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Resumo
Ainda que estudos de controladores digitais para conversores chaveados DC-DC (Switched
Mode Power Supplies – SMPS) foram desenvolvidos nos últimos quinze anos, os controla-
dores analógicos são amplamente adotados pela indústria, especialmente para aplicações
portáteis (baseadas em baterias, como celulares, notebooks, tablets etc), devido aos custos
e desvantagens dos controladores digitais tradicionais (alta frequência de amostragem de
clock e consumo de potência).

Entretanto, à medida que dispositivos eletrônicos portáteis requerem menor espaço de
placa de circuito impresso (Printed Circuit Board – PCB), então o uso de componentes
passivos discretos para concepção de compensadores PID analógicos começa a se tornar
indesejável e, da mesma forma, o uso de componentes passivos em circuitos integrados
devido ao considerável custo e área de silício.

Para a solução do problema exposto, este trabalho propõe o desenvolvimento de um
modulador de pulsos de modo misto (Mixed-Signal Pulse Width Modulator – MSPWM ) a
partir de células analógicas padrões em seu estado da arte, apresentando baixo consumo,
alta precisão, alta linearidade, independência da temperatura de operação e, combinado
ao uso de um compensador PID digital, torna-se desnecessário o uso de componentes
passivos discretos, tornando-se uma potencial nova estratégia para aplicações portáteis.

Palavras-chaves: Modulador de pulsos de modo misto, MSPWM, controle digital de
conversor DC-DC.



Abstract
State-of-the-art analog controllers for Switched Mode Power Supplies (SMPS) are widely
adopted by the industry, mainly for portable applications (battery-based, such as cell-
phones, notebooks, tablets etc), due the perceived cost and performance disadvantages
of traditional digital controllers (high oversampling clock frequency and power consump-
tion). However, being that portable devices require smaller PCB area, then the use of
discrete passive devices in analog PID controllers is becoming unfeasible, as well the use
of integrated passive devices due to high cost and large silicon area. To solve this problem,
this work proposes a mixed-signal pulse width modulador (MSPWM) using state-of-art
analog cells, presenting low-power consumption, high-precision, high-linearity, tempera-
ture independence and, combined with a digital PID compensation, it exempts the use of
discrete devices and is a potential new solution for portable applications.

Keywords: Mixed-signal pulse width modulator, MSPWM, DC-DC converter digital
control.
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1 Introdução

1.1 Considerações Gerais
Na área de Eletrônica de Potência, os circuitos utilizados no Gerenciamento de

Potência (Power Management - PM ) vêm sido discutidos e aplicados aos equipamentos
eletrônicos, especialmente nos últimos quinze anos. As Unidades de Gerenciamento de
Potência (Power Management Units – PMUs) desempenham papel fundamental nos atu-
ais sistemas eletrônicos, especialmente para sistemas portáteis e embarcados que recebem
alimentação à base de baterias. Em geral, os PMUs apresentam as características de oti-
mizar o consumo médio de potência de sistemas eletrônicos, bem como prolongar o tempo
de vida de baterias e reduzir os requerimentos de resfriamento de circuitos de potência.

Os conversores chaveados DC-DC são muito populares na concepção de PMUs,
devido às excelentes taxas de eficiência (geralmente entre 90% e 95%) para potências na
faixa de miliwatts a megawatts, e correntes na faixa de miliampères a kiloampères. Para
cada faixa de operação da corrente de saída de um conversor chaveado, seu respectivo sinal
de controle pode operar com três tipos de modulações: em largura de pulso (Pulse Width
Modulation – PWM ), em frequência (Pulse Frequency Modulation - PFM ) ou em largura
de pulso e frequência (controle com histerese), com o objetivo de sempre trabalhar em zona
ótima de eficiência energética. As principais aplicações dos conversores chaveados DC-DC
são como reguladores de tensão ou corrente para cargas críticas, implantados em malha
fechada, com realimentação da tensão de saída VOUT (modo tensão) ou realimentação da
tensão de saída VOUT e corrente de saída IOUT (modo corrente). Ainda, com relação à
tensão de alimentação VIN , os conversores mais populares são o buck (VOUT < VIN), boost
(VOUT > VIN) e buck-boost (VOUT maior ou menor que VIN dependendo da parametrização
do sinal de controle).

Na indústria de semicondutores, com o crescimento contínuo da capacidade de por-
tas lógicas por unidade de área de matrizes programáveis de campo (Field Programmable
Gate Array – FPGA) e células padrões em circuitos integrados de aplicação específica
(Application Specific Integrated Circuit – ASIC ), tipicamente implantada em processos
CMOS, o controle digital de conversores chaveados DC-DC tem sido estudado e mostra-
se uma área desafiadora. A estratégia clássica, implantada nos ASICs para PMUs, é o
controle analógico que se encontra no estado da arte e apresenta diversas vantagens em
relação aos circuitos de controle digital: área reduzida e ótima de silício, baixo consumo
quiescente, alta precisão, alta linearidade e independência da temperatura de operação.
Por outro lado, o controle digital se apresenta com duas características muito atraentes:
alto reuso de projetos, uma vez que são executados com linguagens de descrição de hard-
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ware (Hardware Description Languages – HDLs) e, desta forma, se reduzindo tempo e
custos de engenharia, e implantação de compensadores de frequência através de memórias
em tabelas look-up, o que elimina a necessidade de componentes passivos externos usados
no controle analógico.

1.2 Justificativas
Um controle completo de um conversor chaveado DC-DC em modo tensão exige

que existam realimentações da tensão de saída VOUT para o controle (feedback) e da
tensão de alimentação VIN para o controle (feedforward). Um dos desafios de inovação
em controle digital de conversores DC-DC é evitar o uso de dois conversores A/D para
realizar ambos os controles, visto que consomem área significativa e consumo de potência
em circuitos integrados. O circuito apresentado por Oliva [1], embora seja baseado em
modelagem usando a técnica de variáveis de estado (muito precisa), foi implantado em
DSP, com um número significativo de parâmetros e, portanto, se mostra como um circuito
complexo e de consumo de área e potência, para fabricação em circuito integrado. Patela
[2] desenvolve um controlador com células de baixo consumo quiescente, mas com o uso
de conversor A/D de alto custo de calibragem. Um ponto comum nos trabalhos de [1, 2] é
a ausência do controle feedforward, inviabilizando o uso destas estratégias em aplicações
comerciais.

Outro ponto crítico nos controladores digitais é o desempenho do modulador di-
gital de pulsos (Digital Pulse Width Modulator - DPWM ): a estratégia mais tradicional,
baseada em contadores e comparadores digitais simples, consome potência significativa
para frequências de chaveamento do conversor fs acima de 1 MHz, apesar de apresentar
linearidade e precisão satisfatórias. As estratégias mais estudadas na literatura são base-
adas em DPWMs com uso de células em linha de atraso, onde não usam clocks de alta
frequência, porém apresentam alta susceptibilidade às variações de processo de fabricação
de circuitos integrados e dependência com a temperatura de operação, como se observa
nas obras [3, 4, 5].

1.3 Objetivos
O que se busca neste trabalho é comprovar a tese que a topologia de um modulador

de pulsos de modo misto (MSPWM) atende à crescente demanda de PMUs, especialmente
em conversores chaveados DC-DC, de modo a ter desempenho semelhante aos encontrados
nos controladores analógicos (estado da arte) e, ao mesmo tempo, ter como variável de
entrada uma palavra digital proveniente de um compensador de frequência PID digital e,
portanto, não utilizando componentes passivos discretos, economizando espaço e custos
de placas de circuito impresso, requisito fundamental para aplicações portáteis.
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Para isto, o modulador proposto é composto a partir de células analógicas pa-
drões, encontradas de forma comum nos kits de desenvolvimento de processo de fabricação
CMOS de circuitos integrados e, desta forma, facilitando o reuso de projetos de engenharia.
Na topologia de modo misto, o controle de feedforward é implantado através da realimen-
tação da tensão de entrada VIN que modula a amplitude da tensão de um gerador de
rampa, e o controle de feedback é através da entrada de uma palavra digital proveniente
de um compensador de frequência PID digital em um conversor D/A de alto desempe-
nho e, portanto, todos os controles previstos no modo tensão de um conversor chaveado
DC-DC. Finalmente, todas as células analógicas padrões devem apresentar parâmetros
elétricos como consumo de potência, linearidade, independência à estrutura de layout,
capacidade de calibragem e independência à temperatura de operação com desempenho
superior aos apresentados nos DPWMs.

1.4 Estrutura do Trabalho
O trabalho está organizado em cinco capítulos, sendo um de introdução, um de

conclusão e os demais de desenvolvimento.

