion, modelo SPICE |
| v medicion real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz[ . . . . . ... .. ... .. 65
[49.  Error respecto a medicion real en salida de diodos limitadores con cada nivel |
| de implementacion y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 10kHz 65
[50.  Periodograma de salida de diodos limitadores con cada nivel de implementa- |
| cion, modelo SPICE vy mediciéon real con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz| 66
[51.  Periodograma del error respecto a la medicion real en salida de diodos li- |
| mitadores con cada nivel de implementacion y modelo SPICE con entrada |
| cuadrada de 2Vpp a 1kHz[ . . . . . ... ... ... ... 67
[52.  Diagrama en Simulink de implementacion del BJT nivel uno|. . . . . . . . .. 70
[53.  Diagrama en Simulink de implementacion del BJT nivel dosf . . . . . . . . .. 71
[p4.  Diagrama en Simulink de implementacion del BJ'T nivel tres|. . . . . . . . .. 71
[55.  Diagrama en Simulink de implementacion del BJT nivel cuatrof . . . . . . .. 72
[56. Diagrama de Simulink empleado para generar curva caracteristica del BJT|. . 73
7. Curva caracteristica del BJ'T' con cada nivel de implementacion y el modelo |
[ SPICE] . . . . e 74
[58.  Diagrama de Simulink empleado para topologia de transistor de amplificacion| 75
[99.  Salida del transistor de amplificacidon con cada nivel de implementacion, mo- |
| delo SPICE vy medicién real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz . . . . . . . .. 75
|60.  Salida del transistor de amplificacion con cada nivel de implementacion, mo- |
| delo SPICE y medicion real con entrada seno de 2Vpp a 1kHzf . . . . . . . .. 76

XII



BL.

oalida del transistor de amplificacion con cada nivel de implementacién, mo-

delo SPICE vy medicion real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz[ . . . . . . .. 7
162.  Salida del transistor de amplificacion con cada nivel de implementacion, mo- |
delo SPICE y mediciéon real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz[ . . . . . . .. 77
|63.  Periodograma de salida de transistor de amplificaciéon con cada nivel de im- |
plementacion, modelo SPICE y medicion real con entrada cuadrada de 2Vpp |
a 1kHzl . . . . e 78
|64.  Periodograma del error respecto a la medicion real en salida de transistor de |
amplificacion con cada nivel de implementacion y modelo SPICE con entrada |
cuadrada de 2Vpp a 1kHz[ . . . . . . .. ... ... ... 00, 79
|65.  Diagrama en Simulink de implementaciéon del OPAMP nivel uno| . . . . . .. 82
|66. Diagrama en Simulink de implementacion del OPAMP nivel dos|. . . . . . .. 83
|67.  Diagrama en Simulink de implementacion del OPAMP nivel tres| . . . . . .. 84
|68.  Diagrama de Simulink empleado para estudiar el seguidor de voltajel . . . . . 87
169.  Salida del seguidor de voltaje con cada nivel de implementacién y el modelo |
SPICE] . . . . . e 88
[70. Periodograma del seguidor de voltaje con cada nivel de implementacion y el |
modelo SPICE] . . . . . . . . 88
[71.  Diagrama de Simulink empleado para topologia de amplificador de ganancia] . 89
[72.  Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementaciéon, modelo SPI- |
CE y medicion real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz. . . . . . . .. .. ... 90
[73.  Error en salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacion, |
modelo SPICE v medicion real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz| . . . . . . . 90
[74.  Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacion, modelo SPI- |
CE v mediciéon real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz . . . . . . . . ... .. 91
[75.  Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementaciéon, modelo SPI- |
CE y medicion real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz sin destase en salidal 92
[76.  Error respecto a medicion real en salida de ganancia de opamp con cada nivel |
de implementacion y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 10kHz sin |
desfase en salidal . . . . . . . . ... 93
[77.  Periodograma de salida de ganancia de opamp con cada nivel de implemen- |
tacion, modelo SPICE vy medicion real con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz| 93
[78.  Periodograma del error respecto a la medicion real en salida de ganancia |
de opamp con cada nivel de implementacion y modelo SPICE con entrada |
cuadrada de 2Vpp a 1kHz| . . . . . . . . . . o oo oo oo 94
[79.  Diagrama en Simulink del etecto BOSS D5-1) . . . . . . . ... ... ... 99
180.  Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulacion en |
LTspice y medicién fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz . . . . . 100
[81.  Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulacion en |
LTspice y medicion fisica para una entrada seno de 200mVpp a 10kHz7| 100
[82.  Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulacién en |
LTspice v mediciéon fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz con |
control de tono desplazado|. . . . . . . . .. ..o 101
183.  Respuesta en frecuencia en salida del circuito del BOSS DS-1 para la imple- |
mentacion, simulacion en L'Ispice y medicion tisica para una entrada cuadrada |
de 200mVpp a 1kHz . . . . . . . . .o 102

XIII



[84.  Diagrama de interconexiéon entre Simscape y Audio System Toolbox en Simulink{l104
[85.  Diagrama en Simulink del etecto BOSS D5-1 configurado como subsistemal . . 106
[86.  Diagrama en Simulink de la interfaz del BOSS D5-1) . . . . .. ... ... .. 107
I87.  Salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres prototipos evaluados con una |

senal de audio de guitarra en la entradal . . . . . . ... ... 109
|88.  Acercamiento en salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres prototipos |

evaluados con una senal de audio de guitarra en la entrada). . . . . . . . . .. 110
[89.  Errores respecto a medicion real en salida del circuito del BOSS D5-1 para |

los tres prototipos evaluados con una senal de audio de guitarra en la entradal 110
[90. Pagina 1 de esquematico BOSS DS-1| . . . .. ... ... ... ... ...... 121
91.  Pagina 2 de esquematico BOSS DS-1) . . . . . . . ... .. ..o L. 122
192.  Pagina 3 de esquematico BOSS DS-1| . . . . . ... ... ... ... ...... 122
93.  Pagina 4 de esquematico BOSS DS-1) . . . . . .. .. ... 123
94. Pagina 5 de esquematico BOSS DS-1 . . . . . ... ... ... ... ... ... 123
195. Pagina 6 de esquematico BOSS DS-1) . . . . . . . ..o 0oL 124

X1V



Lista de cuadros

L. Resistencias utilizados en prototipo| . . . . . . . .. .. ... 40
[2. Capacitores utilizados en prototipo| . . . . . . . . . ... 41
[3.  Semiconductores utilizados en prototipo| . . . . . ... ... 41
4. Circuito integrado utilizado en prototipol . . . . . . . . . . . ... ... ... 41
(5. Frror cuadratico medio en salida de modelos con circuito limitador . . . . . . 52
B E TG T Tdad ol o d rd 53
7. Error cuadratico medio en curva caracteristica del diodo comparado con el |
[ modelo SPICEl . . . . . . 61
8. Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada seno de 2Vpp a 1kHzl 63
9. Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada seno de 2Vpp a |
[ T0KHZ . . . . . 64
|10. Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada cuadrada de 2Vpp |
[ alkHzl . . . .. 66
(11. Frror cuadratico medio en curva caracteristica del B.JTl. . . . . . ... .. .. 73
|12.  Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 1KHz |

3.

Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 10KHz |

|14.  Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada cuadrada |
| de2Vppa 1KHZ . . . . .. . . 78
[15.  Error cuadratico medio en salida del seguidor de voltajel . . . . . . . ... .. 87
[16.  Error cuadratico medio en periodograma del seguidor de voltajel . . . . . . . . 87
|I17.  Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 1KHz |

......................................... o1

|18.  Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 10KHz |
......................................... 92
[19. Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 10KHz |
| 2Vpp sin destase en salida) . . . . . . ... o oo 92
[20.  Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada cuadrada |
| de2Vppa 1kHz{. . . . . . . ... 92

XV



PT.

Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para la imple-

mentacion y LTspice comparado con la mediciéon fisica para una entrada seno

de 200mVpp a 1kHz| . . . . . . ...

p2.

Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para la imple-

mentacion y L'Ispice comparado con la medicion fisica para una entrada seno

de 200mVpp a 10kHz| . . . . . . . . . ...

3.

Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS D5-1 para la imple-

mentacion y LTspice comparado con la medicion fisica para una entrada seno

de 200mVpp a 1kHz con control de tono desplazado|. . . . . . . . .. ... ..

para la implementacion y Llspice comparado con la mediciéon fisica para una

entrada cuadrada de 200mVpp a 1kHz[ . . . . . .. ... ... ... ... ...

5.

Modelos implementados de cada componente en prototipos|. . . . . . . . . ..

6.

Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres

prototipos evaluados con una senal de audio de guitarra en la entradal

XVI



Resumen

Se propone un acercamiento distinto para el disenio de efectos de audio analégicos. En
lugar de manipular la sefial a un alto grado de abstraccién mediante la implementacién
de procesadores digitales, se desarrolla un disefio basado en el comportamiento fisico de la
circuiteria del efecto. Inicialmente, se centra en el estudio de los componentes electrénicos y
topologias implementadas en los circuitos que conforman un procesador de audio y continta
con el analisis de los sistemas dindmicos no lineales que los caracterizan. El resultado final
consiste en la elaboracién de una emulacion digital de alta fidelidad del efecto de audio
seleccionado ejecutable en tiempo real, la cual es comparada con el equipo analogico original
con mediciones en el dominio del tiempo y espectro de frecuencias.
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Abstract

A different approach is proposed for the design of analog audio effects. Instead of ma-
nipulating the signal to a high level of abstraction through the implementation of digital
processors, a design based on the physical behavior of the effect circuitry was developed.
Initially, it focused on the study of the electronic components and architectures implemented
in the circuits that make up an audio processor and continued with the analysis of the non-
linear dynamic systems that characterize them. The final result consists in the elaboration
of a high fidelity digital emulation of the selected audio effect executed in real time, which
is compared with the original analogical equipment with measurements in the frequency
spectrum and time domain.
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CAPITULO 1

Introduccién

Este trabajo tiene como objetivo analizar un procesador de efectos de audio analdgico
estudiando los sistemas dindmicos no lineales que caracterizan el comportamiento fisico de
los componentes electronicos que conforman las distintas topologias presentes en el pedal.
Con los resultados anteriores se desarrollard una emulaciéon en tiempo real de alta fideli-
dad empleando MATLAB y Simulink. Se busca que las diferencias entre la implementacién
digital y el equipo de audio analbgico sean indistinguibles para aplicaciones practicas, lo
cual se evaluard mediante comparaciones cuantitativas de la senal procesada por el efecto
en mediciones de tiempo y frecuencia.

La determinacién de los modelos matematicos de los dispositivos semiconductores y cir-
cuitos integrados, asi como las caracteristicas que determinan su comportamiento involucra
una investigacion previa de diversas referencias para obtener toda la informacién necesaria
para la construcciéon de los modelos que se utilizardn en la emulaciéon digital del circuito
analégico. Se proponen distintos niveles de complejidad para los modelos del transis-
tor y amplificador operacional, evaluando la exactitud de cada uno y considerando el costo
computacional requerido Finalmente, se propone una implementaciéon completa del pedal
estudiado que proporcione una solucién suficientemente cercana al comportamiento fisico y
que pueda ejecutarse en tiempo real.






CAPITULO 2

Antecedentes

Los efectos digitales de audio desarrollados hasta el momento se basan principalmente
en un anélisis de alto nivel sobre la evolucién de la senal mediante la aplicacion de sistemas
simplificados, filtros digitales y salidas previamente calculadas, lo cual resulta en una im-
plementacion sencilla y eficiente de bajo nivel computacional [1]. Sin embargo, guitarristas
experimentados tienden a considerar estas emulaciones digitales inferiores al equipo anal6gi-
co original |2|. La fidelidad de la réplica digital puede mejorarse implementando la dindmica
y comportamiento no lineal que caracteriza a los componentes electrénicos |3]. Estudios
realizados por el Ph.D. David T. Yeh en 2007 [4] marcan el inicio de las emulaciones de
efectos de audio analégicos mediante un anélisis sobre las etapas que componen un efecto de
guitarra electrénico real, considerando las topologias de circuitos utilizadas y el modelado
de sus componentes fisicos con el objetivo de obtener una emulacién mas realista.

Su primera publicacién, titulada Simplified, Physically-Informed Models of Distortion
and Qverdrive Guitar Effects Pedals, explora el disefio de algoritmos para la emulacion de
circuitos de distorsion mediante un acercamiento de modelado fisico. Estudia las topologias
presentes en buferes de entrada/salida, etapas de ganancia, limitadores con diodos y filtros
pasa bajas, presentes en los pedales Ibanez Tube Screamer y BOSS DS-1. Su anélisis utiliza
modelos simplificados de los componentes debido a la dificultad que implica considerar mo-
delos mas realistas y el alto costo computacional que conlleva, en especial considerando que
busca ser implementado en tiempo real. Determina los filtros discretizados que caracterizan
cada etapa del circuito de diversas formas, especialmente apoyandose con anélisis de resul-
tados obtenidos en SPICE y realizando simplificaciones considerables. Sus resultados logran
reproducir las caracteristicas generales de los pedales modelados a un costo computacional
comparable con el de emulaciones digitales de la industria, aunque no de forma exacta. Invita
a futuros investigadores a considerar modelos més complejos para las etapas que involucren
transistores y amplificadores operacionales, especialmente cuando hay no linealidades pre-
sentes [2]. El mismo afio, publico su trabajo Simulation of The Diode Limiter in Guitar
Distortion Circuits By Numerical Solution of Ordinary Differential Equations, el cual es
una continuacién de sus primeros avances pero aplicandolos a un entorno de simulacién en
tiempo real, para el cual realiza la comparacion entre la utilizaciéon de métodos numéricos



simples como Forward Euler y Runge-Kutta de cuarto orden, y métodos numéricos con es-
tabilidad rigida como Backward Euler, Trapezoidal Rule y Backward Difference Formula.
En su discusién menciona que un método estable de bajo orden es suficiente para garantizar
una salida estable y limitada. La diferencia entre los diferentes métodos evaluados para una
entrada de audio es despreciable para la frecuencia de muestreo utilizada. Los métodos semi-
implicitos producen perturbaciones no deseadas a altas frecuencias, lo cual resulta ser un
caso extremo debido a que periodos tan bajos son dificilmente generadas de forma préctica
por una senal de guitarra. En el dominio de frecuencias, los métodos explicitos muestran
resultados poco precisos a menos que la frecuencia de muestreo se aumente. Su conclusion es
que se prefiere la implementacion de métodos implicitos o semi-implicitos debido a que debi-
do al requerimiento de grandes periodos de muestreo para métodos explicitos para producir
salidas estables [4].

Al afno siguiente presentd Digital Implementation of Musical Distortion Circuit, en el
cual continda su estudio sobre topologias comunes de distorsion y los efectos producidos por
los componentes fisicos y sus comportamientos no lineales. Explora utilizar principios de
onda digital y simulaciones de espacios de estados no lineales (mediante el método K). Para
ello, propone dividir el sistema en bloques modelados a partir de etapas de circuitos, repre-
sentados por entrada, salida y sus respectivas impedancias. Los anélisis realizados sobre los
circuitos se basan en las leyes de Kirchhoff y los modelos exponenciales de los componentes
semiconductores junto con sus diagramas esquematicos, con lo cual logra modelar el com-
portamiento general del procesador de audio. Hace énfasis en la importancia del desarrollo
de este tema debido a la creciente dificultad para conseguir ciertos componentes analdgicos
y este trabajo muestra un esfuerzo por preservar el sonido caracteristico de estos circuitos.
Entre sus conclusiones comenta que estos métodos requieren el modelado preciso de los dis-
positivos no lineales, de lo contrario se obtienen resultados poco confiables. Ambos métodos
resultan ser efectivos para la resoluciéon de ecuaciones no lineales. Se invita a considerar
el anélisis del procesador de efectos completo, considerando todas sus etapas y evaluar su
desempeno en un entorno en tiempo real, asi como su exactitud [5].

En 2010, se presentan una propuesta para la derivacion filtros no lineales a partir de
los diagramas esquematicos de circuitos de audio con el propoésito de lograr una emulacién
digital en tiempo real. Este trabajo, titulado Automated Physical Modeling of Nonlinear
Audio Circuits For Real-Time Audio, contintia con el enfoque del diseno de efectos de audio
mediante un acercamiento fisico. Menciona que programas basados en SPICE no pueden uti-
lizarse en aplicaciones en tiempo real debido a que estéan enfocados para un analisis detallado
y general fuera de tiempo. Ademas, requieren de intervencién manual del usuario para asegu-
rar la convergencia de las soluciones. En este trabajo se propone un método mecanizado que
parte de las relaciones de nodo especificadas en simuladores de circuitos y evita el tedioso
y dificultoso proceso de obtener las ecuaciones diferenciales de los esqueméticos estudiados.
Su extensiéon del método K ofrece una atractiva alternativa por su eficiencia computacio-
nal comparado con otras aproximaciones de sistemas no lineales, permitiendo expandirse
a otras areas de aplicacién. Su principal limitacién se encuentra en la imposibilidad para
variar parametros una vez finalizado el proceso, por lo que el usuario no tiene control sobre
las variables del efecto. Se propone continuar el estudio para generar el procesador de audio
de forma automatica a partir de descripciones de circuitos [6].

Un ano después presenta la segunda parte de su estudio, comparando los resultados



obtenidos al aplicar su método-k discretizado (DK) en topologias comunes que incorporan
BJT en audio, utilizando SPICE como referencia. La solucién de los sistemas no lineales se
calcula previamente fuera de tiempo y la salida es aproximada mediante una interpolacién
para evitar errores de convergencia, lo cual ofrece la ventaja de ser més sencillo de procesar
en tiempo real. Concluye que la propuesta de su método DK es un inicio para la generaciéon
automatica de filtros en tiempo real que simulen las no linealidades deseables en circuitos
electronicos enfocados en audio |7]. El mismo ano, Zolzer y Holters publican su trabajo
Physical Modelling of a Wah-wah Effect Pedal as a Case Study for Application of the Nodal
DK Method to Clircuits with Variable Parts. En esta publicaciéon utilizado el método nodal
DK para la derivacion del espacio de estados no lineal de un sistema eléctrico modelado por el
comportamiento de sus componentes fisicos. El calculo de los coeficientes del sistema implica
la operacién de matrices de gran tamano, lo cual complica la implementaciéon cuando el
sistema cambia constantemente en el tiempo, por ejemplo, si se deseara variar los parametros
de resistencia o capacitancia de una topologia. Entonces, se presenta una extensiéon del
método y se aplica al efecto de wah-wah, Dunlop Crybaby, el cual requiere del constante
cambio de la posicion del potencidémetro para la caracterizacion y versatilidad del efecto de
audio real. Su modelo final ofrece una aproximacién razonable del circuito original, ademés
de ser la capacidad de ejecutarse en hardware de computadoras relativamente antiguo [8.






CAPITULO 3

Justificacién

La electrénica digital ha desplazado a la analégica en una gran variedad de aplicaciones
debido a su gran exactitud, bajo costo, menor tamano y mayor velocidad. Sin embargo, la
industria de audio continia eligiendo equipos analégicos de procesamiento de efectos por su
sonido caracteristico y tnico. Generalmente, las emulaciones digitales se realizan a un alto
nivel de abstraccion de la senal |1, ignorando por completo el comportamiento fisico de los
componentes y las topologias empleadas. El resultado es un efecto facilmente implementable
y de reducido costo computacional. Sin embargo, asumir esta idealizacién produce diferencias
perceptibles para musicos profesionales, quienes logran distinguir claramente la emulacién
digital de su implementacion fisica [9]. El presente proyecto busca estudiar los modelos ma-
tematicos que describen el comportamiento no lineal de dispositivos semiconductores y sus
efectos dinamicos 10|, asi como proponer distintos niveles de implementacion el amplificador
operacional [11]. Se investiga un procedimiento para la obtencion de los parametros necesa-
rios para cada modelo [12]. Luego, se procede a comparar los modelos implementados contra
mediciones reales y la obtencién de datos mediante la utilizaciéon de un simulador basado en
tecnologia SPICE. Finalmente, se analizan las topologias que conforman el efecto de audio
en su totalidad y se obtendra el sistema dindmico no lineal que describe la evoluciéon del
equipo analégico original a nivel de componentes para implementarlo en tiempo real. El ob-
jetivo es desarrollar una emulacién de alta fidelidad que logre encontrar un equilibrio entre
la complejidad matematica necesaria para caracterizar el comportamiento fisico del circui-
to y las capacidades computacionales de la tecnologia actual, lo cual se evaluara mediante
comparaciones cuantitativas de la senal procesada. El resultado final pretende disminuir las
diferencias entre la implementacién fisica y la digital lo suficiente para ser indistinguible
por individuos de la industria musical y evaluar la factibilidad de utilizar la metodologia
propuesta en nuevos campos de aplicacion. En los cuales, las limitaciones fisicas de la elec-
tronica analdgica no serdn impedimento para el desarrollo de efectos de audio, y permitiran
la variacién de parametros que no se pueden modificar de forma préactica en el mundo real.






CAPITULO 4

Objetivos

4.1. Objetivo general

Analizar un procesador de efectos de audio analégico utilizando teoria de sistemas diné-
micos no lineales e implementar una emulaciéon de forma digital.

4.2. Objetivos especificos

» Caracterizar el sistema dindmico no lineal que describe la evolucion del efecto de audio
analogico.

= Implementar la emulacién obtenida para ser ejecutada en tiempo real.

= Comparar los modelos implementados con los utilizados en simuladores basados en
tecnologia SPICE.






CAPITULO b

Alcance

El proyecto busca realizar una emulacién digital del pedal de distorsion BOSS DS-1
implementable en tiempo real utilizando MATLAB como herramienta de desarrollo junto
con el entorno de programacién visual Simulink y las librerias de Simscape y Audio System
Toolbox. Se investigan distintos niveles de complejidad para los componentes semiconduc-
tores y amplificadores operacionales utilizados con el objetivo de evaluar y comparar su
desempeno en aplicaciones fuera de tiempo y en tiempo real. El estudio y anélisis de los
sistemas dindmicos no lineales se realiza a nivel de dispositivos electrénicos, enfocandose en
caracterizar su comportamiento de forma adecuada para aplicaciones de audio limitadas a
una frecuencia méaxima de 20kHz. La implementacion en software se desarrolla a nivel de
circuitos electréonicos mediante la utilizaciéon directa de las topologias originales. No se toma
consideracion la simplificacion de las estructuras descritas en el diagrama esquemético ni su
deduccién directa en codigo.

El estudio del efecto de distorsion se realiza con un enfoque diferente al utilizado co-
minmente en la industria de audio. De forma similar a la propuesta en las investigaciones
publicadas por David T. Yeh y Udo Zdlzer, el desarrollo del efecto se centra en los com-
ponentes fisicos y circuitos eléctricos, en lugar de estudiar solamente la senal. Se toman en
consideracion los resultados obtenidos y las conclusiones expuestas, asi como las recomen-
daciones para trabajos futuros. En este caso se estudiara la evolucion del efecto a través de
todas las etapas de circuitos que componen el efecto, con énfasis en los distintos niveles de
complejidad de los componentes para comparar su exactitud contra mediciones reales y simu-
laciones en el simulador LT'Spice en topologias dedicadas de audio. Se investigan los modelos
exponenciales de los semiconductores, considerando capacitancias parésitas y resistencias in-
ternas, asi como otros efectos significativos para la caracterizacién de su comportamiento.
El amplificador operacional se estudia a nivel macro para simplificar su implementacion,
disminuyendo el costo computacional y facilitando la construccién del modelo a partir de
los parametros presentes en la hoja de datos. Se busca definir modelos suficientemente bue-
nos para aplicaciones dedicadas de audio, los cuales se puedan construir a partir de las
especificaciones provistas por el fabricante.
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La investigacién culmina con el desarrollo de una emulacién digital que pueda se ejecuta-
da en tiempo real. Ademas, se realizaran comparaciones contra un pedal analégico fabricado,
del cual se tiene conocimiento sobre los componentes y sus especificaciones, mediante medi-
ciones cuantitativas en tiempo y frecuencias. Los resultados obtenidos permitiran evaluar la
factibilidad de implementar la metodologia propuesta para el desarrollo de emulaciones de
alta fidelidad mediante el analisis de los componentes y circuitos. Se busca que las diferencias
con el equipo original sean cada vez menores o incluso imperceptibles para misicos.
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CAPITULO O

Marco tedrico

6.1. Uni6én PN

Las propiedades descritas por la union PN poseen una gran influencia en el comporta-
miento de circuitos semiconductores e integrados ya que este tipo de uniones se encuentran
presentes en componentes mas complejos. Caracteristicas como capacitancias parasitas, vol-
tajes de ruptura y resistencias dependen directamente de las propiedades de la regién de
deplexion |11].

6.1.1. Modelo Shockley del diodo

La ecuacién [I] caracteriza el comportamiento no lineal estatico del El modelo
Shockley describe la relacion entre la corriente que pasa a través de la union PN y el voltaje
[12].

Va

Ip = Ig(e™r —1) (1)
Donde

= Ip, es la corriente que pasa a través del diodo.
= [, es la corriente de saturacion.

= V), es el voltaje de polarizacién en el diodo.

= n, es un factor de idealizacion.

s V7, es el voltaje termal.
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Figura 1: Curva caracteristica del diodo \\

El voltaje termal esta determinado por

vr= K @

Donde

= k, es la constante de Boltzmann = 1.38 x 10~23J/K
» Tk, es la temperatura absoluta en kelvins

= ¢, es la magnitud de la carga eléctrica = 1.6 x 10~1°C

En la Figura[l] se muestra la curva exponencial para un con una corriente de satu-
racién de 10pA junto con un modelo comercial. Las variaciones en capacitancia, resistencia
y temperatura definen completamente el comportamiento de un diodo polarizado, por esta

razon, la ecuacion [ por si sola resulta no ser suficiente [12].

6.1.2. Efectos de temperatura

En polarizacion directa, la curva de corriente de saturacion de un diodo de silicio sufre
un desplazamiento hacia la izquierda a una tasa de 2.5mV por cada grado centigrado de
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Figura 2: Comportamiento del diodo a diferentes temperaturas [12]

aumento en la temperatura [12].
La ecuaciéon que define el comportamiento mencionado con anterioridad a partir de una

corriente de saturacion y temperaturas medidas, las cuales se encuentran en las hojas de

datos del fabricante, es la siguiente [13].

o (3)

I5(T) = I5(Tp)2

Donde

m Tp, es la temperatura de referencia para el Ig dado

6.1.3. Niveles de resistencias

La resistencia presente en el diodo varia a medida que el punto de operaciéon se despla-
za, por la curva caracteristica. Dependiendo del tipo de senal aplicada, pueden analizarse

distintos tipos de resistencias: estatica y dinamica [12].

Para ambos casos, los niveles de resistencia seran mayores para valores inferiores al
voltaje intrinseco e irdn decayendo conforme la corriente aumente.
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Resistencia estatica

Si se aplica un nivel de voltaje constante, el nivel de resistencia seré constante y estara
definido por la ecuacion [4
Vb

_ P 4
Rpc T (4)

Resistencia dinamica

Una senal de corriente alterna producird un movimiento del punto de operacion Q. El
valor de resistencia estard determinado por una linealizacion de su curva caracteristica (ec.

o)-

AVp
Tq = TID (5)

La variacion en el voltaje se puede reemplazar por el voltaje termal (ec. @ para simplificacion
de calculos.

Vi 26mV
A P 7 (6)

6.1.4. Capacitancias parasitas

Debido a que existe una carga ) asociada a la zona de deplexién, se puede definir la
relacion entre el voltaje y la capacitancia del diodo . La region PN de un semiconductor
posee dos tipos de capacitancias: transicién y difusiéon. Ambas se encuentran presentes en
polarizacién directa e inversa, sin embargo, dependiendo del caso, una de las dos tendra
un efecto mas significativo sobre la otra (Fig. |3]). Estas se representan como capacitores
conectados en paralelo al modelo exponencial del diodo.
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Capacitancia de transicion

La zona de deplexién en un diodo actia como un aislante, separando las capas de cargas
opuestas. Debido a que esta zona aumenta en tamano mediante el voltaje de polarizacién
en inversa aumenta, la capacitancia disminuira de la forma descrita por la ecuacion [7} Este
tipo de capacitancia es la predominante para voltajes negativos.

Co
Ci= —o— 7
T v

Donde:

= (Y, capacitancia sin voltaje aplicado.

Vi, voltaje intrinseco de la unioén.

= n, factor dependiente de manufactura.

Vp, voltaje aplicado.

Capacitancia de difusion

La capacitancia de transiciéon tiene un efecto predominante comparado con la capaci-
tancia de difusiéon durante la polarizacion directa. Esta capacitancia parasita depende de la
tasa de cambio del nivel de corriente sobre el voltaje aplicado y el tiempo de vida de los
portadores minoritarios [10], como se muestra en la ecuacion [§]

I \%
Z:TS et (8)

Cq =

Donde:

= 77, tiempo de transito.

6.1.5. Modelo SPICE del diodo

El modelo del basado en tecnologia [SPICE] incorpora los efectos de capacitancias
y resistencia anteriores. Dependiendo del nivel de complejidad necesario para la aplicacion,
se pueden distinguir dos modelos distintos: estatico y dinamico [10].

Modelo estatico del diodo

Este modelo posee una unién PN con una resistencia en serie, como se muestra en la
Figura [4 Si el voltaje es mayor o igual a menos cinco veces el voltaje termal, la corriente
se modela por la ecuacién de Shockley. Si es menor, entonces es igual a la corriente de
saturacion con signo negativo. Se agrega un factor de idealizacion, n, en el exponente del
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Figura 4: Modelo estatico SPICE del diodo [14]

modelo Shockley y una conductancia de convergencia denominada GMIN, la cual evita
que la respuesta diverja cuando la corriente es demasiado pequenia. La resistencia simula los
efectos resistivos del material. Para grandes senales con polarizacién en inversa, se toman
en consideracion parametros adicionales para el modelado de la tensiéon de ruptura: IBV y
BV corresponden a la corriente y el voltaje de ruptura, respectivamente [10].

o Is(e?VP/mhT — 1) + VpGMIN, para Vp > -5
P71 + VbGMIN, para Vp < —50kt

Modelo dinamico del diodo

El modelo dindmico toma en consideracién el efecto de las capacitancias parasitas descri-
tas por la ecuacion[I0} A diferencia del modelo estatico, el cual ignora la presencia de cargas
y responde de forma instanténea. La capacitancia de difusiéon se modela de la misma forma
que la ecuacion [§] Para la capacitancia de transicion se debe evaluar si el voltaje de la union
es mayor o igual a la multiplicacién del voltaje intrinseco por un factor FC. Si se cumple esta
condicion, se deben evaluar los factores Fy, Fy y F3 (dados por las ecuaciones y
y calcular la capacitancia segin la ecuacion De lo contrario, la capacitancia se modela
de la misma forma que la ecuacion [7} donde m corresponde al coeficiente del gradiente de
la unién. Los efectos de ambas capacitancias se implementan como un capacitor en paralelo
al modelo de Shockley como se muestra en la Figura [5| [10].

Cy+ 1% para Vp < FC¢q
Cp = (1=35) (10)
Cy +CJ()(F +m‘g’:’), para Vp > FC¢
F=-2 [1—(1—-FC)'™ (11)
1—m
By = (1-FC)ttm (12)
Fy=1—FC(1+4m) (13)
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Figura 5: Modelo dindmico SPICE del diodo [14]

6.2. FEl transistor

La estructura del de union polar (BJT) consiste en la unién de materiales
NPN o PNP, donde el colector, base y el emisor se denominan C, B y E, respectivamente
[11]. La relacion de corrientes entre sus terminales esta dada por el modelo Ebers-Moll.
Al igual que la unién PN, el BJT incorpora resistencias en serie y capacitancias parasitas
conectadas en paralelo. Ademaés de ello, la construccion fisica de los transistores que resulta
de la interconexion de los materiales semiconductores agrega mas efectos a considerar, tales
como la variacion de la ganancia y el voltaje de Early [12].

6.2.1. Modelo Ebers-Moll

En la publicacién de Proceedings of the IRE de 1954 J. J. Ebers y J. L. Moll propusie-
ron el modelo general para [transistores, el cual actualmente es ampliamente utilizado en el
anéalisis no lineal y circuitos de baja frecuencia [15]. El modelo consiste en dos diodos interco-
nectados en su region p con dos fuentes independientes de corriente [16]. Los elementos que
caracterizan el comportamiento del diodo se aplican también para la generaciéon del modelo
BJT utilizado por [SPICE] el cual representa la region PN mediante una fuente dependiente
de corriente, dos capacitancias en paralelo y una resistencia en serie. Ademaés, computacio-
nalmente, ofrece la ventaja de que las ecuaciones que describen su comportamiento funcionan
bajo todas las condiciones de operacion del transistor [17].

6.2.2. Ecuaciones del modelo de inyecciéon de Ebers-Moll

La demostracién matemaética realizada en la publicacién de Ebers y Moll parte de la
ecuacion del diodo Shockley y mediante la relacién de corrientes utilizando la Ley de Kirch-
hoff, obtiene como resultado las siguientes relaciones para describir el comportamiento del

transistor (ec. [14} [15] y [15].
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Figura 6: Caracteristicas en la salida del BJT mostrando el Efecto Early [11]

Ig = Ips(e"®2/" — 1) — aplos(e"e/V — 1) (14)
Ic = aplgg(eVBe/Vr —1) — Ipg(eVB/Vr — 1) (15)
Ip = (1 — ap)Igs(e"2/VT — 1) + (1 4 ag)los(e"Ee/VT — 1) (16)

Donde

= Ipg, es la corriente de saturacién del diodo base-emisor.
» Jog, es la corriente de saturacién del diodo base-colector.
= o, es la ganancia de corriente en polarizacion directa.

= ap, es la ganancia de corriente en polarizacioén inversa.

6.2.3. Efecto Early

El voltaje colector-emisor, Vo g, produce un efecto considerable en la regién que se en-
cuentra entre la saturacion y la ruptura (Fig. @ Variaciones en este voltaje, modifican el
tamafio de la zona de deplexion. Este cambio en el ancho de la base del transistor evita que
la corriente del colector, Io, se mantenga constante en esta zona. Al extrapolar las curvas
caracteristicas para distintos valores de voltaje base-emisor, Vi, todas se interceptan en un
mismo punto ubicado sobre el eje Vo, el cual corresponde al valor del voltaje de Early V4.
Este comportamiento, también conocido como "modulacién del ancho de la base", presente
en la region directa-activa, se representa por la ecuacién [11].

V VpE
Io = Is(1 + “C2) s (17)
Va
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Figura 7: Curvas tipicas I. contra 5 [11]

6.2.4. Variaciéon de ganancia

Generalmente se asume un valor de ganancia [ constante, sin embargo, en realidad
depende de las condiciones de operacién del transistor. Los cambios en la temperatura y
en la corriente del colector I~ producen variaciones en la ganancia, como se muestra en la
Figura[7] Su comportamiento respecto a I se puede dividir en tres regiones. La primera es
la region de baja corriente, en la cual 8 disminuye conforme la corriente colector disminuye.
La segunda zona aproxima el valor de 8 por una constante. En la tercera regién, la corriente
de colector es alta y la 8 disminuye conforme ésta aumenta [11].

6.2.5. Capacitancias parasitas en el transistor

Se pueden identificar tres regiones de deplexién con capacitancias asociadas. La unién
base-emisor C'jg, base-colector C), y colector-sustrato Ceog.

La primera se puede aproximar de forma adecuada mediante la ecuacion [7] que describe
la capacitancia de difusién del diodo. Las capacitancias C, y Ccg tienden a comportarse
como lo describe la ecuacion Valores comunes para cada capacitancia bajo polarizaciéon
cero son Cypo = 10fF, Cyo =fF y Cogo = 20fF [11].

Cy= 0 (18)

6.2.6. Resistencias parasitas

Estas resistencias son producidas por el material entre los contactos superiores del tran-
sistor y la regién activa de la base debajo del emisor. Existen resistencias asociadas a las
terminales de la base y colector rp y .. También una resistencia en el contacto del emisor
re, la cual afecta en gran medida para polarizaciones de corriente altas (Fig. . Los ran-
gos comunes de valores para estas resistencias son r, = 50 — 500 Ohm, r. =1 —3 Ohm y
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Figura 8: Modelo equivalente del BJT [11]

re = 20 — 500 Ohm [11].

6.2.7. Modelo SPICE del transitor

Ecuaciones del modelo de transporte de Ebers-Moll

Los pardmetros del estandar internacional [SPICE] se basan en el modelo de transporte
de Ebers-Moll (Fig. @ Las ecuaciones varfan ligeramente en notacién comparados con el
modelo de inyeccion. Se reemplazan las ganancias en directa y en inversa, ap y ap por Sp
y BRr, dados por las relaciones [19|y Las ecuaciones implementadas por el simulador para

el modelo estatico del estan dadas por [17].

«
Br =1
aR
Br= 7
VBE
Icczls(B"VT —1)

\4:1el
IEC = Is(G"VT — 1)

Icr = Icc — Igc

Finalmente, la relacién de corrientes entre las terminales del BJT resultan de la forma
descrita por las ecuaciones [24] 25] y [26] Al igual que en el caso del diodo, se agrega una
conductancia en paralelo a cada union PN para asegurar la convergencia en la solucién [10].
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Io = IS[(eV‘}/BTE _ ev‘}’BTC) _ ;(evﬁc —1)] (24)
R

Ip=Isl(e ¥r —e ) - gl (e ¥ —1) (25)
F

Ip = Il (e — 1)+ (e i —1)] (26)
a2 Br

Resistencias en terminales

La implementacion de resistencias constantes en las terminales mejora la caracterizacion
del comportamiento DC del BJT. La resistencia de colector afecta la corriente I limitando
la pendiente de crecimiento en la regién de saturaciéon para valores bajos de voltaje colector-
emisor. El emisor es la region més dopada de todas con el objetivo de adquirir un S alto.
Por esta razén, el componente dominante de la resistencia emisor es la del contacto, la
cual se encuentra por el orden de 10hm y es usualmente despreciable. Como se discutio
anteriormente, la resistencia de la base produce el mayor efecto de las tres para senales
pequenias y respuestas transitorias. Depende en gran medida del punto de operaciéon (), por
lo que se dificulta su medicion precisa [10]. El modelo Ebers-Moll de SPICE implementa
todas estas resistencias como valores constantes conectados en serie a las terminales (Fig.

1),

Capacitancias parasitas

Las capacitancias se modelan en SPICE de la misma forma que para las uniones PN (ec.
110)). Se debe considerar que los valores de capacitancias bajo polarizacion cero y el coeficiente
de emision son distintos para cada unién, asi como la dependencia de sus voltajes.
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Figura 11: Modelo SPICE del BJT con resistencias en serie |17]

Modelo AC del transitor en SPICE

Utilizando el modelo descrito por Ebers y Moll y agregando los efectos de capacitancias
parésitas y resistencias internas, se obtiene el modelo final utilizado por [SPICE] [17].

6.3. Amplificadores operacionales

El famplificador operacional| (opamp) ideal posee una entrada diferencial, ganancia infi-
nita, resistencia de entrada infinita y resistencia cero en la salida. Sin embargo, el compor-
tamiento real del opamp se aleja de estas idealizaciones [11]. A continuacion, se discuten de
forma general las caracteristicas més importantes.