O Capítulo 2 apresenta as topologias de moduladores de pulso digitais (DPWMs)
mais relevantes publicadas até a data presente. O controle digital de conversores chave-
ados DC-DC é introduzido e uma análise de parâmetros de desempenho dos DPWMs,
como o consumo de potência, linearidade, dependência com layout, capacidade de cali-
bragem e dependência com a temperatura de operação, é realizada como base para o
desenvolvimento da nova topologia.

O Capítulo 3 apresenta o desenvolvimento detalhado do modulador de pulso de
modo misto (MSPWM), levando em consideração todos os parâmetros de projeto baseado
em um processo CMOS 0,18 µm padrão e as considerações de desempenho discutidas no
capítulo anterior.

O Capítulo 4 faz uma análise dos efeito da discretização de sinais no controle
digital em malha fechada de um conversor buck em modo tensão, e o circuito apresentado
pela tese é validado através de simulações elétricas baseado em uma aplicação típica do
conversor.

O Capítulo 5 apresenta as conclusões deste trabalho e sugestões de circuitos para
aplicações comerciais, onde o controlador proposto torna-se economicamente viável para
indústria de semicondutores e, desta forma, abrindo oportunidades para trabalhos futu-
ros.
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2 Moduladores de Pulso Digitais - DPWMs

2.1 Introdução
Ainda que discutido com frequência, nos últimos quinze anos, o projeto de modula-

dores digitais de pulsos (DPWMs) aplicados ao controle digital de conversores chaveados
DC-DC, muitas questões podem ser encontradas que, na prática, fazem que a indústria
de semicondutores não adote os DPWMs em produtos para a produção em larga escala.
Alguns parâmetros de projeto importantes serão discutidos nas próximas seções.

2.2 Dissipação de Potência
A forma mais simples e econômica para se implantar um DPWM em tecnologia

de circuitos integrados é o projeto de um circuito digital equivalente a um modulador
de pulsos analógico clássico (DPWM tradicional), conforme se observa na Figura 2.1.
Um contador de n-bit é utilizado de forma equivalente à geração de uma forma de onda
dente-de-serra (contagem linear), seguido por um comparador digital (análogo ao com-
parador de tensão) que seleciona uma posição adequada, parametrizada por d[n], para se
faça a geração do ciclo ativo do sinal de controle de saída c(t). O clock de alta frequência
hf_clk = 2nfs, onde fs é a frequência de chaveamento do conversor DC-DC, faz esta
estratégia inviável para conversores que operem com fs > 1 MHz, uma vez que a potência
dissipada média é Pav = CLV

2
DDhf_clk [6], onde CL é a capacitância equivalente vista

pelo modulador digital.

Figura 2.1 – Diagrama de blocos de um DPWM tradicional (baseado em contagem).

2.3 Linearidade
Uma forma alternativa à implantação de um DPWM tradicional é o uso de células

em linha de atraso, conforme inicialmente proposto por [3], ou as versões mais atualizadas
propostas por [4, 5].
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A Figura 2.2(a) exibe um DPWM baseado em linha de atraso do tipo tapped. Este circuito
aproveita a vantagem da propagação linear de um dado pulso oriundo de um clock clk

através de células de atraso unitárias td conectadas em cascata, a fim de prover um ciclo
ativo quantificado como uma função de um número escolhido de células. O multiplexador
seleciona, através do código de entrada d[n], o sinal que reinicia o sinal de saída PWM,
logo realizando a função de selecionar uma das posições do quantificador da linha de
atraso [7]. Neste circuito de malha aberta, a frequência de chaveamento fs é imposta
por um oscilador externo mas, devidas às variações do processo de fabricação CMOS e
da temperatura de operação do circuito, 2ntd 6= Ts e há um descasamento significativo
entre d[n] e seu correspondente c(t) (descasamento de ciclo ativo). Para contornar este
problema, uma topologia de malha fechada é exibida na Figura 2.2(b) que, sendo esta
baseada em um oscilador em anel, impõe a condição 2ntd = Ts, mas a frequência do
sinal de saída c(t) varia com a temperatura de operação do circuito (descasamento de
temperatura). Para ambos os circuitos da Figura 2.2, o número de 2n células de atraso
e um multiplexador de 2n : 1 são impraticáveis para DPWMs em que n > 6 devido à
extensa área de sílicio e alto consumo de potência.

Figura 2.2 – Topologias baseadas em células em linha de atraso: (a) tapped em malha
aberta e (b) tapped em malha fechada formando um oscilador em anel.

Um DPWM alternativo [4] baseado em malha fechada e em anel segmentado é
exibido na Figura 2.3(a). Este circuito substitui um multiplexador extenso de 256 : 1 em
dois de 16 : 1 e dimensionando-se as células de linha de atraso em escala logarítimica.
A palavra de entrada de 8-bit d[n] é dividida em duas partes. Os 4 MSBs são entradas
para o MUX-B que definem a borda de subida do sinal de saída c(t) e fazem um ajuste
grosso do valor do ciclo ativo. Os 4 LSBs são entradas para o MUX-A que definem a
borda de descida de c(t) e fazem um ajuste fino do valor do ciclo ativo. Além do fato que
consome menos área que [3], esta topologia é baseada em célula de atraso com sorvedouro
de corrente, exibida na Figura 2.3(b) e tem capacidade de calibragem. O atraso desta
célula depende da capacitância equivalente vista pelo nó A e pela quantidade de corrente
Ib espelhada pelo circuito de polarização programável.
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Figura 2.3 – DPWM baseado em malha fechada e segmentado: (a) diagrama de bloco e
(b) célula de atraso baseada em sorvedouro de corrente.

A corrente pode ser escalonada pela programação digital do número de diferentes tran-
sistores PMOS conduzindo ao mesmo tempo. Este circuito melhora a linearidade (INL,
DNL) à temperatura ambiente, mas infelizmente tem dependência significativa a variação
de temperatura, uma vez que a capacitância equivalente vista pelo nó A é não-linear e
função da temperatura.

Adicionalmente, a área e o consumo de potência de DPWMs do tipo tapped podem
ser drasticamente reduzidas fazendo-se o uso de elementos de atraso idênticos e sintonizá-
veis, ao invés da replicação de td. O controle de tensão de cada segmento Vcntrl é ajustado
para que se atinja 2ntd = Ts através de uma simples malha fechada de atraso (Delay-
Locked Loop - DLL) e um circuito de reinicialização, conforme exibe a Figura 2.4(a) para
um DPWM de 8-bit [5]. Nesta topologia de calibragem automática, cada segmento é
idêntico e difere somente em sua Vcntrl individual. Cada elemento de atraso em Seg3 e
Seg1 é constituído usando-se quatro células de atraso de Seg2 e Seg0, respectivamente. A
frequência de oscilação pode ser ajustada variando simplesmente a tensão de referência
VDD do DPWM. Nesta arquitetura, a célula de atraso é baseada em um inversor lógico
do tipo dominó, exibido na Figura 2.4(b).
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Figura 2.4 – DPWM de 8-bit com calibragem automática: (a) diagrama de blocos e (b)
célula de atraso do tipo dominó ajustável.

O sinal Phi de pré-carregamento é usado para reinicializar todas as células de atraso
ao final de cada ciclo PWM através do pré-carregamento do nó X à tensão VDD. Uma vez
pré-carregada, a célula atua como de atraso com sorvedouro de corrente.

A capacitância do nó X descarrega corrente, logo o atraso de propagação é con-
trolado por Vcntrl. Conforme visto em [4], este circuito tem dependência significativa de
temperatura, uma vez que a capacitância vista pelo nó X é não-linear e tem dependência
com a temperatura de operação. Mais ainda, o transistor M1 é sorvedouro de corrente e
sua tensão de limiar (threshold voltage – Vth) também é uma função da temperatura de
operação, apresentando um desvio de seu valor absoluto para diferentes comprimentos de
canal L. A fonte mais óbvia de não-linearidade neste circuito é oriunda do descasamento
de atraso devido às variações de processo CMOS através de um segmento – este efeito
não pode ser cancelado pela DLL.
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2.4 Dependência de Layout
A resistência (Rp), capacitância (Cp) e indutância (Lp) parasitas são as principais

restrições de roteamento para o projeto de DPWMs. Isto é válido não somente para células
de atraso, como também para blocos sistemáticos. Como um exemplo, [5] notifica que os
multiplexadores ligados às saídas das células de atraso têm linearidade degradada, uma
vez que a capacitância de entrada equivalente destes são dependentes do código da palavra
digital de entrada e, de forma complementar, as tensões dos nós dinâmicos de cada célula
de atraso não são idênticas, devida à corrente de fuga através do transistor de entrada
(inversor lógico do tipo dominó).