6.3.1. Corriente de polarizacion de entrada

La Figura[I2) muestra una etapa de entrada tipica presente en los opamps. Las corrientes
base de los transistores fluye dentro de las terminales de entrada del amplificador. Estas
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+Vee

Figura 12: Etapa tipica de entrada del opamp |11]

corrientes de polarizacion se encuentran en el rango de 10 a 100nA para BJT [11].

6.3.2. Desplazamiento en corriente de entrada

Las corrientes de polarizacion seran iguales tnicamente si las ganancias 8 de los tran-
sistores es la misma, sin embargo, en realidad existen diferencias de hasta el 5% aunque
el componente integrado sea de las mismas dimensiones. Estas variaciones varian de forma
aleatoria y no pueden ser compensadas por una resistencia de valor fijo. Esta caracteristica
se define por un desplazamiento en la corriente de entrada, el cual se define por la ecuacién
12°(l

Ios =1Ip1 — Ip2 (27)

Por lo cual, finalmente se puede definir la corriente de polarizaciéon como el promedio
entre ambas corrientes de entrada (ec. [11].

I I
Ib’ias = % (28)

6.3.3. Desplazamiento en voltaje de entrada

Diferencias en la construccién de los componentes provocan un desplazamiento en la
entrada. Este representa el voltaje diferencial en la entrada que se debe aplicar para producir
un valor de cero en la salida. Cominmente este valor se encuentra entre 0.1 — 2mV para
transistores de unién polar. Este efecto se puede corregir con la adicién de un potenciémetro
externo, sin embargo, la temperatura también produce una variacién en el voltaje que debe
ser considerada [11].
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Figura 13: Circuito equivalente del opamp incluyendo desplazamiento de voltaje y corriente,
resistencias de entrada y salida y ganancia de voltaje |11]

6.3.4. Resistencia de entrada

Los transistores bipolares poseen resistencias en la etapa de entrada alrededor de 100K
hasta 1M Ohm. La ganancia de voltaje en configuraciones de lazo cerrado generalmente es
tan grande que esta resistencia resulta despreciable.

6.3.5. Resistencia de salida

La resistencia de salida presente en los opamps se encuentra en el rango de 40 a 100
Ohmios. Similar al caso anterior, en aplicaciones de lazo cerrado, este valor no es significativo
[11].

6.3.6. Repuesta en frecuencia

Las capacitancias asociadas al [amplificador operacionall implican una reduccién en la
ganancia de voltaje de la salida conforme aumenta la frecuencia de la senal de entrada. Este
aspecto del comportamiento del opamp se caracteriza por un ancho de banda de unidad
finita, el cual es la frecuencia a la cual la ganancia de voltaje en lazo abierta es igual a la
unidad. Generalmente, esta frecuencia se encuentra en el rango de 1 hasta 100MHz. Estas
diferencias del modelo idealizado pueden ser implementadas mediante el circuito equivalente

de la Figura [I3]

Otro aspecto que considerar en el comportamiento a altas frecuencias es la limitacién en
la tasa de cambio del voltaje de salida. Esto surge de la escasa corriente dentro del circuito
para cargar el capacitor. Este fenémeno se conoce como slew-rate [11].
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Figura 15: Amplificador operacional lineal AC [18]

6.3.7. Modelos simplificados del amplificador operacional

Modelo lineal DC del opamp

El [amplificador operacionall se puede modelar como una fuente controlada de voltaje
con ganancia finita con resistencias de entrada y salida, como se muestra en la Figura [I4]
Se asume que la ganancia de voltaje es independiente de la frecuencia, a diferencia del
[amplificador operacional| real, en el cual la ganancia decae conforme aumenta la frecuencia.
Estos modelos son apropiados para aplicaciones DC o de baja frecuencia [18§].

Modelo lineal AC del opamp

La respuesta en frecuencias del [amplificador operacionall se puede aproximar por una
unica frecuencia de corte. Generalmente, el ancho de banda se modela por el circuito de la
Figura[I5] Si el opamp posee mas de una frecuencia de corte, se pueden representar utilizando
tantos capacitores en paralelo a la fuente de corriente dependiente como sea necesario. Posee
resistencias de entrada y salida, al igual que el modelo anterior. Su comportamiento sigue
siendo lineal ya que no considera efectos de slew-rate ni saturaciones [18].

6.3.8. Modelo SPICE del amplificador operacional

[SPICE]|no considera el opamp como un modelo sino como un subcircuito. Sin embargo, el
simulador LTspice ofrece un modelo universal con cuatro niveles de exactitud para describir
los aspectos generales delfamplificador operacionall El componente se denota como Universal
Opamp y dentro de sus propiedades se puede especificar el nivel y los parametros del circuito
integrado [19].
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> Avol=DC gain GBW=GBW product Vos=offset voltage
U1 en=equiv. input noise voltage density

+ enk=equiv. input noise voltage density corner freq.
in=equiv. input noise current density
“level.1 ink=equiv. input noise current density corner freq.
= Rin=Input resistance

Figura 16: Opamp universal LTspice nivel 1 [19]

Avol=DC gain GBW=GBW product
> ate limit ilimi rent limit
rail=output stage saturation voltage

U2 Vos=offset voltage
FGevel.2 en=equiv. input noise voltage density
- enk=equiv. input noise voltage density corner freq.
2 in=equiv. input noise current density

ink=equiv. input noise current density corner freq.
Rin=Input resistance

Figura 17: Opamp universal LTspice nivel 2 [19]

Modelo SPICE del opamp nivel 1

El primero modela un opamp lineal con tinico polo sin nodos internos. No modela efectos
de slew-rate ni limitaciéon de voltaje en la salida. La Figura [16] muestra su implementacién
en LTspice y los pardmetros requeridos para definir el modelo completamente.

Modelo SPICE del opamp nivel 2

El segundo modelo posee también un tnico polo, pero con un nodo interno, ademés, in-
troduce efectos de slew-rate y limitaciones en el voltaje y corriente de salida. Los parametros
empleados se muestran en la Figura

Modelo SPICE del opamp nivel 3.a

Este nivel modela dos polos con dos nodos internos, slew rate, limitadores en el voltaje y
corriente de salida y un margen de fase programable. Requiere de las entradas especificadas
en la Figura

Avol=DC gain GBW=GBW product
Slew=Slewrate limit ilimit=current limit

> rail=output stage saturation voltage
Vos=offset voltage
U3 phimargin=phase margin
3a  en=equiv. input noise voltage density
“level.3a

enk=equiv. input noise voltage density corner freq.
= in=equiv. input noise current density

ink=equiv. input noise current density corner freq.
Rin=Input resistance

Figura 18: Opamp universal LTspice nivel 3.a [19]
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Avol=DC gain GBW=GBW product
Slew=Slewrate limit ilimit=current limit
rail=output stage saturation voltage
Vos=offset voltage

4 phimargin=phase margin
U4 en=equiv. input noise voltage density
enk=equiv. input noise voltage density corner freq.
level.3b in=equiv. input noise current density

ink=equiv. input noise current density corner freq.
Rin=Input resistance

Figura 19: Opamp universal LTspice nivel 3.b [19]
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Figura 20: Amplificador operacional modelo macro |18

Modelo SPICE del opamp nivel 3.b

El dltimo modelo muestra un polo dominante con retraso, limites de slew rate, limita-
ciones en sus voltajes y corrientes de salida y un margen de fase programable. Implementa
siete nodos internos.

Modelo macro del opamp

Los modelos de simulacién de amplificadores operacionales proporcionados por los fa-
bricantes se construyen como subcircuitos dentro de librerias. Estas implementaciones se
componen de una gran cantidad de componentes pasivos, fuentes dependientes, diodos y
transistores (Fig. , por lo que su carga computacional es mucho mas elevada comparada
con los modelos més sencillos. Ofrece la soluciéon mas cerca al comportamiento del opamp
real [18].

6.4. MATLAB

MATLAB es una plataforma de programaciéon disenada para ingenieros y cientificos. Su
lenguaje expresa vectores y matrices de forma directa, lo cual resulta natural para matema-
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tica computacional. Permite analizar datos, desarrollar algoritmos y crear modelos. Ademas,
se puede ampliar su funcionalidad mediante cajas de herramientas (toolboxes), las cuales
son desarrolladas, puestas a prueba y documentadas [20].

6.4.1. Simulink

Simulink es un entorno de programaciéon visual basado en diagramas de bloques que per-
miten simulaciones de multiples dominios. Permite disenio a nivel de sistemas, simulacion,
generacidon automatica de cédigo y pruebas continuas de verificacién para sistemas embebi-
dos. Provee un editor grafico, librerias con bloques personalizables y solucionadores para el
modelado y simulacién de sistemas dinamicos. Se encuentra integrado dentro de MATLAB,
permitiendo incorporar algoritmos dentro de los modelos y exportar los resultados de simu-
lacion a MATLAB para su analisis posterior [21].

Diagramas de bloques

Los bloques pueden representar un componente fisico, un pequeno sistema o una funcién
. Los bloques se caracterizan por una relaciéon entrada-salida. Se encuentran agrupados
por funcionalidad dentro de las librerias. La funcion principal de Simulink es simular el
comportamiento de los componentes del sistema a través del tiempo. Esto involucra mantener
un reloj que determine el orden en el que los bloques se simularédn y la forma en que se
propagan las salidas de cada bloque al siguiente. En cada paso, cada bloque computa su salida
dependiendo de la entrada. Una vez que todas las seniales en el diagrama han sido computadas
para un paso especifico, Simulink determina el siguiente (dependiendo de la configuracion del
modelo y solucionador). En la simulacion, el tiempo transcurre de forma distinta a un reloj
real. Cada paso toma el tiempo necesario para finalizar las computaciones del diagrama. Los
datos manipulados por Simulink se dividen en senales, estados y parametros |21].

Solucionadores

La simulacién de un [sistema dinamico| involucra la computacion de estados sucesivos
sobre un tiempo especificado. Simulink pone a disposiciéon un conjunto de programas cono-
cidos como solucionadores, los cuales proponen distintos acercamientos en la resolucion del
modelo.

Los solucionadores de paso fijo resuelven el modelo con un intervalo regular de tiempo
desde el principio hasta el final de la simulacién. El tamano del intervalo se conoce como
tamano del paso, el cual se puede especificar o dejar que selecciona el méas apropiado de
forma automética. Generalmente, un disminuir el tamano del paso aumenta la exactitud,
aumentando el tiempo requerido para simular el sistema.

Los solucionadores de paso variable modifican el tamano del paso durante la simulacién.
Disminuye el tamano del paso para aumentar la exactitud cuando los estados del modelo
cambian riapidamente e incremente el tamano del paso para evitar tomar pasos innecesarios
cuando el estado del modelo cambia lentamente.
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Los solucionadores continuos utilizan integracién numérica para computar los estados
del sistema de forma continua basandose en el paso actual y en anteriores. Dependen de los
bloques individuales para computar los valores de los estados discretos del modelo durante
cada paso.

Los solucionadores discretos se utilizan principalmente para resolver modelos puramente
discretos. Unicamente computan el siguiente paso de la simulaciéon. Dependen de cada bloque
del modelo para actualizar su estado discreto individual. No computan estados continuos
[21].

Modos de ejecucion

MATLAB ofrece tres distintos modos de ejecucion, los cuales ofrecen un aumento en
la velocidad de la simulacién a cambio de flexibilidad. EI modo normal ofrece la mayor
flexibilidad para realizar ajustes en el modelo y mostrar resultados, pero es el méas lento de
los tres. El modo acelerador ofrece un mayor rendimiento e interaccién media. No permite
diagnosticos durante la ejecucién. Por tltimo, el modo de acelerador rapido es el més veloz
de todos, sin embargo, no soporta depurador ni perfiles, y funciona tinicamente con modelos
que poseen codigo C o archivos MEX disponibles para todos los bloques que incorpore [21].

Desempeno

Simulink ofrece técnicas que permiten acelerar la simulaciéon de un modelo. El Perfor-
mance Advisor examina las condiciones y configuraciones que pueden ralentizar la simu-
lacion. Esta herramienta puede realizar cambios de forma automética para correciones o
simplemente mostrarlas y permitir que el usuario las aplica de forma manual |21].

6.4.2. Simscape

Simscape permite crear modelos de sistemas fisicos en el ambiente de Simulink mediante
la construccion de componentes fisicos basados en conexiones que se integran directamente
con diagramas de bloques y otros paradigmas de modelado. Ayuda en el desarrollo de siste-
mas de control y en pruebas de desempeno a nivel de sistema. Tiene la capacidad de crear
modelos propios utilizando el lenguaje de Simscape basado en MATLAB. Permite especifi-
car la autoria del modelado fisico de los componentes, dominios y librerias. Los modelos se
pueden parametrizar utilizando variables y expresiones de MATLAB [22].

Modelado fisico

El modelado fisico consiste en un acercamiento mediante redes, en las cuales los bloques
de Simscape corresponden a elementos fisicos. Se pueden unir por lineas que corresponden
a conexiones que transmiten potencia. Este método permite describir la estructura fisica del
sistema en lugar de emplear matemaética directa. La libreria base contiene un conjunto de
elementos basicos y bloques de construccion organizados por dominio [22].
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Modelos eléctricos

La libreria de eléctrica contiene bloques organizados en elementos, fuentes y sensores. Se
deben conectar de la misma forma a como se realizaria en el sistema fisica real [22].

Los bloques de elementos eléctricos disponibles son [22]:

= Capacitor

= Diode

= Referencia eléctrica

= Giratorio

= Transformador ideal

= Inductor

= Resistencia infinita

= Memristor

= Inductor mutuo

= Op-Amp

= Circuito abierto

= Resistencia

= Convertidor rotacional electromecéanico
= Switch

= Resistencia termal

= Convertiro traslacional electromecéanico

» Resistencia variable
Los bloques de fuentes eléctricas son [22]:

= Fuente de corriente AC

= Fuente de voltaje AC

Fuente dependiente de corriente
= Fuente dependiente de voltaje

» Fuente dependiente de corriente por fuente de corriente

Fuente dependiente de corriente por fuente de voltaje
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= Fuente de corriente DC
= Fuente de voltaje DC

» Fuente dependiente de voltaje por fuente de corriente

Fuente dependiente de voltaje por fuente de voltaje
Los bloques de sensores eléctricos son [22]:

= Sensor de corriente

= Sensor de voltaje

Solucionador local

La simulacién apropiada de Simscape requiere realizar cambios predeterminados en Si-
mulink y tomar ciertas consideraciones. Se puede trabajar con solucionadores globales de
Simulink o locales de Simscape. El solucionador local se selecciona en el bloque de configu-
raciéon del solucionador. Los ajustes realizados afectan unicamente a la red fisica conectada
y pueden diferir entre distintas redes. Una red fisica que implementa un solucionador local
aparece en el solucionador global de Simulink como si tuviese estados discretos.

El solucionador local permite seleccionar entre el método de Backward Euler (predeter-
minado), Trapezoidal Rule o Partitioning y el el tiempo de muestreo. Se puede especificar
un costo fijo de simulacién para iteraciones no lineales con el objetivo de evitar el desbor-
damiento de datos en aplicaciones en tiempo real. Este ajuste requiere de un solucionador
global de paso fijo. Para asegurar el funcionamiento correcto entre diferentes periodos de
muestreo para el solucionador global y local, se debe asegurar que el paso del primero sea
més pequenio o igual al local, ademés de guardar una relacion de multiplicidad [22].

Simulacién en tiempo real

Un modelo es capaz de ser implementado en tiempo real si cumple con los siguientes
requisitos:

= El resultado coincide con lo esperado, basado en datos empiricos o en modelos teéricos.

s El modelo se simula sin incurrir en desbordamiento.

Para crear un modelo viable en tiempo real se debe seleccionar un paso fijo y un costo
fijo de simulacion. Conforme se disminuye el tamano del paso o se aumenta el ntimero de
iteraciones, el resultado se vuelve mas exacto, sin embargo, el costo de la simulacién aumen-
ta y toma més tiempo para ejecutarse. Si el tamafno del paso es demasiado pequeno o si se
realizan muchas iteraciones para calcular la solucién en tiempo real, entonces puede ocurrir
un desbordamiento de datos. Se recomiendan dos o tres iteraciones para obtener resultados
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precisos. Si los resultados de la simulaciéon en tiempo real no coinciden con los obtenidos
con la referencia, se debe aumentar la precisién disminuyendo el tamano del paso o aumen-
tando el nimero de iteraciones. Si al realizar cambios en la configuracion la exactitud o la
velocidad atin no es suficiente, se debe evaluar hacer cambios sobre el modelo, disminuyendo
su complejidad. En términos de velocidad, la tnica forma de determinar la factibilidad en
tiempo real es realizando pruebas sobre el hardware de implementacién y evaluar si existe
desbordamiento. Los solucionadores explicitos de Simulink generalmente poseen la menor
carga computacional entre las opciones globales, pero los solucionadores locales ofrecen el
menor costo. El método de Fuler es més robusto y estable que el trapezoidal. El trapezoidal
es mas preciso, pero menos estable, tiende a capturar oscilaciones. El método de particiéon
es aun més robusto, sin embargo, no puede implementarse en ciertos modelos. Independien-
temente del solucionador seleccionado, la simulacién utiliza el método de Euler cuando la
estabilidad numérica se encuentra en riesgo [22].

Para reducir la carga computacional se deben considerar los siguientes aspectos |22]:

= Limitar el registro y monitoreo de datos.

» Evitar utilizar imagenes grandes y graficos complejos.

= Deshabilitar diagnésticos innecesarios de errores y advertencias.
= Reconfigurar tolerancias.

= Simplificar subsistemas o reemplazarlos con tablas de busqueda.
= Linealizar efectos no lineales.

» Eliminar redundancia en los célculos.

= Reducir el ntimero de ecuaciones diferenciales algebraicas.

6.4.3. Audio System Toolbox

La caja de herramientas de sistemas de audio provee algoritmos y herramientas para
el diseno, simulacién y elaboraciéon de prototipos de sistemas de procesamiento de audio.
Incorpora transmision de senales de baja latencia desde y hacia interfaces de audio, ajuste de
parametros interactivo y generacion automética de tecnologias de estudio virtual (VST) con
codigo de MATLAB. Incluye librerias de algoritmos para procesamiento de audio, fuentes y
medicién. Permite interfaces externas MIDI para control y la incorporacion de controladores
de baja latencia como ASIO, ALSA y CoreAudio. Para el modo acelerado de simulacién o
prototipos de escritorio, ofrece soporte de generacion de codigo C/C++ [23].

Lectura y escritura de audio

Esta herramienta se encuentra optimizada para procesamiento de sefiales en tiempo
real. Los objetivos de entrada y salida son eficientes, ofrecen poca latencia y permiten la
manipulaciéon de pardmetros para intercambiar rendimiento por latencia.
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La adquisicion de audio desde un archivo se realiza mediante el objeto Audio File Reader.
Para transmitir audio desde un dispositivo o interfaz de audio se emplea el objeto Audio
Device Reader. Las propiedades permiten especificar el controlador (driver), dispositivo (tar-
jeta de sonido), tasa de muestreo, profundidad de bits, tamafio del bufer, mapeo de canales
entre el las entradas del dispositivo y la salida del objeto [23].

El procesamiento de audio en tiempo real para la lectura de datos se ejecuta de la
siguiente manera [23]:

1. El dispositivo de entrada capta el sonido y lo envia una sefial eléctrica continua a la
tarjeta de sonido.

2. La tarjeta de sonido realiza la conversién analbdgica a digital con la configuracion
especificada en las propiedades.

3. Se escriben muestras de audio en el bifer de la tarjeta de sonido. Si el biifer se encuentra
lleno, las nuevas muestras se ignoran. Esto se conoce como desbordamiento (overrrun).

4. El dispositivo de lectura utiliza el controlador para extraer el cuadro méas antiguo del
bifer de la tarjeta de sonido de forma iterativa.

Para transmitir una senal de audio hacia un archivo, se utiliza el objetivo Audio File
Wiriter. Si se desea transmitir hacia un dispositivo, entonces se emplea el objeto Audio
Device Writer. De forma similar que para el dispositivo de entrada, se deben especificar los
parametros de tasa de muestreo, profundidad de bits, tamano del bufer y el mapeo entre
canales [23].

El procesamiento en tiempo real para la escritura de datos se ejecuta de la siguiente
manera |23]:

1. La etapa de procesamiento entrega un cuadro del tamafio del bifer especificado para
el dispositivo.

2. Este cuadro es enviado al bifer de la tarjeta de salida.

3. La tarjeta de sonido extrae el cuadro mas antiguo del bufer y efectiia la conversion
digital a analdgica. La tarjeta de sonido envia la senal analégica al altavoz. Si el bufer se
encuentra vacio cuando se realiza la extracciéon de datos, la tarjeta de sonido reproduce
una regiéon de silencio conocida como underrumn.

Para lograr una sincronizaciéon correcta entra la lectura y escritura de audio se debe
asegurar de que la configuracién del dispositivo de entrada y salida sean las mismas. Si
durante la ejecuciéon de la simulacién sucede un overrun o underrun, se deben tomar las
siguientes consideraciones [23]:

1. Identificar cuando ocurre. Si sucede en las primeras iteraciones, se debe considerar lla-
mar al comando de configuraciéon antes del procesamiento. También se pueden utilizar
bloques de data vacios durante unos cuadros antes de iniciar el procesamiento real.
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2. Utilizar controladores ASIO y asegurarse que el tamano del bifer coincida con el
utilizado en MATLAB.

3. Si la aplicaciéon permite agregar latencia, se debe considerar aumenta el tamano del
bifer de los objetos.

4. Sila aplicaciéon permite disminuir la resolucion de la senal, se debe considerar disminuir
la tasa de muestreo.

5. Cerrar todos los procesos no esenciales de la computadora. Estas tareas pueden solicitar
tiempo de procesamiento de forma asincrona durante interrupciones, perturbando el
ciclo de procesamiento de audio en tiempo real.

6. Para maximizar el rendimiento se deben remover todos los bloques de visualizacién. De
ser necesarios, se debe considerar incorporar visualizadores del DSP System Toolboz.

7. Si el algoritmo de procesamiento es muy pesado, se deben considerar medidas apro-
piadas para reducir el costo computacional.

6.4.4. DSP System Toolbox

La herramienta DSP System Toolbox provee algoritmos, aplicaciones y visualizadores
para disenar, simular y analizar sistemas de procesamiento de senales digitales (DSP) en
MATLAB y Simulink. Permite modelar sistemas DSP en tiempo real para comunicaciones,
radares, audio, dispositivos médicos, el internet de las cosas, y otras aplicaciones. Con este
toolboz se pueden disenar y analizar filtros FIR, IIR, multi-tasas, multi-etapas y adaptativos.
Transmitir senales desde variables, archivos de datos y dispositivos de red para desarrollo
de sistemas y verificacion. El visualizador de tiempo, analizador de espectro y analizador de
l6gica permite mostrar y medir de forma dindmica la transmisién de senales. Incorpora la
generacion de codigo C/C++, soporte para procesadores embebidos y arquitecturas ARM
Cortex. Los algoritmos se encuentra disponibles como funciones de MATLAB, objetivos de
sistema y bloques de Simulink [24].

Procesamiento basado en cuadros

Los bloques procesan los datos un cuadro (frame) a la vez. Cada cuadro contiene muestras
secuenciales de un canal. Cada canal se representa por una columna de la sefial de entrada.
Los bloques interpretan un vector de MxN como N canales que contienen M muestras por
cuadro. Este tipo de procesamiento resulta ventajoso para muchas aplicaciones de procesa-
miento de sefiales porque permite procesar miltiples muestras a la vez. Empleando un bifer,
generalmente mejora el tiempo computaciones de los algoritmos. Durante una ejecucién en
tiempo real, se realiza rdpidamente el muestreo y se procesan un cuadro que contiene una
gran cantidad de datos, en lugar de una muestra a la vez.

El bloque Unbuffer divide una entrada MxN en una salida individual de 1zN. La tasa
a la que el bloque recibe entradas es generalmente menor que la tasa a la que el bloque
produce las salidas. El bloque ajusta la tasa de salida para que el periodo de muestreo sea
el mismo para la entrada y la salida.
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El bloque Buffer redistribuye los datos de entrada para formar una salida con diferente
tamafio de cuadro. Ingresar una senal al bifer involucra una tasa de salida més lenta que
la entrada. Sin embargo, también se puede configurar para funcionar como un Unbuffer, en
cuyo caso, la tasa de la salida seria méas veloz que la de entrada [24].
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CAPITULO [

Estudio de pedal de distorsion Boss DS-1

Se realiz6 una investigacion sobre los esquemaéticos, componentes electréonicos y PCB que
conforman el pedal de efectos a estudiar. Con esta informacion, se fabricoé una réplica fisica
para la toma de mediciones y comparaciones con las implementaciones digitales. Se tomaron
en consideracion no solo los valores nominales de los componentes pasivos sino también las
tolerancias y materiales utilizado en las resistencias y capacitores, asi como la utilizacion de
los circuitos integrados originales o equivalentes que mantuvieran caracteristicas relevantes
similares. Teniendo conocimiento sobre los componentes empleados en el prototipo de prue-
bas, se tiene a disposicion las hojas de datos de los fabricantes, las cuales contienen valores
esenciales para ser utilizados en los parametros de los modelos finales.

7.1. Esquematico

El estudio para la obtencion del esquematico original del pedal de distorsiéon inicia con
una busqueda de diagramas existentes. Se revisaron alrededor de cinco propuestas, siendo
las mas relevantes y congruentes las elaboradas por ElectroSmash [25| y Brett Miller |26].
Este acercamiento permite realizar un primer diagrama del circuito, construido por el aporte
de ambas fuentes y terminado por la comparacion final con un pedal fisico real, con el cual
se corroboraron que las fueran correctas, asi como los valores de los componentes,
potencias y materiales. Los diagramas esquematicos utilizados a lo largo de este proyecto
se encuentran adjuntos en la seccidon de anexos. Se verific6 su funcionamiento mediante
una simulacion en NI Multisim 14.0. Los diagramas electronicos y diseno del [PCB] fueron
elaborados en Altium Designer 17.
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Componente Ohms Cantidad # Fabricante

R9 22 1 CFR-25JR-52-22R
R4,R6,R10,R11,R23 100k 5 CFR-25JR-52-100K
R3,R8,RI18,R21,R24.R25 10k 6 CFR-25JR-52-10K
R1,R22,R40 1k 3 CFR-25JR-52-1K
R19,R20 IM 2 CFR-25JR-52-1M
R14,R15 2.2k 2 CFR-25JR-52-2K2
R13 47k 1 CFR-25JR-52-4K7
R2,R7 470k 2 CFR-25JR-52-470K
R39 4k 1 CFR-25JR-52-47K
R16,R17 6.8k 2 CFR-25JR-52-6K8
VRI1,VR2 100k 2 P160KN-0QC15B100K
VR3 20k 1 P160KN-0QC15B20K

Cuadro 1: Resistencias utilizados en prototipo

7.2. Identificacién de componentes

Con el diagrama esquemético final y apoyandose en el pedal fisico original, se procedid
a realizar el listado de componentes necesarios para la elaboraciéon del prototipo. Todos
los materiales empleados fueron adquiridos en MOUSER ELECTRONICS, a continuacioén,
se detallan los componentes divididos en las siguientes categorias: resistencias, capacitores,
semiconductores y circuitos integrados.

7.2.1. Resistencias fijas

Todas las resistencias utilizadas son marca Yageo, de pelicula de carbon de la serie CFR.
Disipan hasta 1/4W de potencia, su tolerancia es del 5% y su coeficiente de temperatura
es de 350PPM/C. El listado se encuentra en el Cuadro |1} el namero de resistencia hace
referencia al presentado en el diagrama esquematico final.

7.2.2. Resistencias variables

Los controles de distorsién, tono y volumen son controlados por potenciémetros lineales.
Se seleccionaron con una tolerancia del 20 %, disipacion potencia de 1/5W, rango de voltaje
de 200V AC' de la marca TT Electronics, con los valores de resistencia mostrados al final del
Cuadro [

7.2.3. Capacitores

Se utilizaron capacitores electroliticos, de pelicula de poliéster y cerdmicos de acuerdo a
los observados en el pedal original, descritos en el Cuadro [2} Los electroliticos y de poliéster
son de la marca Nichicon, su rango de voltaje es de 50V DC', con una tolerancia del 20 %
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Capacitor Capacitancia Material Cantidad # Fabricante

C1, C3, C13 0.047u Poliéster 3 QYX1H473JTP
C2,C8,C9 0.47u Electrolitico 3 UVR1IHR47MDD

C4 250p Ceramica 1 562R10TST25QA
Ch 0.068u Poliéster 1 QYX1H683KTP

C7 100p Ceramica 1 S101K29S3NNG3L6R
C10 0.01u Poliéster 1 QYX1H103KTP

C11 0.022u Poliéster 1 QYX1H223KTP

C12 0.1u Poliéster 1 QYX1H104KTP

Cl4 lu Electrolitico 1 ULD1HO010MDDITD
C15 47u Electrolitico 1 UVR1H470MEDI1TD
C23 100u Electrolitico 1 UVR1H101MPDI1TD

Cuadro 2: Capacitores utilizados en prototipo

Semiconductor Cantidad # Fabricante

D4, D5, D8 3 IN4148
D1 1 1N4004-T
Ql, Q2, Q3 3 BC550CBU

Cuadro 3: Semiconductores utilizados en prototipo

y 10 %, respectivamente. Para los ceramicos se seleccion6 la marca Vishay, con rango de
voltaje de 1kV DC' y una tolerancia del 10 %.

7.2.4. Semiconductores

Los diodos utilizados 1N4148 y 1N4004-T son de las marcas ON Semiconductor y Rec-
tron, respectivamente. Los transistores originales incorporados en el pedal, C2240, no se

producen mas, debido a ello se tuvieron que reemplazar por otro modelo que si estuviera
disponible, se decidi6 optar por el transistor BC550CBU de ON Semiconductor (Cuadro .

7.2.5. Circuitos integrados

El tnico circuito integrado (IC) utilizado en el diseno del pedal es un amplificador ope-
racional dual de alimentacién individual de alto rendimiento NJM3404AL de la marca New
Japan Radio CO (Cuadro [4)).

IC Cantidad # Fabricante
Ul 1 NJM3404AL

Cuadro 4: Circuito integrado utilizado en prototipo
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Figura 21: Distribucién original de Figura 22: Placa elaborada en Altium

componentes
7.3. Diseno de placa del circuito

El diseno de la placa se realiz6é utilizando el software Altium Designer 17. La razén
por la cual se decidi6 fabricar el [PCB| fue para minimizar la presencia de capacitancias
parasitas al armar el circuito en una placa de prototipos, asi como minimizar la resistencia
entre las conexiones de los componentes. De esta forma, se disminuye el aporte de factores
externos a los considerados en el andlisis. Con la informacion de las hojas de datos de los
componentes, se realizaron las librerias de esqueméaticos y PCB (footprints), las cuales se
encuentra disponibles en el repositorio de [Librerias de componentes!.

Basandose en el diagrama del circuito seleccionado anteriormente, se procedi6 a realizar
el esquematico del proyecto, el cual se dividié en las etapas individuales que se estudiaran
posteriormente, colocandolas en diferentes paginas. Con ello, se hizo el disefio de la placa,
para la cual se prestd atenciéon a la distribucién de componentes de la placa fisica original
con el objetivo de que fuera lo mas parecida posible, minimizando las diferencias (Fig. .
El diseno final de la placa (Fig. , junto con los diagramas elaborados se encuentran
disponible en el repositorio de |Google Drive.
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CAPITULO 8

Analisis inicial del circuito

Con el esquematico terminado se realizé un anélisis inicial de las topologias del circuito
utilizando los modelos basicos e ideales del diodo, transistor y el amplificador operacional
con el fin de obtener una aproximacion inicial de la solucién del sistema. Se busca com-
prender el efecto de los bloques de circuitos sobre la senal de audio. Y con ello, determinar
las caracteristicas mas relevantes de cada componente que deberén ser consideradas en el
modelado para caracterizar adecuadamente su comportamiento.

8.1. Fuente de alimentacion

El circuito es alimentado por 9 voltios mediante un transformador o bateria externa
y utiliza un divisor de voltaje (ec. para obtener 4.5v. Ademas, posee un diodo para
proteccion (ec. y dos capacitores para estabilizar el voltaje y acople entre médulos.

GNDIl” :M

SR24 i
3£5%
Atcs 10k
Z\bl =100 uF

+20%

IS

|+C1s
[~47
£20%

$R25
3£5%
10k

)\l

.|||_‘

Q
Z
=)

Figura 23: BOSS DS-1, Fuente de alimentaciéon
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VpsRas
Vioups = — 25125 29
P = B (29)

(Vps < =Vgop1 = Vinrs = —Vgop1) A (Vps > Vo1 = Vinps = Vinps) (30)

8.2. Brufer de entrada

VDD
VSsS
R2
470k
cl +£5%
o , by [l pal
v—O0= T 1 A
+5% 0.047uF
+5%
b 1>
3SR3
S
310k
GND 5%
GND

Figura 24: BOSS DS-1, Bifer de entrada

Esta etapa se emplea para el acople de impedancias entre la salida de la guitarra eléctrica
y la entrada del procesador de efectos. La senal proveniente del instrumento pasa por un
filtro pasa altas conformado por C; y Rg con una frecuencia de corte de 7.20Hz (ec. .
El objetivo de este filtro es eliminar perturbaciones DC y ruido de frecuencias inferiores. Su
impedancia de entrada se aproxima a Ra.

1
Jer

_ 31
21C1 Ry (31)

Luego se encuentra un transistor seguidor emisor. A continuacion, se detalla el calculo
del voltaje colector emisor del punto Q y el voltaje de salida del bufer.

Voutps — IoRy — Vg — I3R3 =0 (32)
Voutps — IaR2 — Ve — I2R3(1+ ) =0 (33)
Voutps — VBE
I, = 34
" Ry — Rs3(1+p) (34)
I3 = I,(1+pB) (35)
(Voutps — VBe)(1+ B)R3
‘/ou = I3R3 = 36
1B = I3R3 Ry~ Rs(1 1 5) (36)
Ver = Vee = VoutiB (37)
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8.3. Transistor de amplificacién

Al inicio se encuentra un filtro pasa altas con frecuencia de corte de 33.86Hz.

1
f02 - m (38>

La topologia del transistor corresponde a un Shunt Feedback Common Emitter con una
ganancia de 56, su salida esta dada por la ecuacion

VSS
SR8
310k

+5%
C4
250pF
+10%
VDD
R7
2
470k
R4 +5%
100k
+5%
2 C3
@_""f : 1] Q2
{ ] [
0.47 uF 0.047uF
£20 £5%
SRS
3100k
+5%
2R9
>22
_T_ +5%
GND
GND

Figura 25: BOSS DS-1, Transistor de amplificacién

v Vinps + Vae(f2 +1) (30)
outTB = R¥R RsR
Ri-&-Ri + (R5+5R78)Rg +1

8.4. (Ganancia de op-amp y limitador

Los componentes C5 y R10 forman un filtro pasa altas al inicio del médulo (ec. , con
una frecuencia de corte de 23Hz.
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Figura 26: BOSS DS-1, Ganancia de op-amp y limitador

1

5 = s 4
f5 27TC5R10 ( 0)

El diodo D8, con su d4nodo conectado a tierra y su catodo a la terminal no inversora del
op-amp, producen una etapa de limitacién asimétrica para proteccion del componente (ec.
, afectando tnicamente la parte negativa de la onda con el valor de su voltaje intrinseco.

(Vinop > —Vgops = Vinor = VowrrB) A (Vinor < —Vgops = Vinor = —Vyops)  (41)

El primer amplificador operacional se encuentra en configuraciéon de seguidor de voltaje.

Voutr1 = Virr = Van (42)

Seguido de un amplificador no inversor, el cual controla la ganancia de la distorsion.

Voutv2 — Vouttn Vout1 _

_ =0 43

Vr1 Ri3 (43)
V

Voutz = ( RIE, +1) (44)

Ya que el potenciometro es de 100k y R13 es de 4.7k Ohm, los valores de ganancia que
permite alcanzar el amplificador no inversor se encuentran entre 1 y 22.28.

En la misma topologia de ganancia se encuentra un filtro pasa altas, formado por C8 y
R13, con una frecuencia de corte de 72Hz.

1

o5 = 5 4
f8 27TCBR13 ( 5)
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Los diodos D4 y D5 producen una saturacion severa (ec. , limitando los valores de la
senal.

(Vowrrz > —Vops = Vowroa = Vaeps) A Vourrz < —Vgopa = Vouroc = —Viseps)  (46)

Finalmente, el capacitor C10 y R14 forman un filtro pasa bajas (ec. de 7.2kHz. El
cual, en conjunto con el HPF anterior, formaran un filtro pasa bandas.

1

Jew = 21C10R14

(47)

8.5. Tono y volumen

La siguiente etapa se encarga del control de tono y volumen. Se encuentra conformada
por un filtro pasa bajas con frecuencia de corte de 234Hz (ec. y un filtro pasa altas en

1063Hz (ec. [49).

1
I c11 = (48>
27T011R17
1
I c12 — (49)
27C12R16
3
==Cl1 SR16
22000pF 6.8k
=10% 5%
C12
—|I—|VDD
0.1 pF
+10%
VR3
3RIS L 100k
$2.2k T £20%
+5% Linear
L VR2 RI8 <
20k 10k
=20% +59%
Linear
$R17 L
36.8k D
5%
VDD

Figura 27: BOSS DS-1, Tono y volumen

El potenciémetro de tono une ambas senales procesadas por los filtros y permite variar
el aporte de cada una. Por tltimo, el control de volumen modifica el voltaje que inyecta a
la senal, variando su amplitud en la salida.
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8.6. Brfer de salida

El transistor de la ultima etapa comparte la misma topologia de seguidor emisor del bufer
de entrada, con la adicién de dos filtros pasa altas. Su funcién es acople de impedancias con
la salida, asi como normalizar la senal.

VDD VDD
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R19 R20
IM M
+5% +5%
C13
: I P Qs
I N
0.047uF
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R22 iy 12
Y [ o .
1y ~0—
1k
+59%, 1 uF
20 %
sR2l R23
{10k 100k
+5% +5%

N

%-
o
Q
S

Figura 28: BOSS DS-1, Bifer de salida

Se encuentra un primer filtro pasa altas con una frecuencia de corte de 3.4Hz.

1

Jers = 21C13Ra0

(50)

El seguidor emisor posee la misma ecuacién de voltaje de salida que en el bufer de
entrada.

(Voutps — VBE)(1 + B)Ras
Rig||R20 — Ra3(1 + )
VCE' = chc - VoutIB (52)

VoutIB = (51>

Por dltimo, un filtro pasa altas con frecuencia de corte de 1.6Hz remueve la senal DC de
la salida.

(53)

48



cAPiTULO 9

Justificacién en la utilizacidon de modelos no lineales

Los modelos ideales de los dispositivos semiconductores ofrecen una buena aproximacion
del comportamiento general del circuito con un costo computacional reducido, sin embargo,
su exactitud es muy inferior a la obtenida mediante la utilizaciéon de jmodelos no lineales| y
al considerar las capacitancias parésitas y resistencias internas de los componentes. En el
siguiente capitulo se muestra una comparacion entre el modelo SPICE del diodo 1N4148, un
modelo ideal elaborado mediante directivas de SPICE y mediciones fisicas del circuito. Los
resultados demuestran que la implementaciéon del modelo exponencial, con sus capacitancias
y resistencia, presenta una respuesta practicamente idéntica a la de los componentes reales.