Finalmente, os DPWMs possuem parâmetros de construção de layout que são
absolutos e em magnitudes distribuídas, os quais podem ser estimados somente com a
modelagem através de algorítimos de computadores, formando complexas linhas de trans-
missões que podem divergir das medidas fisicamente em um processo CMOS real.

2.5 Capacidade de Calibragem
No DPWM tradicional (Figura 2.1), a calibragem é necessária somente para o os-

cilador que fornece o clock de alta frequência hf_clk, mas infelizmente esta estratégia não
é adequada para aplicação portáteis de SMPS. No circuito da Figura 2.3(a), embora se
apresente a possibilidade da calibragem de cada célula de atraso, não se apresenta a viabi-
lidade técnica para que seja feita com precisão, uma vez que o nó dinâmico A, exibido na
Figura 2.3(b), possui variação da sua capacitância equivalente em excursão muito grande
de valores, uma vez que é não-linear e possui dependência com a temperatura de operação.
Ainda, considere-se que a capacidade de 4-bit é suficiente para a calibragem de cada célula
de atraso, então o número de espelhos de corrente necessários seriam de 16 · 32 = 512, o
que não apresenta viabilidade financeira para execução do projeto devido ao consumo de
área de silício requerido pelos espelhos e fusíveis correlatos. O circuito da Figura 2.4(a)
possui calibragem automática, então os parâmetros de desempenho dependem daqueles
discutidos no item anterior.
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3 Modulador de Pulsos de Modo Misto -
MSPWM

3.1 Introdução
Com o objetivo de resolver às questões práticas apresentadas no capítulo anterior

sobre os DPWMs, esta tese propõe o projeto de um modulador de pulsos de modo misto
(MSPWM), em tecnologia CMOS, que atenda aos requesitos técnicos exigidos ao controle
digital de conversores chaveados DC-DC, com o foco especial na elaboração de um circuito
com compensação da temperatura de operação e produção em larga escala em 3σ (99%
de peças aproveitadas em um lote de fabricação do circuito integrado), discutido a seguir.

3.2 Diagrama de Blocos - MSPWM
A Figura 3.1 apresenta um conversor chaveado DC-DC do tipo buck com controle

digital em malha fechada e implantado com o modulador proposto por esta tese. Observa-
se que o compensador PID digital substitui o tradicional compensador analógico, usual-
mente implantado com componentes passivos discretos, por um sistema baseado em um
conversor analógico-digital (A/D) e uma tabela implantada em memória integrada (do
tipo look-up) e, portanto, sem o uso de componentes passivos externos ao circuito inte-
grado. A variável de controle discreto d[n] é uma palavra de entrada do MSPWM através
de um conversor digital-analógico (D/A). Esta variável é convertida para uma tensão de
erro ve que é comparada à uma tensão portadora vr do tipo dente-de-serra (gerador de
rampa), onde resulta em uma relação linear entre a tensão de entrada e o ciclo ativo de
saída d. Qualquer distúrbio na tensão de saída VOUT é medida pelo conversor PID digital
(controle de feedback) e qualquer distúrbio na tensão de entrada VIN é medida pelo gerador
de rampa, onde a amplitude da portadora é proporcional à VIN (controle feedforward).
Ambos MSPWM e compensador PID digital são síncronos a um clock de frequência
2 MHz e ciclo ativo de 90% e, portanto, dispensa o uso de um clock de alta-frequência
usados nos controladores digitais tradicionais (menor consumo de energia).

Finalmente, o bloco de lógica de controle gera sinais discretos para (des)habilitar
os semicondutores de potência high-side (HS) e low-side (LS), do tipo MOSFET, com um
tempo morto entre a ativação individual de cada transistor, evitando o curto-ciruito entre
a tensão de entrada VIN e a referência do estágio de potência. Nas seções subsequentes
será discutido o projeto de cada bloco, com o objetivo de se construir um MSPWM de
baixo consumo, alta linearidade e com compensação em temperatura.
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Figura 3.1 – Conversor buck implantado em malha fechada, controle digital e MSPWM.

3.3 Conversor Digital-Analógico (D/A)
A Figura 3.2 exibe o conversor D/A de 8-bit projetado. Inicialmente, considera-se

a necessidade do uso de um conversor rápido, visto que a frequência de chaveamento fs
das atuais aplicações portáteis de SMPS é encontrada na faixa de 1 MHz a 10 MHz, então
se requer baixo tempo de propagação tp, alta taxa de variação (slew rate - SR) e baixo
glitch do sinal de saída ve. Logo, uma topologia baseada em modo corrente se mostra
mais adequada, e este trabalho se baseia na referência [8].

Adicionalmente, com o objetivo de uma resposta monotônica ótima, ou seja, baixos
índices de erro integral não-linear (INL) e erro diferencial não-linear (DNL), os bits menos
significativos (LSB) e mais significativos (MSB) são projetados em dois espelhos de cor-
rente distintos e polarizados individualmente pelas correntes IB1 e 16IB1 e, desta forma,
minimizando os erros provocados pelo descasamento aleatório dos transistores PMOS do
circuito. A referência [9] notifica que um desvio padrão de σ(IB1)/IB1 = 1% é requerido
para um aproveitamento de 99, 7% por lote de fabricação do circuito integrado, conside-
rando a topologia de modo corrente e a resolução de 8-bit. Na prática, isto é fácilmente
alcançado nos processos CMOS modernos e o pior caso medido nas simulações elétricas
deste trabalho é de apenas σ(IB1)/IB1 = 0, 2%.

Finalmente, os espelhos são dimensionados em uma distribuição binária com o
objetivo de se obter um consumo reduzido, área reduzida e baixa complexidade de layout
baseada na técnica de centróide comum [10].
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Figura 3.2 – Conversor D/A baseado em modo corrente.

Um espelho de corrente adicional, polarizado por IB2, controla uma tensão de offset,
calibrada para ve = 140 mV (quando b<7:0> = 0d), menor que a portadora vr e garan-
tido que o ciclo ativo d = 0 seja possível (para conversores DC-DC assíncronos). Todos
transistores operam na saturação em inversão forte, e as dimensões dos componentes estão
descritos na seção 3.9, a seguir.

3.4 Gerador de Rampa e Comparador de Tensão
A Figura 3.3 exibe o gerador de rampa projetado. A tensão de saída vr é expressa

pela Equação (3.1). Seu princípio de operação é simples: durante o tempo TON , quando a
chave analógica está desligada, uma fonte de corrente de precisão Ir, composta pelo am-
plificador operacional U1 e espelho de corrente cascode, injeta uma corrente no capacitor
Cr, logo carregando-o à uma tensão de pico vrp. Durante o tempo TOFF , a chave analógica
está ligada e Cr é descarregado à tensão do estágio de saída do amplificador operacional
U0, polarizado por uma referência de tensão fixa em Voffs = 200 mV. Esta tensão é maior
que a mínima tensão ve = 140 mV e garante a condição de ciclo ativo mínimo de d = 0
para conversores DC-DC assíncronos. Nota-se que na Equação (3.1), vr é modulada pela
tensão de entrada VIN (controle feedforward).

vrp = RA

RA +RB

VIN
RltcCr

Ton + Voffs (3.1)

Os amplificadores U0 e U1 são conectados às cargas (Cr e capacitâncias parasitas
do espelho de corrente cascode) que compõem pólos e zeros no domínio da frequência
e em pequenos sinais - as Tabelas 3.1 e 3.2 exibem os parâmetros de projeto dos am-
plificadores U0 e U1 respectivamente, e a Figura 3.4 exibe 135 simulações de ganho de
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Figura 3.3 – Gerador de rampa com controle feedforward.

malha de U1 conectado à sua carga, considerando variações de processo CMOS, tensão
de alimentação VDD e temperatura de operação T . O comparador de tensão da Figura 3.1
é um amplificador Miller e seus parâmetros de projeto estão exibidos na Tabela 3.3.

Tabela 3.1 – Parâmetros do amplificador Miller (3σ).

Parâmetro Símbolo Mín. Típ. Máx. Unid.
Tensão de entrada de modo comum VG 0,1 – 1,2 V

Ganho DC ADC 96 102 108 dB
Produto ganho-largura de banda GBW 13 14 15 MHz

Margem de fase MF 65 70 75 o

Margem de ganho MG 18 20 22 dB
Slew rate SR 7,0 8,5 10 V/µs

Tensão de offset VOS -6,7 0,8 6,7 mV

Tabela 3.2 – Parâmetros do amplificador folded-cascode (3σ).

Parâmetro Símbolo Mín. Típ. Máx. Unid.
Tensão de entrada de modo comum VG 0,2 – 1,2 V

Ganho DC ADC 89 93 96 dB
Produto ganho-largura de banda GBW 1,7 2,0 2,3 MHz

Margem de fase MF 70 80 90 o

Margem de ganho MG 50 52 54 dB
Slew rate SR 0,7 0,8 0,9 V/µs

Tensão de offset VOS -6,7 0,0 6,7 mV
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Tabela 3.3 – Parâmetros do comparador de tensão (3σ).

Parâmetro Símbolo Mín. Típ. Máx. Unid.
Tensão de entrada de modo comum VG 0,1 – 1,3 V

Ganho DC ADC 92 99 106 dB
Produto ganho-largura de banda GBW 150 225 300 MHz

Tempo de propagação tp 3,00 3,75 5,20 ns
Tensão de offset VOS -5,0 0,6 5,0 mV

Figura 3.4 – 135 análises de ganho de malha de U1.

3.5 Oscilador de Relaxação
A Figura 3.5 exibe o oscilador de relaxação projetado [11]. Seu princípio de ope-

ração é o seguinte: assuma que o latch SR está em estado reiniciado e a chave analógica
SW1 está desligada enquanto a chave analógica SW2 está ligada, mantendo o capacitor C2

descarregado. Neste estado, a fonte de corrente 0, 9IB4 carrega o capacitor C1 linearmente
até que a tensão VC1 atinja a tensão de comutação do inversor lógico VT , e então o latch
é iniciado, ligando SW1 e desligando SW2. Quando SW1 está ligada, C1 é descarregado
rapidamente e o carregamento linear de C2 se inicia através da fonte de corrente 0, 1IB4.

Assim que a tensão VC2 atinge VT , então o latch é reiniciado, desligando SW1 e
ligando SW2 e então o circuito volta ao seu estado inicial. Considerando que os espelhos de
corrente são cascodes, o circuito tem alta rejeição à ruído de fonte (Power Supply Rejection
Ratio – PSRR) e é facilmente calibrado por uma fonte de corrente com compensação de
temperatura IB4. Filtros passa-baixa RFCF são incluidos para manter constante VGS para
todos os transistores dos espelhos de correntes, e uma frequência de saída de alta precisão
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é expressa pela Equação (3.2), onde C1 = C2 = C. Nota-se que o sinal mdc_clk possui
um ciclo ativo de 90% a fim de sincronizar a frequência de chaveamento do estágio de
potência fs, e s_clk possui ciclo ativo de 10% para sincronizar o tempo de amostragem
do compensador PID digital.

fs = IB4

11, 11CVT
(3.2)

Figura 3.5 – Oscilador de relaxação projetado.

3.6 Lógica de Controle
A Figura 3.6 exibe a lógica de controle projetada. É uma topologia comum, descrita

por [12] e outras literaturas, onde um tempo morto tmorto é executado entre a ativação dos
transistores de potência MOSFETs, através dos sinais HS_GD e LS_GD, gerado por fil-
tros passa-baixas RFCF e circuito latch. Um controle avançado de tempo morto é descrito
por [13]. O sinal HSPMOS = 0 define uma ativação de transistor de potência do tipo
NMOS, e HSPMOS = 1 define uma ativação de transistor de potência do tipo PMOS,
para o sinal HS_GD. GD_E = 0 desabilita os sinais HS_GD e LS_GD, independente
do estado da entrada comparador de tensão cin, clock mdc_clk ou reinicialização de lógica
rstb; GD_E = 1 habilita os sinais de saída.
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Figura 3.6 – Lógica de controle para um conversor chaveado DC-DC.

3.7 Polarização, Calibragem e Compensação de Temperatura
A Figura 3.7 exibe um diagrama simplificado do conversor D/A com a aplicação

de seu respectivo circuito de polarização. A tensão de saída ve é reescrita como:

ve(T ) = RF (T )[AIB1(T ) + IB2] (3.3)

onde 0 ≤ A ≤ 31, 875 é proporcional à palavra de entrada b<7:0>, RF (T ) é um resistor
integrado cujo valor absoluto depende da temperatura T de operação do circuito e expresso
pela Equação (3.4), RF0 é a resistência à temperatura ambiente de T0 = 27oC, e αR é o
coeficiente de temperatura linear em k/oC (k é uma constante de processo).

RF (T ) = RF0[1 + αR(T − T0)] (3.4)

A corrente IB0 é dada pela Equação (3.5), onde VBG é a referência de tensão
independente da temperatura [14], VOS(T ) é a tensão de offset do amplificador operacional,
dependente da temperatura, e x é a razão entre o número de resistores casados entre a
saída do conversor D/A e o circuito de polarização.

IB0 = VBG ± VOS(T )
xRF (T ) (3.5)
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Figura 3.7 – Polarização de corrente dependente de αR para compensação de temperatura.

Como as correntes IB1 e IB2 são proporcionais à IB0, das Equações (3.3 - 3.5) e
Figura 3.7, é facil se provar que:

ve(T ) = VBG ± VOS(T )
x

1 + A+B

B
(3.6)

Da Equação (3.6), conclui-se que a tensão de saída do conversor D/A tem in-
dependência da temperatura de operação somente se a tensão de offset do amplifica-
dor operacional for desprezada (VOS(T ) � VBG) e a sua precisão depende da preci-
são da referência de tensão VBG. Um circuito de calibragem de resolução 6-bit para
VBG = 1, 205 V (±32 posições), com um passo de ΔVBG = 1, 25 mV, um pior caso de
VOS = ±20 mV e x = 10, 75 são suficientes para garantir que a condição
−0, 9LSB ≤ INL ≤ +0, 9LSB seja atendida.

A Figura 3.8 apresenta 45 simulações da tensão de saída ve do conversor D/A,
considerando variações de processo CMOS, tensão de alimentação VDD e temperatura de
operação T , polarizado por uma corrente dependente de αR, demonstrando sua indepen-
dência de temperatura de operação sistemática, considerando quatro códigos de entrada
b<7:0> e a excursão de temperatura para aplicações comerciais (0 ≤ T ≤ +85oC).
A Figura 3.9 mostra uma visão detalhada para b<7:0> = 192d - observa-se que, ainda
VOS(T ) desvia o ponto de operação de ve, este se mantém dentro da excursão permissível
de ±0,9LSB (±3, 15 mV para este projeto).

3.8 Implantação Física e Resultados de Simulações
O MSPWM de 8-bit desta tese foi projetado a partir de uma tecnologia CMOS 0,18

µm. Na seção 3.9 estão os parâmetros de processo e o dimensionamento das células. No
próximo capítulo contemplar-se-á uma aplicação do modulador em um conversor chaveado
DC-DC do tipo buck, onde serão expostos os critérios de projeto através de equações e
simulações elétricas e, desta forma, o trabalho proposto por esta tese é validado.
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Figura 3.8 – Variação da temperatura de operação - D/A (45 análises).

Figura 3.9 – Variação da temperatura de operação (detalhada) - D/A (45 análises).
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A Figura 3.10 exibe o layout do MSPWM que ocupa a área de 0,029 mm2. Ainda
que os circuitos de polarização de tensões e correntes não estejam exibidos, eles devem
ser projetados e considerados nas simulações de variações de processo, temperatura e
tensão de operação, bem como nas simulações Monte Carlo que prevêem o desempenho
do circuito para descasamentos aleatórios e lotes de fabricação do circuito integrado.
A área do circuito da Figura 3.10 é considerada para comparação de desempenho com
outras literaturas, a seguir.

O pulso de saída modulado d versus palavra digital de entrada b<7:0>, para o
MSPWM operando em regime permanente, está exibido na Figura 3.11. O INL e DNL
do modulador estão exibidos nas Figuras 3.12 e 3.13, respectivamente. Para estas últimas
três análises, são consideradas 100 simulações Monte Carlo e circuitos integrados sem
calibragem.

Figura 3.10 – Layout do modulador de pulsos de modo misto (MSPWM).

Nota-se que na Figura 3.11 o desvio padrão do pulso de saída d é muito pequeno
para cada palavra de entrada b<7:0>. Nas Figuras 3.12 e 3.13 que INL e DNL estão
dentro dos limites de ±0,9LSB e demonstram a alta precisão e linearidade do modulador
proposto, uma vez que as células podem ser submetidas à calibragem e obter desempenho
ainda superior.