9.1. Modelos comparados

9.1.1. Modelo ideal

El modelo ideal se elaboré en LTspice mediante el uso de la directiva .model ideal
D(Ron=.0001 Roff=1Meg Vfwd=0.65 Vrev=2), la cual replica el comportamiento de un
diodo ideal como se muestra en la curva caracteristica, en donde se muestra la corriente que
pasa a través del diodo con una fuente de voltaje de rampa aplicada (Fig. . La ecuacién
matematica que describe su comportamiento es la siguiente:

Ip =0,v < ¢o (54)
Ip =00,v > ¢ (55)
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Figura 29: Curva caracteristica del diodo ideal
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Figura 30: Curva caracteristica del diodo 1N4148 SPICE

9.1.2. Modelo exponencial

Para el modelo exponencial se utilizo el diodo 1N4148 de la libreria de LTspice, el cual se
encuentra descrito por la siguiente directiva .model 1N4148 D(Is=2.52n Rs=.568 N=1.752
Cjo=4p M=.4 tt=20n lave=200m Vpk=T75 mfg=OnSemi type=silicon), obteniendo la res-
puesta de la Figura Se modela por la ecuacion de Shockley (ec. y toma en conside-
racion la resistencia interna y capacitancia parasita.

Ip = Ig(e"P/Vr — 1) (56)
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9.2.

R1
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10k
(V1
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100Hz Diode 1N4148 Diode 1N4148

GND

Figura 31: Circuito limitador con diodos

Metodologia de comparacién

La metodologia utilizada para las comparaciones que se presentardn a continuaciéon con-
sisti6 en los siguientes pasos:

= Armar el circuito fisico y realizar medicién en la salida utilizando el osciloscopio ajus-

9.3.

tando la salida adecuada. Exportar la informacién en un documento .C'SV. Determinar
el paso (step) utilizado.

Implementar el circuito especificado en LTspice con el modelo ideal y exponencial
planteados anteriormente. Exportar la salida mediante la utilizaciéon de las siguientes
directivas, las cuales especifican un paso constante en la salida ya que de lo contrario
el paso serd variable y no podria compararse adecuadamente con la medicién fisica.
Copiar informacién proporcionada en el SPICE Error Log a una hoja de datos.

1 .param T=0
2 .meas tran result find var at =T
3 .step param T inicio final paso

Analizar y comparar la informacién de ambas fuentes utilizando el software MATLAB,
generando ambas figuras y calculando el error cuadratico medio entre las senales desea-
das.

Circuito limitador con diodos

La primera comparacion se efectiio utilizando un circuito simple limitador (clipping), el
cual es ampliamente utilizado en topologias de efectos de distorsion (Fig. .

La senal de salida de los modelos propuestos y el real muestran que el modelo exponencial
de SPICE se comporta més cercano a las mediciones fisicas, especificamente al acercase al
limite de voltaje especificado por el nivel intrinseco del diodo (Fig. . Al calcular el error
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Modelo RMSE
Ideal 1.8000e-03
Exponencial 0.5498e-03

Cuadro 5: Error cuadratico medio en salida de modelos con circuito limitador

g Real

i i - - - -Exponencial

03

021

Vo [V]

-0.1

-0.2 1

_0.5 L L L L 1
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025

t [s]

Figura 32: Salida en circuito limitador con diodos

cuadratico medio (RMSE) entre los modelos y la medicion real se encontr6 que la utilizacion
del modelo ideal produce un error 3.27 veces mayor que con el modelo exponencial (Cuadro

).

9.4. Circuito de overdrive

Para el segundo circuito se propuso un pedal de overdrive con una dindmica més compleja
basandose en la topologia presente en los pedales DOD Overdrive 250 y MXR Distortion +.
El cual consiste en una etapa de acople capacitivo en la entrada, un divisor de voltaje que
polariza la senal de entrada en el amplificador operacional ya que utiliza una tnica fuente de
alimentacién y, finalmente, se encuentra una etapa de clipping, que es la cual se sustituira
por ambos modelos para compararlos con el circuito fisico (Fig. .

Similar al caso anterior, los resultados demuestran un comportamiento més cercano de
parte del modelo exponencial al compararlo con la medicién real, mientras que el modelo
ideal muestra un error 2.51 veces mayor (Cuadro @ La salida de cada modelo se muestra

en la Figura
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Figura 33: Circuito de overdrive

Modelo RMSE
Ideal 16.0000e-04
Exponencial 6.3653e-04

Cuadro 6: Error cuadratico medio en salida de modelos con circuito de overdrive
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Figura 34: Salida en circuito de overdrive
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9.5. Conclusién sobre comparaciéon de modelos

Los resultados obtenidos demuestran la superioridad del modelo exponencial conside-
rando resistencia interna y capacitancias parasitas comparado con el modelo ideal que tan
s6lo se limita a conducir al rebasar el voltaje intrinseco especificado o no. Ciertamente, los
recursos computacionales necesarios para el primer caso son superiores, sin embargo, la exac-
titud obtenida permite una emulacién de mayor calidad. Se debera evaluar posteriormente
la complejidad necesaria para obtener resultados cercanos a los reales y que permitan su
implementacién en tiempo real.
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capiTuLo 10

Modelo del diodo

Se proponen cuatro niveles distintos de implementacién para el diodo. Inicia con el
modelo exponencial descrito por la ecuacion de Shockley. El segundo nivel incorpora una
resistencia en serie que regula el crecimiento de la corriente respecto al voltaje de la union.
Luego, se propone el sistema dindmico que incorpora capacitancias parasitas con valores fijos.
Y, por ultimo, se consideran capacitancias de difusién y transicién que varian dependiendo
del voltaje aplicado.

10.1. Implementaciéon de modelos en Simscape Simulink

La implementacion de los modelos propuestos para semiconductores y amplificadores
operacionales se realiz6 en Simulink utilizando la libreria de Simscape enfocada en electro-
nica. Se parte de los componentes base presentes en la Foundation Library ubicados en la
siguiente ruta:

1 MATLAB\R2018a\toolbox\physmod\simscape\library\m\+foundation\+electrical

El procedimiento para la elaboracién de la libreria propia fue el siguiente: Se crea una
carpeta cuyo nombre inicie con el signo mas seguido del nombre del elemento. Por ejemplo,
+pn_ shockley. Se copian los archivos *.ssc y *.svg de la ruta de MATLAB que se deseen
modificar. En este caso, serfan pwl diode.ssc y pwl_diode.svg, los cuales se modificaron a
pn_ shockley.ssc y pn_ shockley.svg, respectivamente, para que el nombre coincida con el de
la carpeta creada con anterioridad. Se procede a programar el fichero *.ssc para describir
los comportamientos estudiados utilizando la plantilla propuesta por la libreria, la cual po-
see secciones dedicadas a pardmetros, variables, entradas, salidas y ecuaciones. Finalmente,
ubicado en la carpeta del componente se escribe el comando ssc_ build, el cual genera la
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Figura 35: Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel uno

libreria * _lib.slz del componente junto con una carpeta llamada sscprj que posee dentro
un archivo x.pmdlg. Se deben copiar todos los archivos relacionados a la misma ubicacién
donde seré utilizado el componente.

10.2. Implementacién del modelo del diodo

10.2.1. PN nivel I

El primer nivel se encuentra descrito iinicamente por la ecuaciéon de Shockley como se
muestra en la Figura Ya que no incorpora una resistencia en serie, la corriente aumenta
directamente por la relaciéon exponencial con el voltaje aplicado. Los parametros necesarios
para definir el modelo son la corriente de saturacién Ig, el coeficiente de emisién N y el
voltaje termal Vp.

Los procesadores de efectos para guitarra trabajan generalmente con voltajes de entrada
entre 0—9V 0 0— 12V, por lo que ningtin modelo toma en consideracion el efecto de ruptura
por avalancha.

10.2.2. PN nivel 11

Este nivel toma en consideracion una resistencia en serie a la union PN (Fig. , requie-
re dnicamente la adicién del pardmetro Rg. El comportamiento estético del diodo queda
definido por completo con este modelo.

10.2.3. PN nivel II1

El tercer nivel modela el comportamiento dindmico del diodo al incluir el efecto de un
capacitor de valor fijo en paralelo a la union (Fig. . Requiere del pardmetro de capacitancia
de la unién bajo polarizaciéon cero C ;0.
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Figura 38: Diagrama en Simulink de implementacion del diodo nivel cuatro

10.2.4. PN nivel IV

El nivel mas complejo implementado para el diodo incorpora capacitancias de difusion
y transiciéon cuyos valores dependen del voltaje aplicado en la unién en lugar de asignar un
valor fijo. Ya que la capacitancia de difusion es predominante durante la polarizacion directa,
se ignoran los efectos del capacitor de transicién, y se toma la misma simplificacién para
el caso inverso. Este modelo requiere del tiempo de transito T', el coeficiente de gradiente
m, ademés de Ig, N, Vp y C;0, los cuales fueron definidos con anterioridad. El diagrama
elaborado en Simulink se muestra en la Figura

10.3. Obtenciéon de parametros

Los parédmetros requeridos para definir los modelos planteados se obtuvieron mediante
el SPICE Model Wizard incorporado dentro de Altium Designer [27]. Este asistente permite
la creaciéon de modelos de simulaciéon creados en SPICE con tan sblo ingresar valores pre-
sentados en las graficas de la hoja de datos del semiconductor. Con ayuda de la herramienta
de la pagina WebPlotDigitizer| se extrajeron los valores correspondientes a las mediciones
mostradas en las figuras.

El modelado del diodo requiere los datos de la curva de polarizacion en directa (forward-
bias diode current), que muestra la corriente en el diodo dependiendo del voltaje aplicado.
La Figura [39| muestra la gréafica de la hoja de datos del fabricante para el diodo 1N4148 de
Fairchild |28]. De esta informacion se pueden extraer los parametros Is, N y Rg. Los valores
calculados fueron I¢ = 0.9E — 09, N =2.39y Rg = 0.62.

Los datos de la capacitancia de la unién en polarizacion en inversa (Reverse-bias Junction
Capacitance) presentados en la Figura se utilizan para calcular Cjq, V; v M. Los valores
entregados por el asistente fueron C ;9 = 8.7181F — 13F, V; = 0.51V y M = 0.021.
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Electrical Characteristics®
Values are at Ty = 25°C unless otherwise noted.

Symbol Parameter Conditions Min. Max. Unit
Ir= 100 pA 100 \%
Vr Breakdown Voltage
Ig= 5.0 uA 75 \Y

Figura 41: Voltaje de ruptura para el diodo 1N4148 de Fairchild |28§]
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Figura 42: Corriente en inversa contra tiempo de recuperacion para el diodo 1N4148 de Fairchild
28]

Luego, se solicitan valores numéricos que se pueden leer de las gréaficas, o bien, de la tabla
de caracteristicas eléctricas. Primero, se solicita el valor del voltaje de ruptura a una corriente
dada, el cual se extrajo de la tabla (Figura . Y, por ultimo, el tiempo de recuperacion
del diodo en el punto en el cual la corriente en directa es igual a la corriente en inversa,
el cual se obtiene de la grafica de la Figura Con estos datos, se calculan los valores de
BV = 100V, IBV = 100 — EO6A y TT = 4.608E — 09 y el modelo queda definido por
completo.

10.4. Comparacién de modelos

Luego de implementar los cuatro niveles propuestos para el diodo, se proponen dos
circuitos distintos para ponerlos a prueba y evaluar su desempefio en una aplicaciéon general
y en una especifica. El primero diagrama, traza la curva caracteristica del diodo que describe
la corriente en la unién respecto al voltaje aplicado. Se comparan los resultados obtenidos
por las implementaciones contra el modelo SPICE. Para la segunda comparacién se analiza
una topologia simple de diodos limitadores, la cual es ampliamente utilizada para efectos
de distorsion de audio. En este caso se evalua la fidelidad de los modelos, no solo contra el
componente SPICE, sino también con mediciones fisicas del circuito real.
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Figura 43: Diagrama de Simulink empleado para generar curva caracteristica del diodo

Modelo RMSE
Nivel 1 759889.0003
Nivel 2 0.0041
Nivel 3 0.0041
Nivel 4 0.0041

Cuadro 7: Error cuadratico medio en curva caracteristica del diodo comparado con el modelo
SPICE

10.4.1. Curva caracteristica del diodo

El diagrama utilizado para trazar la curva caracteristica del diodo (Fig. consiste en
una fuente de voltaje controlada por un bloque de rampa de —2V a 2V conectada de forma
directa al catodo del diodo. Se coloca un Current Sensor para realizar la medicion de la
corriente en la uniéon PN. El resultado obtenido para cada modelo se muestra en la Figura
El primer nivel ofrece una aproximacién bastante alejada de la obtenida por el modelo
SPICE, la ausencia de una resistencia en serie permite que la corriente crezca de forma
exponencial sin ninguna limitacién. El comportamiento expuesto por los niveles dos, tres y
cuatro es practicamente el mismo, ofreciendo un resultado cercano al del simulador, con un
error minimo (Cuadro 7).

10.4.2. Circuito de limitador con diodos

El segundo analisis realizado compara los niveles propuestos y el modelo SPICE contra
la medicién fisica real de la etapa de diodos limitadores presente en el efecto BOSS DS-1
(Figura , la cual se ubica después de la ganancia del amplificador operacional y antes del
control de tono y volumen.

La entrada se configura como una fuente de voltaje AC de 1V de amplitud a una fre-
cuencia de 1kHz. Empleando un bloque de Voltage Sensor se obtiene el valor del voltaje
en la salida. Se importan los datos del simulador LTspice y las mediciones fisicas de 10, 000
muestras realizadas con el Saleae Logic Pro 16 a una frecuencia de muestreo de 1,562.5MHz.
Empleando la herramienta de correlacion de MATLAB, se determina la latencia entre las
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Figura 46: Salida de diodos limitadores con cada nivel de implementacion, modelo SPICE y
medicién real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz

Modelo RMSE
Nivel 1  0.0239
Nivel 2 0.0239
Nivel 3 0.0239
Nivel 4 0.0239
SPICE  0.0258

Cuadro 8: Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada seno de 2Vpp a 1kHz

seniales SPICE y la real para alinearlas y proceder con la comparaciéon. El codigo empleado
fue el siguiente:

[acor,lag] = xcorr (spice, real);

[$\sim$,I] = max (abs (acor));

lagDiff = lag(I);

real = real(—lagDiff+l:—lagDiff+size(spice));

W N

Los resultados obtenidos por las distintas implementaciones es el mismo para este caso (Fig.
. El error es ligeramente mayor al ofrecido por el simulador LTspice, por lo que en la Figura
[47 se muestra la magnitud del error respecto a la medicion real para cada implementacion
y el modelo SPICE. El calculo del error cuadratico medio se muestra en el Cuadro

A continuacién, se aumenta la frecuencia de la fuente sinusoidal hasta 10kHz y se grafican
las salidas (Fig. . El célculo del error sigue mostrando los mismos valores para todos los
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Figura 47: Error respecto a medicién real en salida de diodos limitadores con cada nivel de
implementacion y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 1kHz

Modelo RMSE
Nivel 1 0.0224
Nivel 2 0.0224
Nivel 3 0.0224
Nivel 4 0.0224
SPICE 0.0140

Cuadro 9: Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada seno de 2Vpp a 10kHz

niveles, de nuevo, siendo ligeramente superior a los mostrados por el modelo SPICE (Cuadro

|§| y Figura .

Por ultimo, se analiza la respuesta en frecuencia del circuito. Para ello, se reemplaza la
entrada por un pulso de 1V de amplitud a una frecuencia de 1Khz. Esta sefial se puede
introducir facilmente en Simulink, LTspice y mediante el generador de funciones analogico,
ademas, ya que posee armonicos impares de magnitud decreciente, permite comparar un
mayor rango de contenido espectral comparado con una senal seno a una frecuencia nica.

Los resultados de la salida se muestran en un periodograma. El cual se grafica mediante
la funcién stem, luego de elegir una ventana de datos a los cuales se aplica la transformada
rapida de Fourier, fft. La magnitud se obtiene en decibelios al obtener su logaritmo base diez
y multiplicar por diez. Debido que tnicamente interesan las frecuencias impares multiplos
de 1kHz, se excluyen todas las demas del grafico y célculo de error. Ademés, se restringe la
ventana hasta una frecuencia maxima de 21kHz, el cuél teéricamente es el maximo rango
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Figura 48: Salida de diodos limitadores con cada nivel de implementacion, modelo SPICE y
medicién real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz
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Figura 49: Error respecto a medicién real en salida de diodos limitadores con cada nivel de
implementacion y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 10kHz
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Figura 50: Periodograma de salida de diodos limitadores con cada nivel de implementacion, modelo
SPICE y medicion real con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz

Modelo RMSE
Nivel 1  0.3277
Nivel 2 0.3266
Nivel 3 0.3263
Nivel 4 0.3263
SPICE 0.3513

Cuadro 10: Error cuadratico medio en diodos limitadores con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz

auditivo para el ser humano.

La Figura [50] muestra las salidas de las cuatro implementaciones, del simulador y la
medicién real. Debido a que a esta escala se dificulta observar las diferencias en el espectro
de frecuencias, se grafic la Figura la cual muestra la salida de los modelos propuestos
y SPICE respecto a la medicién real. El calculo de errores del Cuadro muestra una
diferencia minima entre el primer nivel y el dltimo, a pesar de la carencia de capacitancias
en el primero. Los niveles tres y cuatro ofrecen valores idénticos, la asignaciéon de valores
fijos o variables para los capacitores no muestran diferencias significativas que justifiquen la
necesidad del célculo iterativo para los mismos. A pesar de que estos modelos ofrecen un
acercamiento mas realista, el menor error para esta comparacién se obtuvo con el modelo
de nivel dos, el cual Ginicamente considera la resistencia en serie a la unién PN e ignora
cualquier efecto de capacitancia parésita.
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Figura 51: Periodograma del error respecto a la medicion real en salida de diodos limitadores con
cada nivel de implementacién y modelo SPICE con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz

10.5. Conclusién sobre implementacién del diodo

Los modelos propuestos ofrecen distintas aproximaciones con diversos niveles de com-
plejidad. En las pruebas realizadas se comprob6 su desempernio en una aplicacion general al
plantear la curva caracteristica del diodo, y en una aplicacion especifica ampliamente utili-
zado en efectos de distorsion. El primer caso presenta una clara distincién entre el nivel més
simplificado y el resto, mostrando un error bastante mayor por la falta de un elemento re-
sistivo que restrinja la tasa de aumento de corriente en la unién. Sin embargo, en el segundo
caso, el error del comportamiento estatico entre las cuatro implementaciones disminuyé por
completo, mostrando salidas idénticas. No fue sino hasta analizar su [espectro de frecuen-|
que se pudo distinguir con mayor claridad las diferencias entre los niveles dindmicos y
estéticos. Estos resultados indican que, en aplicaciones de diodos limitadores en pedales de
distorsion, el tercer nivel de implementacién ofrece la mejor aproximacién al componente
fisico. La adicion de capacitancias variables en el nivel superior involucra calculos adicio-
nales los cuales, para la aplicaciéon estudiada, no muestran una disminuciéon del error. El
modelo de segundo nivel presente el mismo comportamiento estatico que los niveles tres y
cuatro, difiere de forma ligera en el analisis en frecuencias. Si se desea disminuir el costo
computacional se puede optar por este modelo, teniendo resultados bastante similares.
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capiTuLo 11

Modelo del transistor

El comportamiento general del transistor se modela como dos uniones PN interconecta-
das por el anodo, tal como lo describe el modelo Ebers-Moll. La teoria sobre dispositivos
semiconductores utilizada durante la caracterizaciéon del diodo es aplicadas de forma similar
al considerar resistencias en serie y capacitancias parasitas en paralelo. Los niveles de com-
plejidad propuestos para el estudio del transistor se construyen a partir de los mismos tres
modelos propuestos para el diodo. Primero, se considera un transistor ideal con dos uniones
PN y una fuente de corriente dependiente. Luego, se agregan resistencias en serie a cada
terminal. El tercer modelo considera el comportamiento dindmico del BJT al considerar
capacitancias fijas en paralelo. Finalmente, el ultimo nivel incorpora capacitancias variables
cuyos valores dependen de los voltajes entre sus terminales.