Os resultados do MSPWM são comparados com DPWMs previamente discutidos
no capítulo anterior, expostos na Tabela 3.4. Nota-se que todos projetos são moduladores
de 8-bit de resolução, implantados em diferentes tecnologias CMOS; o projeto da tese, im-
plantado em tecnologia 0,18 µm, é mais barato por milímetro quadrado que o apresentado
em 0,13 µm por [5].
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Figura 3.11 – Pulso de saída do MSPWM proposto - 100 análises Monte Carlo.

Figura 3.12 – MSPWM INL (células não-calibradas) - 100 análises Monte Carlo.

Figura 3.13 – MSPWM DNL (células não-calibradas) - 100 análises Monte Carlo.
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Em [4] está claro que, se os circuitos de calibragem são considerados, uma área
economicamente inviável de silício é requerida, conforme discutido no capítulo anterior.
Ambos [4] e [5] não consideram a área da lógica de controle de semicondutores de potência.
A fim de uma comparação justa, o consumo de corrente é normalizado em 12 MHz para
todos projetos - no MSPWM, o consumo de potência estático é mais significativo que
[4, 5], onde o consumo de potência dinâmico é mais significativo.

O MSPWM exibe um baixo consumo de corrente, compatível com aplicações portá-
teis, e menor que [5] projetado em 0,13 µm e tensão de alimentação de 1, 2 V. Finalmente,
o MSPWM apresenta linearidade superior que [5] em caso típico, calibragem e, diferente
de [4, 5], apresenta um circuito com compensação em temperatura e viável para aplicação
industrial em larga escala, considerando 3σ.

Tabela 3.4 – Comparação MSPWM versus DPWMs.

Projeto MSPWM [4] [5] Unid.
CMOS 0,18 0,18 0,13 µm

Alimentação 1,8 1,8 1,2 V
Resolução 8 8 8 bit

Área 0,029 0,0084 0,0075 mm2

Consumo de corrente @ 12 MHz 96,25 54 190 µA
INL (caso típico) ±0,05 * ±0,24 LSB
DNL (caso típico) ±0,01 * ±0,18 LSB

Calibragem 12 512** N/D bit
Compensado em temperatura? Sim Não Não

*Dados não disponíveis;**Considerado 4-bit por célula - vide seção 2.5.

3.9 Parâmetros de Processo CMOS 0,18 µm e Dimensões dos Blo-
cos
Este item expõe os diagramas esquemáticos dos amplifcadores Miller e folded-

cascode do gerador de rampa e do comparador de tensão nas Figuras 3.14 a 3.16, respec-
tivamente. Na sequência, os parâmetros de processo da tecnologia CMOS 0,18 µm e as
dimensões dos componentes integrados relacionados às células deste projeto estão con-
forme Tabelas 3.5 a 3.9. Nota para todos diagramas esquemáticos: todos os transistores
PMOS e NMOS possuem os terminais de corpo (Bulk – B) conectados às tensões VDD e
GND, respectivamente, e estão omitidos.
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Figura 3.14 – Amplificador Miller usado no gerador de rampa (Figura 3.3).

Figura 3.15 – Amplificador folded-cascode usado no gerador de rampa (Figura 3.3).

Figura 3.16 – Comparador de tensão (Figura 3.1).
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Tabela 3.5 – Parâmetros de processo da tecnologia CMOS 0,18 µm.

Parâmetro Símbolo Mín. Típ. Máx. Unid.

NMOS

Ganho de
transcondutância KPN 285 µA/V2

Tensão de threshold Vtp 0,28 0,38 0,48 V
Coeficiente térmico -
tensão de threshold TCVtn -0,80 mV/K

PMOS

Ganho de
transcondutância KPP 61 µA/V2

Tensão de threshold |Vtp| 0,38 0,48 0,58 V
Coeficiente térmico -
tensão de threshold TCVtp 0,80 mV/K

Resistor de Resistência de folha ρ 800 1000 1200 Ω/�

polissilício Coeficiente térmico
fracional TCFR -900 ppm/K

Capacitor
Densidade de
capacitância Cd 2,55 3,00 3,45 fF/µm2

Coeficiente térmico
fracional TCFC 27,2 ppm/K

Tabela 3.6 – Dimensões dos componentes do conversor D/A (Figura 3.2).

Valor Unidade

Espelhos de corrente (1x)
LSB 0,72/3,6 µm/µm
MSB 10,8/3,6 µm/µm
Offset 20,32/3,6 µm/µm

Chaves analógicas PMOS 2,52/0,18 µm/µm
NMOS 0,36/0,18 µm/µm

Resistores de polissilício

R1 20 kΩ
R2 15 kΩ
R3 40 kΩ
RF 14 kΩ

Capacitor CF 200 fF

Polarização IB1 2 µA
IB2 10 µA

Tabela 3.7 – Dimensões dos comparador de tensão (Figura 3.1).

Valor Unidade

Componentes

MN1,MN2 0,45/0,9 µm/µm
MN3 0,9/0,9 µm/µm

MP1a,MP1b,MP2a,MP2b 7,2/0,9 µm/µm
MP3 a MP8 0,9/0,9 µm/µm
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Tabela 3.8 – Dimensões dos componentes do gerador de rampa (Figura 3.3).

Valor Unidade
Estágio de saída de U1 PMOS 0,45/3,6 µm/µm

Transistores de polarização MC1 1,35/3,6 µm/µm
MC2 1,35/3,6 µm/µm

Chaves analógicas PMOS 1,8/0,9 µm/µm
NMOS 1,8/0,9 µm/µm

Resistor de polissilício Rltc 3,3 MΩ
Capacitor Cr 200 fF

Polarização Voffs 200 mV
IB3 250 nA

Amplificador Miller (U0)

MN1,MN2 0,45/0,9 µm/µm
MN3 7,2/0,9 µm/µm

MP1a,MP1b,MP2a,MP2b 1,8/0,9 µm/µm
MP3 a MP6 0,9/0,9 µm/µm
MP7,MP8 7,2/0,9 µm/µm

CC 99 fF

Amplificador f.c. (U1)

MN1 a MN6 0,45/1,8 µm/µm
MP1a,MP1b,MP2a,MP2b 3,6/1,8 µm/µm

MP3 a MP6 0,9/1,8 µm/µm
MP7,MP8 3,6/1,8 µm/µm
MP9,MP10 0,9/1,8 µm/µm
ML1 a ML4 0,9/1,8 µm/µm

CC 400 fF

Tabela 3.9 – Dimensões do oscilador de relaxação (Figura 3.5).

Valor Unidade

Espelhos de corrente MP1 a MP4 0,45/0,9 µm/µm
MP5 a MP8 2,7/0,9 µm/µm

Chaves analógicas PMOS 1,8/0,9 µm/µm
NMOS 1,8/0,9 µm/µm

Resistor de polissilício RF 35,5 kΩ
Capacitor CF 230 fF

Polarização IB4 5 µA
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4 Aplicação: Conversor DC-DC Buck com
MSPWM

4.1 Introdução
O objetivo deste capítulo é que, uma vez apresentado um modulador de pulsos

modo misto (MSPWM) como opção técnica e financeira mais atraente que os moduladores
de pulsos digitais (DPWMs), sejam feitas as discussões em cima do efeito da discretização
de sinais, inerentes ao controle digital, e de todos os parâmetros técnicos necessários para
validar a aplicação do modulador proposto em conversores chaveados DC-DC. Toma-
se como referência o controle em malha fechada e em modo tensão de um conversor
buck, assim como a Figura 4.1, onde se exibe o conversor implantado com compensador
PI analógico, e a Figura 4.2, onde se exibe o conversor implantado com compensador
PI digital e o modulador desta tese. Em ambas Figuras 4.1 e 4.2 são conversores buck
implantados com capacitores de tântalo, que possuem resistência série parasita rC na
faixa de dezenas de mΩ, então são implantados com compensadores PI; caso os capacitores
fossem MLCC (Multilayer Ceramic Capacitor), que possuem rC na faixa de unidades de
mΩ, então seriam necessários compensadores PID. Para este trabalho, adota-se a primeira
opção a fim de simplificação. Espera-se que, com a implantação de um compensador PI
digital e o MSPWM proposto, atinjam-se a precisão em regime permanente (especificações
estáticas) e resposta às perturbações de tensão de alimentação VIN e corrente de saída
IOUT (especificações dinâmicas) muito próximas às encontradas nos circuitos baseados em
controle analógico (estado da arte) e, portanto, se faz a validação final deste trabalho.

4.2 Especificações Estáticas
As principais especificações estáticas de um conversor chaveado DC-DC (SMPS)

podem ser consideradas como eficiência de potência η% (diretamente ligada aos compo-
nentes do estágio de potência) e precisão da tensão de saída εVOUT% (diretamente ligada à
precisão dos circuitos do controlador PWM). Neste capítulo, discutir-se-ão os parâmetros
de projeto desta última especificação.