11.1. Implementacion del modelo del transistor

11.1.1. BJT nivel I

El primer nivel se construyé a partir del modelo Ebers-Moll, el cual describe dos uniones
PN interconectadas y una fuente de corriente dependiente, como se muestra en la Figura
Los pardmetros necesarios para definir las uniones son la corriente de saturacion Ig, el
coeficiente de emision en directa/inversa Np/Ng, voltaje termal Vp y la ganancia méaxima
beta ideal en directa/inversa Br/Bp.

11.1.2. BJT nivel II

El modelo de segundo nivel se construyo agregando resistencias con valores fijos en las
terminales del colector R¢, base Rp y emisor Ry (Fig. . Ademas, se modifica la fuente de
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Figura 52: Diagrama en Simulink de implementacién del BJT nivel uno

corriente dependiente Ior para considerar el efecto Early, descrito por V4 F y como afecta
su salida dependiendo del voltaje base-colector.

11.1.3. BJT nivel II1

Este modelo representa un modelo dindmico maés realista ya que considera capacitan-
cias parasitas fijas en paralelo a las uniones PN (Fig. . Se utilizan los parametros de
capacitancia bajo polarizaciéon nula para especificar los valores de Cso v Cpg.

11.1.4. BJT nivel IV

El cuarto nivel incorpora capacitancias cuyos valores dependen del voltaje entre sus
terminales. De forma similar a la implementacién de la uniéon PN del capitulo anterior,
considera efectos de capacitancias de difusién y transicién, por lo que se interpreta como
dos capacitores en paralelo, sin embargo, se describié un tnico capacitor como la suma de
ambos. En este caso, para definir por completo las capacitancias Cpg y Cps se necesita la
capacitancia bajo polarizacion cero Cyg/C e, el voltaje de la union Vg /Vye, el factor de
gradiente M jp/M jc, el tiempo de transito Tr /TR, la corriente de saturacion Ig, el voltaje
termal Vr y los coeficientes Fy, Fy y Fj.

11.2. Obtencién de parametros

Los pardmetros necesarios para la implementaciéon de los modelos se obtuvieron directa-
mente de la pagina del fabricante ON Semiconductor. Proporcionan el modelo de simulacién
para SPICE de los BJT BC549/550. Creado originalmente por Fairchild en abril de 2001
[29].
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Figura 54: Diagrama en Simulink de implementacion del BJT nivel tres
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Figura 55: Diagrama en Simulink de implementacién del BJT nivel cuatro

Altium Designer permite la obtencién de los parametros para definir el modelo SPICE a
partir de mediciones fisicas (recomendado) o de la hoja de datos [30]. Sin embargo, debido
a la falta de informacién suficiente para definir adecuadamente el modelo con las graficas
proporcionadas por el fabricante, se decidi6 utilizar el .lib disponible en su pagina y extraer
los datos necesarios mediante PSpice Model Editor Lite.

El modelo BJT utilizado en LTspice se define de la siguiente forma:

1 .model BC550C NPN(IS=2.24183E—14 NF=0.996496 ISE=1.90217E—14 NE=2
BF=228.4 IKF=0.211766 VAF=161.939 NR=0.993 ISC=4.7863E—15 NC=0.996
BR=12.1807 IKR=0.3423 VAR=123.229 RB=167.033 IRB=7.079458E-05
RBM=1.12256 RE=0.036 RC=0.79 XTB=1.65 EG=1.1737 XTI=3 CJE=1.87E-11
VJE=0.732 MJE=0.33 CJC=6.16E—12 VJC=0.395 MJC=0.251 XCJC=0.6192
FC=0.5 TF=518.15E—12 XTF=10 VTF=10 ITF=1 TR=10.000E-9)

11.3. Comparacién de modelos

Se proponen dos circuitos para la comparacién entre los modelos propuestos. Para el
primer diagrama, se evaltian los niveles de implementacion contra el modelo SPICE al trazar
la curva caracteristica del transistor que muestra el comportamiento de la corriente colector
respecto al voltaje colector-emisor. El segundo circuito considera la etapa de amplificacién
incorporada en el procesador de efectos BOSS DS-1 estudiado, en este caso se comparan
mediciones también mediciones fisicas de la topologia armada en una placa de pruebas.

72




BJT

—1° . & Vce
D Ll

—D

200*1e-6 S PS
—>

f(x)= 0

Figura 56: Diagrama de Simulink empleado para generar curva caracteristica del BJT

Modelo RMSE
Nivel 1  0.0053
Nivel 2 0.0050
Nivel 3  0.0050
Nivel 4  0.0050

Cuadro 11: Error cuadratico medio en curva caracteristica del BJT

11.3.1. Curva caracteristica del transistor

Para generar la curva caracteristica del transistor en los modelos implementados se realizo
el diagrama de la Figura[50] en Simulink mediante la libreria de Simscape. Se configura una
fuente de voltaje controlada en la terminal colector y emisor con un bloque rampa en la
entrada con pendiente de 5, valor inicial de —2.5 y valor final de 2.5. En la base se aplica
una fuente de corriente controlada con una entrada constante de 200uA. Por dltimo, se
coloca un sensor de corriente en la terminal colector para tomar la medicién y se exportan
los valores, junto con los del voltaje colector-emisor.

Los resultados de cada una de las salidas para cada nivel y el modelo SPICE se muestran
en la Figura[57] Se puede distinguir una diferencia de casi 10mA entre los modelos comparado
con la referencia. Esta variacion se debe a que ninguno de los modelos implementados toma
en consideracién una ganancia (8 variable que dependa de la corriente colector, en lugar
de ello asume un valor constante. Los errores obtenidos para cada nivel se muestran en el
Cuadro [T}, el modelo mas simplificado muestra un error superior a los demds, mientras que
para todos los demas casos, la magnitud es la misma.

Aunque se podria optar por un modelo méas complejo que considere este comportamien-
to, se demostrara en la comparacion siguiente que, a pesar de ello, se obtienen resultados
cercanos a los reales por el tipo de aplicacion, la cual no tiene una dependencia tan estrecha
sobre la ganancia f.
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Figura 57: Curva caracteristica del BJT con cada nivel de implementacién y el modelo SPICE

11.3.2. Transistor de amplificaciéon

El segundo circuito utilizado para la comparaciéon entre los modelos es la topologia de
transistor de amplificacién presente en efectos de audio analizado, ubicada entre el bufer
de entrada y la ganancia del amplificador operacional. El diagrama esquematico consiste de
cinco resistencias, tres capacitores, una fuente de voltaje AC en la entrada y voltajes de
alimentacion de 4.5V y 9V, como se muestra en la Figura 58 La medicion de la salida se
realiza en el nodo conectado al colector del BJT mediante un sensor de voltaje que exporta

los datos al Workspace de MATLAB.

Las salidas de los cuatro niveles comparadas contra la senal real con una onda sinu-

soidal de 1V a 1kHz se muestran en la Figura La grafica muestra un comportamiento
practicamente idéntico para los niveles 2-4 y SPICE, mientras que el nivel uno muestra una
aproximaciéon deficiente cerca de los cero voltios, lo cual se ve reflejado en el error obtenido
(Cuadro . Los errores para las demés implementaciones son bastante similares (Fig. ,
con la peculiaridad de que el nivel tres ofrece una aproximacion mejor que el nivel cuatro,

el cual considera capacitancias variables.

Luego, se aument6 la frecuencia de la senal seno hasta 10kHz. Se tomé la mediciéon
fisica y se compard contra los resultados de las implementaciones y SPICE (Fig. . Los

resultados obtenidos son similares a la prueba anterior, siendo el nivel tres el més cercano a
los datos reales, tal como se muestra en los errores calculados para cada simulacién (Fig

y Cuadro .

Ademas de realizar comparaciones en el dominio del tiempo, se procedié a analizar la
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Figura 58: Diagrama de Simulink empleado para topologia de transistor de amplificacion
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Figura 59: Salida del transistor de amplificaciéon con cada nivel de implementacion, modelo SPICE
y medicién real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz
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Figura 60: Salida del transistor de amplificaciéon con cada nivel de implementacién, modelo SPICE
y medicién real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz

Modelo RMSE
Nivel 1 0.1961
Nivel 2 0.1128
Nivel 3 0.1031
Nivel 4 0.1035
SPICE 0.1979

Cuadro 12: Error cuadratico medio en transistor de amplificacién con entrada seno 1KHz 2Vpp

Modelo RMSE
Nivel 1 0.4594
Nivel 2 0.2446
Nivel 3 0.2440
Nivel 4 0.2472
SPICE  0.4897

Cuadro 13: Error cuadratico medio en transistor de amplificacién con entrada seno 10KHz 2Vpp
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Figura 61: Salida del transistor de amplificaciéon con cada nivel de implementacién, modelo SPICE
y medicién real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz
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Figura 62: Salida del transistor de amplificacién con cada nivel de implementaciéon, modelo SPICE
y medicién real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz
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Figura 63: Periodograma de salida de transistor de amplificacion con cada nivel de
implementacion, modelo SPICE y medicion real con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz

Modelo RMSE
Nivel 1  0.3500
Nivel 2 0.2413
Nivel 3 0.2336
Nivel 4 0.2439
SPICE 0.4012

Cuadro 14: Error cuadratico medio en transistor de amplificaciéon con entrada cuadrada de 2Vpp a
1KHz

respuesta en frecuencia entre los diferentes modelos contra el real. En este caso, se configurd
una entrada de senal cuadrada de 2Vpp a 1kHz. Siguiendo la misma metodologia utilizada
para el diodo, se obtuvo la grafica en frecuencia de los cuatro niveles, SPICE y la medicién
real (Fig. , asi como el error de los modelos digitales respecto a la medicion real (Fig. .
El calculo de error del Cuadro [I4] muestra nuevamente una mejor aproximacion de parte del
tercer nivel.

11.4. Conclusién sobre implementacién del transistor

Los niveles propuestos para el transistor se asemejan a los empleados para el diodo en el
capitulo anterior. Se inicié con dos uniones PN cuya corriente esta determinada por la ecua-
cién de Shockley interconectadas por sus dnodos y por una fuente dependiente de corriente.
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Figura 64: Periodograma del error respecto a la mediciéon real en salida de transistor de
amplificaciéon con cada nivel de implementacion y modelo SPICE con entrada cuadrada de 2Vpp a
1kHz

La simplicidad de este modelo se ve reflejada en el alto nivel de error mostrado en las compa-
raciones realizadas. Con tan solo agregar resistencias en las terminales, el comportamiento
estatico se asemeja al mostrado por los niveles mas complejos, SPICE y el circuito fisico. La
consideracion de capacitancias parésitas disminuye ain maés el error, aunque no de forma
tan drastica como en el caso anterior. A pesar de que el cuarto nivel emplea capacitancias
de difusiéon y transicion que dependen del voltaje aplicado, para la topologia analizada, la
utilizacién de valores fijos mostrd un error menor, ademés de tener la ventaja de evitar el
calculo de las capacitancias durante cada iteracién. Los resultados obtenidos para la cur-
va caracteristica y la aplicaciéon de transistor de amplificaciéon demuestran que el nivel tres
ofrece la mejor aproximacién para el modelado del BJT estudiado.
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CAPITULO 12

Modelo del amplificador operacional

El amplificador operacional (opamp) se construye fisicamente utilizando transistores
NPN y PNP, junto con resistencias y capacitores. Realizar una emulaciéon de esta forma
involucra una carga computacional elevada. Ademas de que no todos los fabricantes ponen
a disposicion los diagramas eléctricos empleados lo dificulta la obtencién de los parametros
para cada componente a partir de la hoja de datos. Por ello, generalmente se plantea el
opamp mediante modelos macro que simulan el comportamiento de cada una de las etapas
que lo componen.

Primero, se implementa un modelo macro que se asemeja al amplificador operacional
ideal, posee impedancias de entrada y salida, y un amplificador diferencial de ganancia
finita. El segundo nivel incorpora un filtro pasa bajas para emular el ancho de banda y
limitadores de voltaje en la salida. El ultimo nivel se construye a partir del anterior con
la adicién de un amplificador diferencial construido con transistores en la entrada, lo cual
agrega un limitador en la tasa maxima de cambio de voltaje, conocido como slew-rate.

12.1. Implementacién del amplificador operacional

12.1.1. OPAMP nivel 1

El primer modelo propuesto posee un amplificador diferencial en la entrada con su res-
pectiva impedancia. Luego, se conecté una fuente de voltaje dependiente en paralelo para
modelar la ganancia. Y, finalmente, una resistencia en serie en la salida (Fig. . Para de-
finir este modelo se requieren los parametros de ganancia de lazo abierto, Aoy, impedancia
de entrada, R;y e impedancia de salida, Royr.
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12.1.2. OPAMP nivel 11

Se sustituye la fuente controlada de voltaje y la resistencia en serie por una fuente de
controlada de corriente con una resistencia en paralelo. Se agrega un capacitor en paralelo,
el cual, junto con la resistencia y la fuente, modelan el filtro pasa bajas del opamp. Este
nivel considera diodos limitadores de voltaje en la salida, los cuales restringen la salida a
niveles ligeramente inferiores a los voltajes de alimentacion (Fig. produciendo un efecto
no lineal en la salida. Ademaés de los pardmetros de impedancias del nivel anterior, se requiere
conocer el ancho de banda (o la ganancia DC y el producto ancho de banda-ganancia). Para
determinar el valor del capacitor, C'p1, se debe asumir un valor inicial para la resistencia Rpq,
el cual debe ser lo suficientemente grande para no verse afectado por los diodos limitadores
de voltaje. En la etapa de salida se necesitan los voltajes de las fuentes Vpy y Vps y los
voltajes de alimentacion del opamp Vi y V_.

La limitacion de voltaje de salida es un efecto que SPICE considera solamente en los
modelos méas avanzados de simulacion, sin embargo, efectos de distorsion comunes imple-
mentan esta saturacion frecuentemente. Por ello, se decidi6 agregar este comportamiento en
los niveles propuestos, aunque no se alcance a modelar el nivel mas complejo utilizado por
LTspice. Los diodos utilizados se basan en el primer nivel de implementacién del capitulo
diez.

12.1.3. OPAMP nivel III

El altimo nivel de estudio posee todas las caracteristicas del modelo anterior, con la tinica
adicion del efecto no lineal de slew-rate y un nodo flotante. Generalmente, los amplificadores
operacionales empleados en audio poseen un alto valor en su tasa de cambio de voltaje para
que esta limitacion no sea alcanzable por las senales de entrada. En el analisis inicial realizado
sobre las topologias del BOSS DS-1 se determind que la etapa anterior a la de los opamps
aumenta en gran medida la ganancia de la entrada, produciendo en su salida una forma
similar a sefial cuadrada, la cual posee una tasa de crecimiento en el voltaje suficientemente
grande para que los efectos del slew-rate se hagan presentes.
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Figura 66: Diagrama en Simulink de implementacion del OPAMP nivel dos

Incorporar este efecto en el modelo se realiza mediante la implementacién de un am-
plificador diferencial construido con dos transistores, cuatro resistencias y una fuente de
corriente. Se deberé evaluar si los resultados obtenidos justifican el aumenta en la comple-
jidad del sistema. Los BJT utilizados se basan en los modelos de primer nivel del capitulo
anterior. Este modelo requiere de las resistencias de colector Ro1 y Reo, las resistencias de
emisor Rp1 y Rpgo, el valor de la fuente de corriente I, el valor de la ganancia 8 para los
transistores y el valor de la fuente de voltaje del nodo flotante, la cual es simplemente el
voltaje medio entre la alimentacién positiva y negativa.

El nodo flotante especifica una referencia interna ubicada en el punto medio entre los
voltajes de alimentacién. Ofrece una mejor aproximacion para aplicaciones de una Unica
fuente o fuentes asimétricas |31].

12.2. Obtencion de parametros

Para el caso del diodo, se demostré6 una metodologia de obtencién de parametros a
partir de las graficas de la hoja de datos del fabricante. Con el BJT, se extrajeron los datos
directamente del modelo SPICE debido a la falta de informacioén necesaria para extraer los
parédmetros necesarios utilizando el Asistente de Modelos de Altium Designer y la dificultad
de tomar mediciones fisicas para generar las graficas solicitadas por el programa. Ahora, para
el amplificador operacional, el calculo de pardmetros se realiza a partir de la informacién
presente en la tabla de caracteristicas eléctricas. A pesar de que el fabricante ofrece el modelo
SPICE del componente [32], no se pueden extraer los datos necesarios de forma directa ya
que la libreria implementa una topologia distinta a las propuestas. Ademés, la metodologia
propuesta permite caracterizar una amplia gama de modelos de opamps ya que tinicamente
requiere valores de la hoja de datos para definirlo por completo [31].
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Figura 67: Diagrama en Simulink de implementaciéon del OPAMP nivel tres

12.2.1. Impedancias de entrada y salida

La hoja de datos del amplificador operacional NJM3404AL de New Japan Radio Co. no
proporcionaba informacién sobre las impedancias de entrada y de salida, a diferencia de la
documentacién de otros modelos como el uA741. La topologia del pedal de distorsién posee
dos opamp en configuracion de lazo cerrado y segun la investigacion realizada con anterio-
ridad se menciona que el efecto de las resistencias de entrada y salida en esta configuraciéon
es muy poco significativo. Debido a ello, se definen valores comunes para estas impedancias
Ry =le— 6wy Royr = Thw.

12.2.2. Ganancia en lazo abierto

La ganancia de lazo abierto se puede obtener de la hoja de datos. Generalmente, se
encuentra con dimensional de decibelios Ay, por lo que se necesita realizar la siguiente
conversion.

Ao, = 104v/%0 (57)

Para el opamp seleccionado, se eligi6 el valor de ganancia maxima de 100dB, obteniendo
una ganancia en lazo abierto de 100k.
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12.2.3. Ancho de banda y fuente dependiente de corriente (nivel dos)

El ancho de banda se implementa con un filtro pasa bajas. Para agregarlo al segundo
nivel propuesto, se requiere del pardmetro Aoy, obtenido con anterioridad. Luego, se define
un valor inicial para Rpj. Ya que en este modelo se implementardn diodos limitadores,
se requiere que la resistencia sea suficientemente grande para que el voltaje de salida no
se vea afectado por la adicién de las uniones PN. Se seleccioné una valor de resistencia
Rp; = 1.592E070hms.

Con ello, se determina la frecuencia del primer polo fp; mediante la ecuacion para
la cual se extrae la ganancia del ancho de banda f, de la hoja de datos.

fu
Aol

fr1= (58)

Finalmente, se calcula el valor del capacitor C'p; a partir de la ecuaciéon obteniendo
Cp1 = 8.33E — 10F

1

Cpr=——
L™ 97 Rpy [

(59)

12.2.4. Amplificador diferencial con BJT y slew-rate

El modelo méas complejo implementado se asemeja al nivel 2 de LTspice, ya que considera
un amplificador diferencial en la entrada conformado por transistores y emula el comporta-
miento de limitacion en la tasa de cambio del voltaje. Para la determinaciéon de sus paré-
metros se inicia asumiendo una corriente I1, generalmente 1mA. Con el valor del slew-rate,
SR, presente en la hoja de datos, se procede a calcular el valor del capacitor Cp; y la resis-
tencia Rp; con la ecuaciones [60]y [61] Los valores obtenidos para fueron Cp; = 0.000833uF
y Rp1 = 1.592FE070hms.

Cp1 = 5 (60)

1
Rp = ——— 61
LT onCpifr (61)

La ganancia de la fuente de corriente se define por la ecuaciéon En este caso se calculo
una constante K1 = 6.283F — 03.

Aot

Ko —
a1 Rpy

(62)

Las resistencias del amplificador diferencial se calcularon utilizando las siguientes rela-
ciones (ec. [63)). Obteniendo valores de Re = 159.150hms y Rg = 107.150hms.
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R S 63
oL = (63)

2V,
RELQ::RC—LTf (64)

Y, finalmente, la ganancia beta de los transistores se calcula mediante la relaciéon de
corrientes dada por la ecuacion Lo cual resulta en un valor de 8 = 5.00E04. Los demaés
parametros necesarios para definir el BJT se asumieron los valores predeterminados de los

modelos SPICE: Ig = 10E — 16A; N =1y V; = 26mV.

B_ Iy

= 65
Ibias ( )

12.2.5. Limitadores de voltaje de salida

La saturacién en la salida dependiente de los voltajes de alimentacién tnicamente se
encuentra presente en los niveles mas altos de SPICE. Sin embargo, se puede agregar el
comportamiento limitador de los voltajes de salida con tan sblo agregar dos fuentes de
voltaje y diodos, como se estudié previamente.

El tnico pardmetro necesario es conocer la caida de voltaje en la salida debido a los
niveles de alimentacién y definir la corriente méaxima que circulara por el diodo. Se procede
a calcular el voltaje del diodo cuando la corriente sea méxima y, con ello, se determina el
valor de las fuentes de voltaje (ecuaciones . Para el opamp caracterizado, se obtiene un
valor de 1.599V.

Ima

Vg =Vixin(—222 1 1) (66)
Is

Ve = Viimit + Va (67)

12.3. Comparacion de modelos

Siguiendo la misma metodologia de comparaciéon de los capitulos anteriores, se propone
un circuito aislado y una aplicacién especifica de audio. Primero, se emplea la configuraciéon
de seguidor de voltaje para comparar la senal de salida de los tres niveles de implementacion
contra el simulador SPICE. Luego, se utiliza la topologia de ganancia de opamp presente en
el pedal BOSS DS-1, para evaluar el desempenio de los modelos en la emulacién estudiada.

12.3.1. Seguidor de voltaje

La Figura muestra el diagrama esquemético utilizado para la comparaciéon del am-
plificador operacional como seguidor de voltaje a una senal de entrada de senal cuadrada.
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Figura 68: Diagrama de Simulink empleado para estudiar el seguidor de voltaje

Modelo RMSE
Nivel 1  4.6650
Nivel 2  3.9438
Nivel 3 3.2491

Cuadro 15: Error cuadratico medio en salida del seguidor de voltaje

Para ello, se configura un bloque Pulse Voltage Source, ubicado en la libreria de componen-
tes adicionales SPICE de Simscape con las siguientes especificaciones: 1=0, V2=9, TD=0,
TR=1E-9, TF=1E-9, PW=25E-6, PER=50F-6.

A diferencia de los modelos de los semiconductores, en este caso se muestran comporta-
mientos bastante distintos en cada nivel. La primera implementacién alcanza los niveles de
voltaje de la senal de entrada, ya que no considera limitaciones en su salida, como es el caso
del segundo nivel. El modelo de tercer nivel es el tinico que considera el efecto de slew-rate,
por ello muestra una pendiente en su salida, en lugar de llegar de forma instantanea. Este
nivel muestra el comportamiento mas similar al simulador SPICE, con la tnica diferencia
que omite el desfase en la salida. Los errores obtenidos en el Cuadro [15] demuestran un valor
similar para los primeros dos modelos, mientras que el mas complejo obtiene un error mucho
menor.

Ademaés de graficar la salida en el tiempo, se generd la respuesta en frecuencia (Fig. .
Los resultados obtenidos muestran nuevamente una mejor aproximacién de parte del nivel
tres, obteniendo menos de la mitad del error presentado por los demés niveles (Cuadro .

Modelo RMSE
Nivel 1 11.6909
Nivel 2 10.5868
Nivel 3  5.9459

Cuadro 16: Error cuadratico medio en periodograma del seguidor de voltaje
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Figura 71: Diagrama de Simulink empleado para topologia de amplificador de ganancia

12.3.2. Ganancia de amplificador operacional

La etapa de ganancia mediante amplificador operacional se ubica justo después del tran-
sistor de amplificacion, la cual aumenta la ganancia en gran medida (como se demostrd en
el capitulo de analisis inicial), por lo que la senal entrada se asemeja a la forma de una
onda cuadrada alcanzando los voltajes limites entre 0 —9V. Esta situacion se consider6 en la
seccidn anterior, al introducir una senal que cuyo valor maximo y minimo pusiera a prueba
el comportamiento bajo estas condiciones. En este caso, se evalda la salida de la etapa al
someterla a una senal seno con un voltaje de 2Vpp a 1kHz, a 10kHz y una senal cuadrada
de 2Vpp a 1kHz, la cual es utilizada para analizar la respuesta en frecuencias.

El esquematico empleado para la comparacion se muestra en la Figura [T} Posee seis
resistencias, tres capacitores, un diodo de protecciéon y dos amplificadores operacionales.
Uno configurado como seguidor de voltaje y el otro como un amplificador no inversor. Una
de las resistencias es variable, por lo que se utiliz6 un bloque Potentiometer, el cual es
controlado por un bloque de constante entre 0 — 1. Para las comparaciones realizadas, se
asigné un valor de 1 para que el circuito alcanzara su maxima ganancia.

Los resultados con la senal seno de 2Vpp a 1kHz (Fig. muestran un comportamiento
practicamente idéntico entre los niveles dos y tres. Esto indica que la adicién del limitador
en el cambio del voltaje no es necesario para el circuito analizado. La aproximaciéon del
primer nivel resulta inadecuada para esta aplicacién debido a la falta de limitadores de
voltaje en su salida. El modelo SPICE ofrecido por el fabricante no simula adecuadamente
el comportamiento cerca del voltaje de alimentacion, lo cual se ve reflejado en su alto error
(Cuadro . Para evidenciar con mayor claridad las diferencias entre los niveles dos y tres,
se presenta la Figura [73] en la cual se grafica la magnitud del error respecto a la medicion
analogica para cada implementacion y el simulador LTspice.
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Figura 72: Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacién, modelo SPICE y
medicion real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz
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Figura 73: Error en salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacion, modelo SPICE
y medicién real con entrada seno de 2Vpp a 1kHz
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Modelo RMSE
Nivel 1 12.3938
Nivel 2 0.5750
Nivel 3 0.5878
SPICE 1.0534

Cuadro 17: Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 1KHz 2Vpp

101
\ —&6— Nivel 1
:;:;:;:;:;: —8— Nivel 2
¢ —o— Nivel 3
- —-—-SPICE
7 Real
6
E; 5
4
3
2
1 e ——/'
O 1 1 1 1 |
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

t(ms)

Figura 74: Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacién, modelo SPICE y
medicién real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz

Al aumentar la frecuencia de la onda senoidal hasta 10kHz, el tiempo de retraso en la
respuesta del opamp comienza a ser considerable (Fig. . Los tres modelos propuestos se
ven afectados ya que ninguno toma en consideracién el desfase presente en la medicién real.
Debido a ello, los errores obtenidos son mayores comparado al modelo SPICE (Cuadro [18]).
Sin embargo, al eliminar el desfase de la salida y alinear las senales (Fig. . Se puede
apreciar que aproximacion de la salida en los niveles 2 y 3 es similar a la de la medicion
real (Fig. . Su error, ignorando el desfase, disminuye considerablemente (Cuadro . Se
debe evaluar en la implementacion final si el desfase producido en la salida afecta de forma
significativa la emulacién completa del efecto o si resulta ser despreciable.

Finalmente, de la misma forma que para los semiconductores, se analiza el comporta-
miento de los modelos a una entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz (Figuras y 78). Similar al
caso de la senal senoidal, se obtienen errores cercanos al obtenido por SPICE (Cuadro .
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Modelo

RMSE

Nivel 1
Nivel 2
Nivel 3
SPICE

11.6916
4.1981
4.1914
0.8288

Cuadro 18: Error cuadratico medio en transistor de amplificacion con entrada seno 10KHz 2Vpp
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Figura 75: Salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacién, modelo SPICE y
medicion real con entrada seno de 2Vpp a 10kHz sin desfase en salida

Modelo RMSE
Nivel 1  10.0557
Nivel 2 0.6930
Nivel 3 0.6823
SPICE  0.8288

Cuadro 19: Error cuadratico medio en transistor de amplificaciéon con entrada seno 10KHz 2Vpp
sin desfase en salida

Modelo RMSE
Nivel 1 13.9934
Nivel 2 0.9376

Nivel 3 0.7980

SPICE

0.6653

Cuadro 20: Error cuadratico medio en transistor de amplificacién con entrada cuadrada de 2Vpp a
1kHz
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Figura 76: Error respecto a medicién real en salida de ganancia de opamp con cada nivel de
implementacion y modelo SPICE con entrada seno de 2Vpp a 10kHz sin desfase en salida
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Figura 77: Periodograma de salida de ganancia de opamp con cada nivel de implementacion,
modelo SPICE y medicion real con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz
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Figura 78: Periodograma del error respecto a la mediciéon real en salida de ganancia de opamp con
cada nivel de implementacién y modelo SPICE con entrada cuadrada de 2Vpp a 1kHz

12.4. Conclusién sobre implementaciéon del amplificador ope-
racional

La complejidad del diseno de los amplificadores operacionales dificulta su implementacion
digital de forma directa debido a la alta demanda de recursos computacionales. Lo modelos
macro son escalables, permitiendo anadir cada vez més componentes que emulen diversos
comportamientos presentes en el opamp. Durante la investigacién inicial, se estudiaron las
principales caracteristicas y se determinaron los efectos més significativos para aplicaciones
de audio, ignorando todos aquellos cuyo aporte puede ser despreciado o que complique el
modelo en gran medida.

El primer nivel de implementacion ofrece aproximaciones bastante deficientes, como se
pudo observar en las comparaciones efectuadas. El siguiente nivel, incorpora un ancho de
banda definido y diodos limitadores, produciendo resultados cercanos a los del nivel més
complejo, el cual anade una limitaciéon a la tasa de cambio del voltaje. La primera compa-
racion demuestra la necesidad de implementar un modelo que considere el efecto no lineal
de slew-rate, debido a que la senal de entrada cambia rapidamente entre sus voltajes de
alimentacién. Mientras que, para el segundo circuito, con tan solo considerar diodos en la
salida para emular la saturacion ofrecen resultados satisfactorios.

Debido a que el salto en complejidad entre el segundo y el tercer nivel es considerable.
Se debe analizar la topologia en la cual se utilizara el opamp para evaluar si los efectos
producidos por la limitacién en la tasa de cambio del voltaje son significativos. Para el caso
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particular estudiado del BOSS DS-1, el tercer nivel ofrece la mejor aproximacién al compor-
tamiento de la medicion real. El siguiente paso serd evaluar si puede ser implementable en
tiempo real o si se requerird disminuir su complejidad a cambio de eficiencia en ejecucion.
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CAPITULO 13

Aplicacién de modelos en el efecto BOSS DS-1

En los capitulos anteriores se mostré el desarrollo de la implementacién, caracterizacion
y comparacion de distintos niveles de emulacion para el diodo, el transistor y el amplificador
operacional con énfasis en aplicaciones de audio, especificamente, para topologias presentes
en el efecto de distorsion BOSS DS-1. Al final de cada seccién, se concluyo sobre las imple-
mentaciones que presentaron las mejores aproximaciones del circuito estudiado.
En este capitulo, se procede a aplicar los modelos seleccionados para cada componente en
el procesador de efectos completo y se evalta el resultado obtenido comparéndolo con el
simulador LTspice y el pedal analogico.

13.1. Emulaciéon fuera de linea

La Figura [79) muestra el esqueméatico completo en Simulink utilizando elementos de la
libreria de Simscape y los componentes PN, BJT y OPAMP implementados. El circuito
completo esta conformado por 26 resistencias, 13 capacitores, dos diodos, tres transistores y
dos amplificadores operacionales. Sin embargo, cada modelo implementado requiere de resis-
tencias, capacitancias, fuentes dependientes, o incluso de las implementaciones propuestas
para otros componentes, como en el caso del opamp, aumentando la complejidad final de la
emulacién.

Para el diodo y el transistor se optd por utilizar los modelos de tercer nivel, los cuales
consideran resistencias en sus terminales y capacitancias parasitas con valores fijos. En el
caso del amplificador operacional, se seleccioné el modelo de tercer nivel, el cual considera,
entre otras caracteristicas, los efectos no lineales de saturaciéon en sus voltajes de salida y el
slew-rate. Para las resistencias y capacitores se asignaron valores nominales, y se consideran
como componentes ideales.
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Modelo RMSE
Prototipo 0.0299
SPICE 0.0834

Cuadro 21: Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion y
LTspice comparado con la medicion fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz

Modelo RMSE
Prototipo 0.0294
SPICE 0.0504

Cuadro 22: Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementaciéon y
LTspice comparado con la medicién fisica para una entrada seno de 200mVpp a 10kHz

Se compara la emulacién en Simulink contra el resultado de la simulacién en LTspice y la
medicién real empleando senales de entrada en el rango de voltajes comunes para guitarras
eléctricas con microfonos de una bobina (single coil) de 100mVp. Primero, se evaltia una
entrada seno de 200mVpp a 1kHz, luego una onda seno a 10kHz y, por dltimo, una onda
cuadrada de 200mVpp a 1kHz para analizar la respuesta en frecuencias. De la misma forma
que se realizé para cada componente en los capitulos previos, se analiza el comportamiento
en el tiempo para cada senal y el espectro de frecuencias para la ultima, ademés, se calculan
los errores cuadraticos medios en cada caso.

13.1.1. Comparacién entre implementaciéon, SPICE y circuito real

Las salidas obtenidas para el primer caso se muestran en la Figura El célculo de
error (Cuadro muestra una diferencia promedio de aproximadamente 30mV para la
implementacion propuesta y de 83mV para la simulaciéon ejecutada en SPICE, por lo que se
obtiene una representacién bastante cercana al comportamiento del circuito real.

Al aumentar la frecuencia de la senal seno hasta 10kHz (Fig. se obtienen resultados
consistentes en el calculo del error para el prototipo, mientras que en el caso de SPICE, se
disminuy6 su error a tan sélo 50mV.

Se reutilizé la entrada anterior de 1kHz pero en este caso, se desplazo el control del
potenciémetro hasta el otro extremo. El comportamiento de la salida se mantiene asemeja al
obtenido con los resultados de la primera medicion (Fig. . El error disminuye ligeramente
para la implementacion y de forma considerable para la simulacion (Cuadro .

Por dltimo, se analiza la respuesta en frecuencias colocando una senal cuadrada en la

Modelo RMSE
Prototipo 0.0106
SPICE 0.0135

Cuadro 23: Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion y
LTspice comparado con la medicién fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz con control
de tono desplazado
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Figura 79: Diagrama en Simulink del efecto BOSS DS-1
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Figura 80: Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulaciéon en LTspice y
medicion fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz
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Figura 81: Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulacién en LTspice y
medicién fisica para una entrada seno de 200mVpp a 10kHz
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Figura 82: Salida del circuito del BOSS DS-1 para la implementacion, simulaciéon en LTspice y
medicién fisica para una entrada seno de 200mVpp a 1kHz con control de tono desplazado

Modelo RMSE
Prototipo 0.8641
SPICE 0.8457

Cuadro 24: Error cuadratico medio en frecuencia de salida del circuito del BOSS DS-1 para la
implementacion y LTspice comparado con la medicién fisica para una entrada cuadrada de
200mVpp a 1kHz

entrada de 200mVpp a 1kHz. En esta medicién que toma en consideracion el comportamiento
de la emulacion en un mayor ntimero de frecuencias, se puede observar que las simplificaciones
realizadas sobre los modelos comienzan a divergir ligeramente de los datos mostrados por
LTspice, ya que muestra un error un poco mayor (Cuadro . A pesar de ello, se obtienen
resultados casi idénticos entre la implementacion y el simulador, cuyas salidas se asemejan
al comportamiento del circuito analégico en un amplio rango de frecuencias, con un error
medio de tan sblo 0.8dB.
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cAPiTULO 14

Desarrollo de la emulacién en tiempo real

La presente tesis concluye con la implementaciéon de una digital utilizando
los modelos estudiados para su ejecucién en tiempo real. En el primer capitulo de trabajo
se realizo un anélisis inicial del efecto de distorsion BOSS DS-1 utilizando teoria basica de
circuitos con componentes idealizados con el objetivo de tener un primer acercamiento sobre
la evolucién de la senal. Luego, se demostré que el emplear los modelos no lineales para
uniones PN ofrecen una mejor aproximacién del comportamiento real. En los tres capitulos
posteriores, se muestran diversas implementaciones para el diodo, transistor y amplificador
operacional. Se evalu6 su desempeno en circuitos aislados y en aplicaciones especificas de
audio para determinar modelo que obtuviese la salida mas cercana a la medida en el pedal
ademas de compararlo con el simulador LTspice.

En este capitulo se evalta la factibilidad de implementar los componentes seleccionados
en el circuito completo para su emulaciéon en tiempo real en el entorno de Simulink de
MATLAB. La carga computacional asociada al trabajar a este nivel de software, junto con
la frecuencia de muestreo seleccionada y la complejidad del diagrama eléctrico, requieren de
un ajuste en los parametros del método numeérico y en la selecciéon de modelos para que la
implementacién en tiempo real sea viable siguiendo esta metodologia.

14.1. Configuraciéon del entorno y equipo

14.1.1. Equipo e interfaz de audio

En simulaciones fuera de linea, el hardware empleado simplemente determina el tiempo
que tomara la ejecucién. Para aplicaciones en tiempo real, los recursos computacionales
definen un limite en la complejidad de la implementacion, ya que, si no se cumplen los
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Figura 84: Diagrama de interconexion entre Simscape y Audio System Toolbox en Simulink

requerimientos de procesamiento necesarios, la emulacién no funcionara correctamente. Por
ello, es importante definir el equipo que se utilizo en las siguientes pruebas.

El prototipo se ejecuté en una computadora portatil Acer Nitro AN515-53 con un pro-
cesador Intel(R) Core(TM) i5-8300H @ 2.30GHz, 8.00 GB de RAM 2667 MHz y una tarjeta
NVIDIA GeForce GTX 1050 Ti de 4.00 GB. Se utiliz6 la grabadora de mano Zoom H1 con-
figurada como interfaz de audio de 16 bits de resolucién a 44.1kHz. Los drivers se pueden
descargar de la pagina de Zoom.

14.1.2. Lectura y escritura de audio

El primer paso consistié en configurar los bloques de lectura y escritura de audio del
Audio System Toolbox para que pudiesen ser acoplados con la libreria de Simscape. La
documentaciéon estudiada en el marco tedrico indica que estos elementos trabajan a una
frecuencia y tamano de bufer especificados. Se seleccioné 44,100Hz, ya que es un valor
que comin en audio digital y ademas, segin el teorema de Nyquist, permite representar la
frecuencia maxima audible de 22,050Hz de forma adecuada. El bifer se busca que tenga el
valor mas bajo posible para que la latencia entre la senal de entrada y salida sea menor,
dependiendo de la aplicaciéon esto puede variar, para el prototipo propuesto se determind
que se pudo reducir el tamano hasta 256 sin producir pérdidas de muestras.