Nas Figuras 4.1 e 4.2, observa-se que o ciclo ativo d é a variável da lei de controle
- quando o conversor está em regime permanente e não há perturbações da tensão de
entrada VIN e na corrente de saída IOUT , então o ciclo ativo é considerado como estático
D (controlador analógico) e Dd (controlador digital).
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Figura 4.1 – Diagrama de blocos de um conversor buck implantado com controlador ana-
lógico.

Figura 4.2 – Diagrama de blocos de um conversor buck implantado com controlador digi-
tal.

Em qualquer SMPS, implantado com controlador analógico ou digital, a preci-
são da tensão de saída dependente diretamente da precisão de uma referência de tensão
compensada em temperatura ΔVREF (tipicamente encontrada na faixa de ±0, 5%VREF
em aplicações comerciais), da regulagem de carga ΔVOUT/ΔIOUT e da regulagem de linha
ΔVOUT/ΔVIN . Uma vez que o controlador digital trabalha no domínio do tempo discreto,
o modulador MSPWM é limitado por sua resolução e número de bits NM correlacionados.
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No domínio do tempo contínuo e em regime permanente, o ciclo ativoD (desprezando-
se as perdas do estágio de potência) é expresso pela Equação (4.1).

D = VOUT
VIN

(4.1)

No domínio do tempo discreto e em regime permanente, o ciclo ativo Dd (desprezando-se
as perdas do estágio de potência) é expresso pela Equação (4.2).

Dd = c

2NM
∼=
VOUT
VIN

(4.2)

onde a contagem c é um número inteiro do MSPWM e deve ser o suficiente para que
exista um descasamento mínimo entre D e Dd, para uma dada especificação do conversor
buck. A partir das Equações (4.1) e (4.2), o erro de resolução εMSPWM% do modulador de
modo misto pode ser expresso pela Equação (4.3).

εMSPWM% = D −Dd

D
100 =

(
1− c

2NM
VIN
VOUT

)
100 (4.3)

A Tabela 4.1 exibe εMSPWM% para valores distintos de ciclo ativo Dd e numero de
bits NM . Nota-se que o MSPWM provê baixas precisões para aplicações em que Dd 6 0, 1
e NM < 9.

Tabela 4.1 – Erro de resolução de MSPWM para diferentes Dd e NM .

Dd

NM 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8
6 +6,25 -1,56 +1,04 -1,56 0,00 +1,04 -0,45 +0,39

εMSPWM%
7 -1,56 -1,56 +1,04 +0,39 0,00 -0,26 -0,45 +0,39
8 -1,56 +0,39 +0,26 +0,39 0,00 -0,26 +0,11 -0,10
9 +0,39 +0,39 +0,26 -0,10 0,00 +0,07 +0,11 -0,10

Considerando a Figura 4.2, a teoria de controle digital [15] e também as discussões
de [16], para uma tensão de saída VOUT estável em regime permanente, uma vez que
d = ve/vr, a resolução do conversor analógico-digital ΔVq precisa ser, ao menos, 1-bit
menor que a resolução de MSPWM, expressa pela Equação (4.4), onde ΔVOUT é o ripple
da tensão de saída.

ΔVq > ΔVOUT (4.4)

onde,

ΔVq > 2 · (ΔVMSPWM ·ΔVIN(max)),ΔVMSPWM = vemax
2NMvrmax
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Finalmente, a precisão da tensão de saída εVOUT% de um conversor buck, usando
um controlador digital baseado no MSPWM proposto por esta tese, é expressa pela Equa-
ção (4.5).

εVOUT% = (±ΔVREF ±
ΔVOUT
ΔIOUT

± ΔVOUT
ΔVIN

±ΔVq)
100
VOUT

(4.5)

4.3 Especificações Dinâmicas
As principais especificações de um SMPS podem ser consideradas como (sub)sobre-

sinal percentual M% e tempo de acomodação Ta quando perturbações são aplicadas.
No controlador analógico da Figura 4.1, o conversor está em regime permanente quando
VOUT = VREF . Qualquer perturbação em VOUT é medida pelo compensador PI, com-
posto por um amplificador operacional de erro e componentes passivos RF, CF, R1 e R2.
A tensão de erro ve(t) é então comparada à tensão do gerador de rampa vr(t) (controle fe-
edback). Qualquer perturbação na tensão de entrada VIN é medida pelo gerador de rampa,
onde vr(t) é diretamente proporcional à VIN (controle feedforward).

No controlador digital da Figura 4.2, as condições de regime permanente e controle
feedforward são idênticas ao do controlador analógico, porém qualquer perturbação em
VOUT é medida por um conversor flash A/D (vide Apêndice A - Conversor Flash A/D), em
que funciona de forma semelhante a um amplificador de erro, onde sua saída discreta e(k)
é entrada de um compensador PI digital baseado em tabelas look-up (controle feedback).
Tanto o compensador PI digital e MSPWM são síncronos pela frequência de chaveamento
mdc_clk e um clock de amostragem s_clk.

Baseado em [17], um conversor buck operando em modo contínuo de condução
(Continuous Conduction Mode – CCM ), modulação PWM e controle em modo tensão,
recebe a modelagem no domínio da frequência contínua conforme exibido na Figura 4.3,
onde vin, vout e d são as perturbações da tensão de entrada, tensão de saída e ciclo ativo
em pequenos sinais, respectivamente. K(s), M , VIN , D e G(s) são o compensador PI, o
ganho do modulador PWM, tensão DC de entrada, ciclo ativo em regime permanente e
a função de transferência do filtro LC passivo do estágio de potência, respectivamente.

Da Figura 4.3, deriva-se a equação característica L(s) a ser usada na análise de
resposta em frequência do conversor e projeto do compensador PI, conforme expressa a
Equação (4.6), onde vrpp é a tensão de pico-a-pico do gerador de rampa e M = 1/vrpp.

L(s) = MVINK(s)G(s) (4.6)
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Figura 4.3 – Modelo AC de um conversor buck operando em CCM.

A Equação (4.6) e a Figura 4.1 mostram que o controle feedforward mantém
constantes as raízes da equação características, uma vez que o produto MVIN é sem-
pre constante, independente do ponto de operação de VIN e, portanto, provê respostas
transitórias constantes às perturbações aplicadas. A função de transferência do filtro LC
passivo do estágio de potência G(s) é expressa, a seguir, pela Equação (4.7).

G(s) = RL

rL +RL

1 + s
ωz

s2

ω2
n

+ 2ζ
ωn
s+ 1

(4.7)

onde,

RL = VOUT
IOUT

, |ωn| =
1√
LC

√
RL + rL
RL + rC

,

2ζ
ωn

= rL(rC +RL)C + L+ rCRLC

RL + rL
, ωz = − 1

rCC

A Equação (4.7) mostra que G(s) é um sistema linear invariante no tempo e de
fase não-monotônica, devido à influência do zero ωz alocado no semi-plano esquerdo do
plano complexo no domínio da frequência contínua. A experiência mostra que a técnica
clássica de cálculo de compensador PI exposta por [15] não é precisa para este caso, então
esta tese considera o trabalho de [18] a mais adequada e será usada. O compensador PI,
exibido na Figura 4.1, é expresso pela Equação (4.8).

K(s) = sKp +Ki

s
(4.8)

onde,

Kp = RF

R1 , Ki = 1
R1CF
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O modelo de pequenos sinais de um conversor buck, controlado em modo tensão,
operando em CCM e implantado por um controlador PWM digital está exibido na Figura
4.4, onde vin, vout e d são as perturbações da tensão de entrada, tensão de saída e ciclo
ativo em pequenos sinais, respectivamente. ADG, KD(z), DAG, M , VIN , D e GD(z)
são o ganho do conversor flash A/D, compensador PI digital, o ganho do conversor D/A,
ganho do modulador PWM, tensão DC de entrada, ciclo ativo em regime permanente
e a função de transferência do filtro LC passivo do estágio de potência no domínio da
frequência discreta, respectivamente.

Figura 4.4 – Modelo AC de um conversor buck operando em CCM - controle digital.

Da Figura 4.4, deriva-se a equação característica L(z) a ser usada na análise de res-
posta em frequência do conversor e projeto do compensador PI digital, conforme expressa
a Equação (4.9), a seguir.