14.1.3. Interconexién Simscape - Audio System Toolbox

El bloque Audio Device Reader entrega los datos muestreados por la interfaz de audio
en bloques de tamanio definido por el bifer, sin embargo, la fuente controlada de voltaje de
Simscape acepta en su entrada tnicamente datos constantes para cada instancia de tiempo.
La solucién planteada fue agregar un bloque de Unbuffer en la entrada para que los datos se
pudieran leer como constantes en el Controlled Voltage Source. Para la salida ocurre el caso
inverso, el Audio Device Writer requiere una entrada con tamano de bufer especificado, sin
embargo, el Voltage Sensor muestra valores constantes en su salida. Utilizando un bloque
de Buffer configurado con el mismo tamano que el del bloque de lectura de audio, permite
reproducir la sefial de forma correcta. El diagrama utilizado se muestra en la Figura [84] el
bloque ubicado entre la fuente generadora y el sensor de voltaje representa el circuito de
Simscape.
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14.1.4. Configuracién del solucionador

Simscape ofrece un solucionador local optimizado para eficiencia computacional y exac-
titud en la solucion, por lo que se activo la opcién para su utilizaciéon en el bloque de
configuracion. Ademas, ofrece el ajuste de parametros de tolerancia y la opcion de definir
un numero fijo de iteraciones permitidas durante la ejecuciéon, lo cual brinda un mejor ren-
dimiento a cambio de una aproximacién inferior de la solucién. El configurador global de
Simulink se debe configurar a la misma frecuencia de muestreo que el solucionador local,
ademaés se debe especificar la opcién de tipo costo fijo discreto (Fixed-step, discrete).

14.1.5. Optimizaciéon de la ejecucion

Simulink permite la configuracién y ajuste de una gran cantidad de parametros que
influyen en el rendimiento de la simulacion. La herramienta Performance Advisor ejecuta
una corrida base del diagrama y automaticamente selecciona los parametros 6ptimos para
mejorar el rendimiento de la ejecucion.

14.2. Emulaciéon BOSS DS-1

14.2.1. Diagrama de emulacion e interfaz de usuario

Los pedales ofrecen la flexibilidad de realizar cambios directos sobre los valores
de distorsion, tono y volumen. A nivel de software, dependiendo del método de implemen-
tacion de la emulaciéon, esta opciéon puede ser accesible o no. La metodologia realizada en
el proyecto permite la adicién de controladores en tiempo real sobre cualquier variable del
sistema. Agregando elementos Knobs, de la librerfa de Dashboard de Simulink y asociando-
los a variables constantes dentro del circuito, se permite la modificaciéon de las resistencias
presentes en los potenciémetros. El resultado es un [procesador digital|de efectos més versatil
y amigable para el usuario, ya que la implementacién del circuito eléctrico se puede asociar
a un subsistema. Colocando puertos en los nodos de entrada y salida necesarios (Fig. ,
se dejan accesibles Gnicamente la entrada, salida de la senal y controles de distorsién, tono
y volumen del procesador (Fig. , de forma similar al pedal anal6gico real.

14.2.2. Implementaciéon de prototipo

Se evaltia la ejecucion del circuito completo utilizando los modelos que ofrecieron las
mejores aproximaciones en los capitulos anteriores. Primero, se colocan los diodos de tercer
nivel para el componente PN y PN 1. Luego, se introducen los transistores de tercer nivel
para los bloques BJT, BJT 1 y BJT 2. Por dltimo, se agregan los modelos de tercer nivel
del amplificador operacional en las ubicaciones OPAMP y OPAMP 1. Se configuraron los
pardmetros mencionados en las secciones anteriores y se ejecutd la simulacién utilizando
un fichero .wav de una grabacion de guitarra eléctrica limpia (sin procesamiento), el cual
funciona de forma idéntica al bloque que implementa la interfaz de audio.
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Figura 85: Diagrama en Simulink del efecto BOSS DS-1 configurado como subsistema

106



W)

olole

Figura 86: Diagrama en Simulink de la interfaz del BOSS DS-1

El prototipo no se pudo emular adecuadamente ya que algunos pasos de la simulaciéon
requieren de un mayor ntmero de iteraciones para obtener una aproximacién aceptable
de la solucién. Esto compromete la velocidad a la que se ejecuta el modelo en Simulink,
perjudicando su desempeno en tiempo real. Luego de varias pruebas, se determin6é que
la dnica forma de lograr una ejecuciéon en tiempo real con los modelos seleccionados fue
colocando un costo fijo de tan solo una iteraciéon. Debido al gran niimero de elementos en
el diagrama, ademas de la complejidad adicional incorporada por los modelos, realizar un
mayor nimero de iteraciones a la frecuencia especificada resulta en un desbordamiento de
los datos muestreados. Especialmente, cuando la no linealidad es muy abrupta, se requieren
de multiples iteraciones para evitar la divergencia del método. La amplitud de la fuente de
voltaje también se debe tomar en consideracién, ya que valores superiores a los utilizados
puede hacer que el método diverja. La configuraciéon empleada con una fuente de voltaje con
valores maximos de 20mVpp y un costo fijo de 1 permite ejecutar la emulacién correctamente
sin pérdida de muestras, sin embargo, considerar un ntimero tan bajo de iteraciones reduce
la exactitud de la salida comparado con los resultados obtenidos durante la simulacion fuera
de linea.

14.2.3. Prototipos optimizados

Los resultados anteriores comprueban que la utilizaciéon de los modelos que ofrecen las
mejores aproximaciones es viable para su ejecucién en tiempo real utilizando la metodolo-
gia propuesta en el hardware de pruebas. Sin embargo, la exactitud de la respuesta se ve
comprometida por la poca flexibilidad que ofrece este nivel de complejidad para realizar
més de una iteracion. Ademas, la carga computacional del prototipo es tan elevada que se
requiere que el procesador trabaje a su méxima capacidad sin interrupciones de software.
Con el objetivo de encontrar un equilibrio entre la exactitud y complejidad de los modelos,
se propone la implementaciéon de dos prototipos adicionales enfocados en rendimiento, pero
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manteniendo la utilizacion de los modelos estudiados.

El segundo prototipo disminuye el nivel de los modelos en topologias donde no se requiere
de un nivel de complejidad tan elevado para imitar adecuadamente el comportamiento a
cambio de mejorar el rendimiento. El transistor del bifer de entrada y salida se reemplaza
por el BJT de primer nivel, asi como el amplificador en configuracién de seguidor de voltaje
se cambi6 por el OPAMP de nivel 1. Debido a que estas etapas se utilizan para acople de
sefiales, la simplificacion en su modelo no implica cambios significativos en su salida. Por el
contrario, para las etapas que implican mayor dindmica en el sistema, se procur6 mantener
un nivel mas alto. El transistor de amplificacién se reduce al nivel dos, por lo que mantiene
las resistencias en las terminales y el efecto Early. El amplificador operacional ubicado en
la etapa de ganancia se sustituye por el modelo de segundo nivel, pero se retiran los diodos
limitadores de voltaje, lo cual no afecta en gran medida la salida ya que justo después se
ubican los diodos de distorsion, los cuales fueron reemplazados por los modelos de segundo
nivel con dnicamente resistencias en serie.

Por dltimo, se propone la implementacién de un prototipo con los modelos més basicos
estudiados con el objetivo de evaluar su comportamiento junto con los modelos mas com-
plejos, ya que, aunque se espera un error mayor en su respuesta, su costo computacional es
tan reducido que permite su ejecucién en equipos menos potentes. Este nivel se pudo emular
correctamente en un procesador de dos nicleos Intel(R) Core(TM) i7-6500U @ 2.50GHz.

14.2.4. Comparacién entre prototipos

Finalmente, se realiza la comparacién entre los prototipos propuestos con las especifi-
caciones de modelado mencionadas anteriormente, las cuales se resumen en el Cuadro 25
Se configura una senal de guitarra eléctrica en la entrada para evaluar el comportamiento
de cada implementacién en un entorno real de aplicacién de audio. Luego de procesador
los resultados, se extrajo un segmento de datos y genero la grafica de la Figura[87 A esta
escala se puede observar una respuesta similar para los diversos prototipos, al realizar un
acercamiento en el eje del tiempo (Fig. y graficar la magnitud del error respecto a la
referencia (Fig. se puede observar las diferencias entre los distintos niveles de implemen-
tacién. A pesar de que los prototipos se configuraron con un costo fijo de iteraciones, ofrecen
resultados cercanos a los de la referencia fuera de linea. El prototipo 1 obtuvo un error medio
ligeramente superior al de la simulacion con mayor nimero de iteraciones (Cuadro . El
prototipo 3 se centr6 en un mejor rendimiento, por lo cual obtiene la aproximacioén maés leja-
na a la referencia, con un RMSE de 0.0069. El segundo prototipo ofrece un equilibrio entre
complejidad y exactitud, obteniendo un error medio entre las demas implementaciones.

14.3. Conclusion sobre emulacion

Las emulaciones en tiempo real obtenidas ofrecen resultados bastante similares a los
de la simulacién fuera de linea a pesar de los ajustes realizados para que fuera posible su
implementaciéon. El comportamiento de los prototipos se asemeja a la emulacion del capitulo
anterior, la cual poseia una respuesta muy parecida a la medida en el circuito analogico y
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Componente Prototipo 1  Prototipo 2 Prototipo 3

BJT

BJT 1
OPAMP
OPAMP 1
PN

PN 1
BJT 2

1

LW W W wWwwww
NN =N

1

—_ o = R e

Cuadro 25: Modelos implementados de cada componente en prototipos

Referencia
0.37 —&— Prototipo 1
—&— Prototipo 2
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Figura 87: Salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres prototipos evaluados con una senal de
audio de guitarra en la entrada

Modelo RMSE
Prototipo 1  0.0031
Prototipo 2 0.0051
Prototipo 3  0.0069

Cuadro 26: Error cuadratico medio en salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres prototipos
evaluados con una senal de audio de guitarra en la entrada
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Figura 88: Acercamiento en salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres prototipos evaluados
con una senal de audio de guitarra en la entrada
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Figura 89: Errores respecto a medicion real en salida del circuito del BOSS DS-1 para los tres
prototipos evaluados con una senal de audio de guitarra en la entrada
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la del simulador basado en tecnologia SPICE.

La investigacion realizada durante los primeros capitulos permitié definir los modelos
para el diodo, transistor y el amplificador operacional a estudiar. La implementaciéon en
Simscape demostré la superioridad en la exactitud de los modelos de semiconductores que
adicionan resistencias y capacitancias parésitas. También se obtuvo un macro modelo del
opamp que simula de forma adecuada el ancho de banda, saturaciéon y limitacién en la tasa
de cambio del voltaje. Estos resultados definen el nivel de complejidad necesario para obtener
la mejor aproximacién al comportamiento real de los componentes en aplicaciones comunes
de audio sin necesariamente considerar todos los parametros de las librerias de SPICE,
optimizando su ejecuciéon. La metodologia que se llevd a cabo para generar la emulaciéon
digital en tiempo real del primer prototipo se vio limitada por los recursos computacionales
y la complejidad del sistema. A pesar de ello, las implementaciones de los prototipos dos y
tres, obtuvieron resultados suficientemente cercanos a los producidos por el pedal de efectos
real.
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cAPITULO 15

Conclusiones

. El nivel del diodo que considera el modelo de Shockley, resistencia en serie y capaci-
tancia fija en paralelo ofrece la mejor aproximacién para aplicaciones de limitadores
de voltaje empleados en efectos de audio para producir distorsiéon.

. El transistor modelado por Ebers-Moll considerando el Efecto Early, con capacitancias
en paralelo y resistencias en sus terminales ofrece el mejor acercamiento al comporta-
miento real para la topologia de amplificaciéon presente en el BOSS DS-1.

. El modelo del amplificador operacional que incorpora limitadores de voltaje en su
salida y limitacion en la tasa de cambio del voltaje ofrece la repuesta més cercana a
la medicién real en la etapa de amplificador de ganancia del pedal estudiado.

. Las metodologias utilizadas permiten caracterizan las implementaciones diodos, BJT
y amplificadores operacionales estudiadas a partir de su hoja de datos, posibilitando la
emulacion de una gran cantidad de modelos sin contar con el componente fisicamente.

. El modelado digital permite la variacién de cualquier pardmetro utilizado, ampliando
las posibilidades para la emulacién de efectos de sonido los cuales no se encuentren
limitados por sus capacidades fisicas.

. Los sistemas dinamicos no lineales propuestos para cada componente ofrecen resultados
similares a los obtenidos por el simulador LTspice para los casos planteados.

. El desarrollo de emulaciones a partir del modelado fisico aceleran el proceso de diseno
ya que permite interactuar directamente con el circuito y el sonido producido de forma
instantanea.

. La implementacién de la emulaciéon en tiempo real con la metodologia realizada se ve
comprometida por la complejidad del sistema, reduciendo ligeramente la exactitud de
su respuesta comparada con la simulacion fuera de linea. Sin embargo, ofrece resultados
similares.
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9. Se logr6 desarrollar una emulacion digital de alta fidelidad cuyo comportamiento se
asemeja al del equipo analogico original, lo cual se refleja cuantitativamente en el error
cuadrético medio obtenido.
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CAPITULO 10

Recomendaciones

1. Realizar la ejecuciéon en el entorno de Simulink utilizando la librerfa de Simscape
permitié alcanzar los objetivos propuestos, pero no de la forma mas eficiente, ademés
que se limita a su utilizaciéon exclusiva en equipos de computo. Se recomienda evaluar la
implementacion de los modelos propuestos en codigo de forma directa para mejorar el
rendimiento de la emulacién y, de esta manera, permitir la exportacion a instrumentos
de tecnologia virtual (VST) o un procesador digital de senales (DSP).

2. En este caso, se analizaron topologias comunes encontradas en pedales distorsiéon debi-
do al interés en estudiar el comportamiento dindmico y no lineal de los componentes.
Se recomienda evaluar el desempeno de los modelos seleccionados para otro tipo de
efectos y determinar su similitud con el circuito real.

3. La emulacion digital, a diferencia de la analégica, permite la variacion de cualquier
parametro involucrado en el sistema. Por lo que se recomienda experimentar con va-
riables nuevas para generar sonidos distintos a los que comtinmente son producidos
por efectos de audio analdgicos.
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cAPITULO 18

Anexos

18.1. Esquematico BOSS DS-1
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Figura 90: Pagina 1 de esqueméatico BOSS DS-1
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Figura 92: Pagina 3 de esqueméatico BOSS DS-1
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Figura 93: Pagina 4 de esquemético BOSS DS-1
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Figura 95: Pagina 6 de esquemético BOSS DS-1

18.2. (Cobdigos de componentes semiconductores creados

© 0 N s W N

I e e e e e e
© W N s W N = O

component pn_shockley < foundation.electrical.branch

parameters
Is = {0.9e—0007, 'A'};
N = 2.39;
vVt = {26e—03, 'V'};
Gmin = {10e—12, '"1/0Ohm'};
end
equations
if v>—5+Vt
i == Isx*(exp(v/ (NxVt))—1)+v+Gmin;
else
i == —Is+vxGmin;
end
end
end
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1 component pn_capacitor < foundation.electrical.branch
2

3

4

5 parameters

6 cj0 = {8.7181e—0013, 'E'"};
7 v0 = {0.5100, 'V'};

8 t = { 4.6080e—9, 's' };
9 m = 0.0210;

10 Is = {0.9e—0007, 'A'};

11 N = 2.39;

12 vt = { 26e—03, 'V'};

13 end

14

15 variables

16 vec = {value = { 0, 'V' }, priority = priority.high};
17 end

18

19 equations

20 if v>0

21 c == (t*xIsxexp(v/(N*Vt)))/ (NxVt);
22 else

23 c == (cj0)/(1—=v/v0) . m;
24 end

25 == vc;

26 i == cx*vc.der;

27 end

28

29 outputs

30 c = {8.7181e—0013, 'EF' };
31 end

32

33 end

1 component icc < foundation.electrical.branch
2

3

4 parameters

5 Is = {2.24183e—14, 'A'};

6 N = 0.99649¢;

7 vVt = { 26e—03, 'V'};

8 Gmin = { 10e—12, '1/Ohm'};
9 Bf = {228.4, '1'};

10 end

11

12 equations

13 Icc == Is* (exp(v/ (NxVt))—1)+v*Gmin;
14 i == Icc/Bf;

15 end

16

17 outputs

18 Icc = {0,"'A"};

19 end

20

21 end
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1 component iec < foundation.electrical.branch
2

3

4 parameters

5 Is = {10e—16, 'A'};

6 N = 1;

7 vVt = { 26e—03, 'V'};

8 Gmin = { 10e—12, '1/0Ohm'"};
9 Br = {1, '1'};

10 end

11

12 equations

13 Vbc == v;

14 Tec == Isx* (exp(v/ (NxVt))—1)+v*Gmin;
15 i == Iec/Br;

16 end

17

18 outputs

19 Iec = {0, "'A"};

20 Vbc = {0, 'V'};

21 end

22

23 end

1 component ict

2

3

4 parameters

5 Vaf = {161.939, 'V'};

6 end

7

8 inputs

9 iec = { 0, "A" };

10 icc = {0, 'A'

11 vbc = {0, 'V'};

12 end

13

14 nodes

15 head = foundation.electrical.electrical;
16 tail = foundation.electrical.electrical;
17 end

18

19 variables (Access=private)

20 i={0, "A" };

21 v=4{20, '"V' };

22 end

23

24 Dbranches

25 i : tail.i —> head.i;

26 end

27

28 equations

29 v == tail.v — head.v;

30 i == (icc — iec)*(1/ (1l+vbc/Vaf));
31 end

32

33 end
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component cbc < foundation.electrical.branch

parameters
cjc = {6.16E-12, 'F'};
vijc = {0.395, 'V'};
mjc = 0.251;
tr = {518.15E-12, 's' };
Is = {2.24183E—14, 'A'};
vt = { 26e—03, 'V'};
FC = 0.5;
F2 = 0.420;
F3 = 0.375;

end

variables

vc = {value = { 0, 'V' }, priority = priority.high};
c = {6.16E—12, 'F'};
end

equations
if v >FCxvjc

c == (tr*xIs*exp(v/(Vt)))/(Vt) + cjcx (F3+(mjc*v)/vic)/F2
else
c == (tr*xIs*exp(v/(Vt)))/(Vt)+(cjc)/(l—v/vic) . mjc;
end
== vc;
i == cx*vc.der;
end
end
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= priority.high};

cjex (F3+ (mjexv) /vie)

.Mmije;

component cbe < foundation.electrical.branch
parameters
cje = {1.87E-11, 'F'};
vije = {0.732, 'V'};
mje = 0.33;
tf = {10.000E-9, 's' };
Is = {2.24183E—14, 'A'};
vt = { 26e—03, 'V'};
FC = 0.5;
F2 = 0.4;
F3 = 0.335;
end
variables
ve = {value = { 0, 'V' }, priority
c = {1.87E—11, 'F'};
end
equations
if v>FCxvije
c == (tf*xIs*exp(v/(Vt)))/(Vt) +
else
c == (tfxIs*exp(v/(Vt)))/ (Vt)+(cje)/(1-v/vie)
end
== vc;
i == cx*vc.der;
end
end

./F2
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capiTuLo 19

Glosario

amplificador operacional circuito integrado que funciona como amplificador diferencial
de alta ganancia con alta impedancia de entrada y baja impedancia de salida .

[26} 27
analoégico sistema que presenta informacion en tiempo continuo .

diodo dispositivo electronico de estado solido compuesto por un jmaterial tipo n y p| .

[0 I3}, 14 17

emulacién implementacion digital de efectos de audio analbgico .

espectro de frecuencias distribucién de potencia en un rango de frecuencias especificado

(1] 67

material tipo n y p materiales extrinsecos utilizados en la fabricacién de semiconductores

(2. 129

modelos no lineales modelos que no cumplen con el principio de superposicion y/u ho-

mogeneidad .
PCB placa de circuito impreso .

procesador digital algoritmos de software que calculan una secuencia de ntimeros de salida
a partir de una secuencia de niimeros en la entrada [1].

sistema dinamico sistemas que evolucionan en el tiempo .

SPICE programa de simulacién con énfasis en circuitos integrados . ,

topologia propiedades que surgen de la estructura de un circuito eléctrico |16].

transistor semiconductor compuesto por tres capas que consiste en dos capas de material

tipo n y un tipo p o viceversa . ,
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