L(z) = ADG ·DAG ·M · VIN ·KD(z) ·GD(z) (4.9)

onde,

ADG = 1
ΔVq

, DAG = vemax
2NMvrpp(max)

VIN(max)

A Equação (4.9) e a Figura 4.2 mostram que o controle feedforward mantém cons-
tantes as raízes da equação características, uma vez que o produto ADG ·DAG ·M · VIN
é sempre constante, independente do ponto de operação de VIN e, portanto, provê res-
postas transitórias constantes às perturbações aplicadas. Ressalta-se que a frequência de
chaveamento do conversor buck fs é a mesma de mdc_clk e também de amostragem do
controlador digital. Projeta-se a frequência de ganho unitário fc do compensador PI, na
análise de resposta em frequência, em torno de 10 vezes menor que fs, logo admite-se que
KD(z) e GD(z) podem ser obtidas diretamente através da transformada bilinear (método
de Tustin), com o auxílio de um software de cálculos científicos como o MatlabTM. A lei
de controle d(k) do conversor buck, exibido na Figura 4.2, é expressa pela Equação (4.10).

d(k) = d(k − 1) + a1e(k − 1) + a0e(k − 2) (4.10)
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Nas próximas seções, serão consideradas restrições de projeto do controlador PI
digital, de forma a delimitar os valores empíricos máximos e mínimos e o conversor buck,
de fato, sempre opere em uma região linear.

4.3.1 Restrições do Compensador PI Digital e MSPWM

Inicialmente, considere-se um conversor buck operando em malha fechada e modo
tensão, com compensador PI analógico - para um conversor buck assíncrono e IOUT = 0,
a tensão de erro ve excursiona para um valor menor que a referência Voffs (vide Figura
3.3) e fazendo D = 0; para uma falta de sobrecorrente (curto-circuito para referência
da tensão de saída VOUT ), a tensão de erro ve excursiona para um valor maior que a do
gerador de rampa, o ciclo ativo é limitado em D = 0, 9 e o controlador deixa de operar
em região linear até que a falta seja retirada, daí imediatamente volta-se à acomodação
do circuito e operação em regime permanente, conforme exibe a Figura 4.5.

Figura 4.5 – Resposta de um controlador analógico PWM aplicado a um conversor buck
assíncrono com ausência de carga e falta em curto-circuito.

Agora, considere-se um conversor buck assíncrono operando em malha fechada e
modo tensão, com compensador PI digital (vide Figura 4.2), nas mesmas condições de
ausência de carga (Dd = 0) e falta por sobrecorrente. Neste caso o circuito digital deve
ser projetado segundo os códigos do Apêndice B – Códigos de Descricação de Hardware,
com detecção de overflow e underflow, com a retenção do valor de d(k) imediatamente
antes da saída da região linear para a não-linear.

4.3.2 Restrições do Conversor A/D

Quando o conversor buck sofre perturbações na tensão de saída VOUT , naturalmente
é esperado uma variação de sinal que é especificada pelo (sub)sobre-sinal percentual M%.
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Considere a Figura 4.6 - o conversor A/D deve ter um passo quântico ΔVq > ΔVOUT , já
discutida pela Equação (4.4) e deve cobrir toda a excursão ±M%VOUT , de onde se deduz:

transitório = +M%VOUT − (−M%VOUT ) = 2M%VOUT

conversor = 2NΔVq

transitório=conversor→ N = log2

(
2M%VOUT

ΔVq

)
(4.11)

Finalmente, observando-se a Figura 4.6, o conversor A/D deve funcionar de forma
análoga a um amplificador de erro (inversor) e o número inteiro do decodificador de saída
deve considerar um sinal (positivo ou negativo). Também a condição ΔVq > ΔVOUT deve
ser verdadeira, mas nunca ΔVq � ΔVOUT , pois isto acarreta um efeito semelhante ao
atraso de carga e, portanto, retardando a ação do controle e diminuindo a margem de
fase, no domínio AC.

Figura 4.6 – Tensão de saída VOUT monitorada por conversor A/D.

4.4 Aplicação: Conversor Buck para Circuitos a 1,8 V
Para validar o MSPWM desenvolvido e as equações de projeto apresentadas,

considerem-se as especificações de projeto, expostas na Tabela 4.2 para um conversor
buck síncrono alimentado por uma bateria de Lítio-Íon, fornecendo tensão estável a cir-
cuitos a 1,8 V, típica de blocos em tecnologia CMOS 0,18 µm.

Como ponto inicial, considera-se o (sub)sobre-sinal da tensão de saída M% = 0, 02
(mais conservador que das especificações), expresso por [15]:

M% = e
− πζCL√

1−ζ2
CL (4.12)
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Tabela 4.2 – Especificações de projeto para um conversor buck síncrono.

Especificação Símbolo Valor Unidade
Excursão da tensão de entrada VIN 2,7 a 4,2 V

Tensão de saída VOUT 1,8 V
Corrente de saída máxima IOUT 1 A

Indutor L 620 nH
Resistência parasita do indutor (típica) rL 20 mΩ

Capacitor C 68 µF
Resistência parasita do capacitor (típica) rC 40 mΩ

Frequência de chaveamento fs 2 MHz
Precisão da tensão de saída εVOUT% ±3 %

(Sub)sobre-sinal percentual da tensão de saída M% ±3 %
Tempo de acomodação Ta <20 µs

Da Equação (4.12) e da Tabela 4.2, encontra-se o fator de amortecimento em malha
fechada ζCL:

ζCL =

√√√√ ln2(M%)
π2 + ln2(M%) = 0, 78 (4.13)

Daí, tem-se a margem de fase necessária para atender ao (sub)sobre-sinal [15]:

MF = tan−1

 2ζCL√√
4ζ4
CL + 1− 2ζ2

CL

 = 69o (4.14)

E o tempo de acomodação Ta [15]:

Ta = 4
ζCL2πfc

= 4
ζCL2π fs10

= 8, 16µs (4.15)

Dos dados da Tabela 4.2, reescreve-se a equação de transferência do filtro LC
passivo do estágio de potência G(s), a partir da Equação (4.7):

G(s) = RL

rL +RL

1 + s
ωz

s2

ω2
n

+ 2ζ
ωn
s+ 1

= 1 + 2, 72 · 10−6s

4, 26 · 10−11s2 + 4, 41 · 10−6s+ 1 (4.16)

Usando-se o método de [18], calcula-se o compensador PI analógico, a partir da
Equação (4.8):

K(s) = sKp +Ki

s
= 5, 44s+ 2 · 105

s
(4.17)
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Atribuindo-se vrpp = 0, 95 V, M = 1/vrpp = 1, 0526 V-1, VIN(max) = 4, 2 V, faz-se
a análise do ganho de malha do sistema compensado, exibido na Figura 4.7, através do
software MatlabTM. Nota-se que os pólos de um amplificador operacional real não foram
considerados e admite-se o uso de um que atenda à aplicação. Mediu-se MF = 79, 4o e
fc = 253, 1 kHz, com desempenho superior às especificações.

Figura 4.7 – Análise do ganho de malha (domínio contínuo) para o conversor buck.

Finalmente, valida-se o projeto do compensador PI analógico através de simulação
elétrica através do software CadenceTM, sendo os componentes passivos RF = 54,4 kΩ,
R1 = 10 kΩ, R2 = 10 kΩ, CF = 500 pF e VREF = 900 mV, calculados a partir da
Equação (4.8), e resposta às perturbações de corrente de carga IOUT e tensão de entrada
VIN exibidos na Figura 4.8.

Observa-se na Figura 4.8(a) que o conversor faz uma partida suave, entre
0 ≤ t ≤ 700 µs, com a tensão VOUT seguindo a referência VREF . Já na Figura 4.8(b),
após a aplicação de um degrau de corrente IOUT = 0 → +1A, observa-se um sub-sinal
de M% = −2% (-36 mV) e um tempo de acomodação Ta = 2, 7 µs, com desempenho
superior ao especificado na Tabela 4.2, entre 1,000 ms ≤ t ≤ 1,025 ms. Finalmente, na
Figura 4.8(c), após a aplicação de uma rampa de VIN = 4, 2V → 2, 7V , observa-se um
sobre-sinal e tempo de acomodação desprezíveis, também com desempenho superior ao
especificado na Tabela 4.2, entre 1,300 ms ≤ t ≤ 1,310 ms. Portanto, o compensador PI
analógico está validado, e o próximo passo é dimensionar o compensador PI digital para
se validar o MSPWM e o sistema da Figura 4.2.

Inicialmente, calcula-se o ripple da tensão de saída ΔVOUT :

ΔVOUT = rCΔIL = rC
(VIN − VOUT )Dd

Lfs
= 33mV (4.18)
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Figura 4.8 – Análise transiente de um conversor buck síncrono (controlador analógico):
(a) Análise completa incluindo softstart; (b) Resposta à degrau de corrente
0→ +1A; (c) Resposta à rampa de tensão VIN = 4, 2V → 2, 7V .

A partir da Equação (4.4), tem-se:

ΔVMSPWM · VIN(max) = 15mV (4.19)
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Então, atribui-se ΔVq = 36 mV, ΔVREF = ±0, 5%VREF = ±4, 5 mV, e se des-
prezando ΔVOUT/ΔIOUT e ΔVOUT/ΔVIN , a partir da Equação (4.5):

εVOUT% = (±ΔVREF ±ΔVq)
100
VOUT

= ±2, 25% (4.20)

E o conversor flash A/D é dimensionado, segundo a Equação (4.11):

N = log2

(
2M%VOUT

ΔVq

)
= 1 (4.21)

Para completar os parâmetros da análise do ganho de malha no domínio da frequên-
cia discreta, usa-se a Equação (4.9):

ADG = 1
ΔVq

= 27, 77, DAG = ΔVMSPWM · VIN = 15mV (4.22)

Aplicando a transformada bilinear (Tustin) para a equação de transferência da
Equação (4.16), tem-se:

GD(z) = 0, 01697z2 + 0, 002856z − 0, 01411
z2 − 1, 944z + 0, 9496 (4.23)

Também para o compensador PI da Equação (4.17), tem-se:

KD(z) = 5, 49z − 5, 39
z − 1 (4.24)

O compensador PI digital da Equação (4.24) possui os coeficientes a1 e a0 com
precisão de duas casas decimais e zero em 0,9818. Considerando que a entrada do MSPWM
é um número inteiro entre 0 e 255, estes coeficientes devem ser arredondados para números
inteiros. Após interações com o software MatlabTM, reescreve-se o compensador PI digital
como:

KD(z) = 12z − 11
z − 1 (4.25)

A análise de ganho de malha LD(z), no domínio discreto está exibida na Fi-
gura 4.9. Nota-se que o compensador da Equação (4.25) possui zero em 0,9167, que de-
grada o desempenho do compensador analógico originalmente projetado, porém mediu-se
MF = 72, 7o e fc = 216, 5 kHz, ainda com desempenho superior às especificações.

Finalmente, valida-se o projeto do compensador PI digital através de simulação
elétrica através do software CadenceTM, com resposta às perturbações de corrente de carga
IOUT e tensão de entrada VIN exibidos na Figura 4.10.
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Figura 4.9 – Análise do ganho de malha (domínio discreto) para o conversor buck.

Observa-se na Figura 4.10(a) que o conversor faz uma partida suave, entre
0 ≤ t ≤ 700 µs, com a tensão VOUT seguindo a referência VREF . Já na Fig. 4.10(b),
após a aplicação de um degrau de corrente IOUT = 0 → +1A, observa-se um sub-sinal
de M% = −2% (-36 mV) e um tempo de acomodação Ta = 8, 95 µs, com desempenho
superior ao especificado na Tabela 4.2, entre 1,000 ms ≤ t ≤ 1,025 ms. Finalmente, na
Figura 4.10(c), após a aplicação de uma rampa de VIN = 4, 2V → 2, 7V , observa-se um
sobre-sinal de M% = −2% (-36 mV) e tempo de acomodação Ta = 16, 4 µs, também com
desempenho superior ao especificado na Tabela 4.2, entre 1,300 ms ≤ t ≤ 1,350 ms.

Portanto, o compensador PI digital projetado e as simulações elétricas transientes
da Figura 4.10 validam a aplicação do modulador de modo misto (MSPWM) proposto
por esta tese e exibido no conversor buck da Figura 4.2. Na Tabela 4.3 exibe-se o resumo
dos resultados obtidos das simulações realizadas.

Tabela 4.3 – Resumo das medidas obtidas das simulações elétricas (compliance matrix).

Símbolo Original Controle Analógico Controle Digital e
MSPWM Unidade

εVOUT% ±3 ±0,25 ±2,25 %
M% ±3 ±2 ±2 %
Ta <20 2,70 8,95 µs
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Figura 4.10 – Análise transiente de um conversor buck síncrono (controlador digital): (a)
Análise completa incluindo softstart; (b) Resposta à degrau de corrente
IOUT = 0→ +1A; (c) Resposta à rampa de tensão VIN = 4, 2V → 2, 7V .
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5 Conclusões e Trabalhos Futuros

Este trabalho apresenta a tese que a topologia de um modulador de pulsos de modo
misto (Mixed-Signal Pulse Width Modulator – MSPWM ) atende à crescente demanda de
Unidades de Gerenciamento de Potência (Power Management Units – PMUs), especi-
almente em conversores chaveados DC-DC, de modo a ter desempenho semelhante aos
encontrados nos controladores analógicos (estado da arte) e, ao mesmo tempo, ter como
variável de entrada uma palavra digital proveniente de um compensador de frequência PID
digital e, portanto, não utilizando componentes passivos discretos, economizando espaço
e custos de placas de circuito impresso, requisito fundamental para aplicações portáteis.

A tese se comprova ao mostrar as desvantagens dos moduladores de pulso digi-
tais (Digital Pulse Width Modulators – DPWMs) através da análise dos parâmetros de
desempenho consumo de potência, linearidade, dependência com layout, capacidade de
calibragem e dependência com temperatura, apresentados no Capítulo 2, e o projeto do
MSPWM em tecnologia CMOS 0,18 µm, apresentando-se com uma área de silício com-
pacta (0,029 mm2), consumo de potência baixo (173,25 µW) e compatível com aplicações
portáteis, alta linearidade (INL = ±0,05LSB e DNL = ± 0,01LSB em casos típicos) e
independência da temperatura de operação na faixa de temperatura comercial (de 0oC a
+85oC), os dois últimos parâmetros de desempenho não observados nas literaturas mais
recentes de DPWMs, apresentados no Capítulo 3.

Através de medidas de simulações Monte Carlo, demonstra-se que o MSPWM
possui calibragem simples (12-bit divididos em 6-bit para o conversor D/A e 6-bit para
oscilador de relaxação) e cobre os requisitos para produção em 3σ (99% de aproveitamento
das amostras), ou seja, é viável para produção em alta escala.

Com a finalidade de comprovar o funcionamento do MSPWM, apresentou-se no
Capítulo 4 o desenvolvimento de um controlador PWM, composto por um compensador PI
digital e o MSPWM, aplicado a um conversor chaveado DC-DC do tipo buck. Os resultados
obtidos para perturbações de carga e linha atendem às especificações apresentadas e com
desempenho semelhante a um controlador analógico e os resultados são bem satisfatórios.

Para um controle digital de um conversor chaveado DC-DC, observaram-se os
efeitos da discretização de sinais para o controlador apresentado. O primeiro ponto im-
portante é que a resolução do conversor flash A/D é uma componente adicional à precisão
da tensão de saída do conversor chaveado DC-DC, além da precisão da fonte de referência
e regulagens de linha e carga já inerentes ao controlador analógico clássico. O segundo
ponto importante é que o conversor flash A/D deve cobrir toda excursão do sinal de
saída do conversor chaveado DC-DC durante perturbações, caso contrário o controlador
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PID não opera em região linear, o que necessariamente requer filtros de potência LC e
compensador PI digital bem dimensionados e com alto fator de amortecimento, com o ob-
jetivo de se dimensionar um conversor flash A/D com 2N comparadores, ou seja, na faixa
1 ≤ N ≤ 3, caso contrário torna-se pouco atraente em termos de viabilidade econômica o
projeto de controladores digitais para a aplicação da tese.

Como atualmente os conversores chaveados DC-DC operam tipicamente na faixa
de 1 MHz a 10 MHz, não se observa outra opção senão o uso de conversores flash A/D,
uma vez que o período de amostragem para o controle requer pelo menos 10% do ciclo
ativo, ou seja, na faixa de 10 ns ≤ Ts ≤ 100 ns.

Para trabalhos futuros, sugere-se:

• Investigação de técnicas de precisão para a alocação de pólos/zeros em compesa-
dores PID digitais. Neste trabalho, observou-se na aplicação do Capítulo 4 que o
compensador PI deve que ser iterativamente ajustado, uma vez que a entrada de
um MSPWM é sempre um número inteiro, e o arredondamento de coeficientes deve
ser precisamente feita, a fim de não prejudicar o desempenho do compensador ori-
ginalmente projetado e redução de margens de fase;

• Investigação de novos conversores A/D que atendam à aplicação de controladores
digitais para conversores chaveados DC-DC e tenham viabilidade econômica para
produção em alta escala.

Este trabalho gerou duas publicações, a mais recente em revista e a primeira em
congresso internacional – vide Anexo C – Trabalhos Publicados.
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APÊNDICE A – Conversor Flash A/D

Embora especificado N = 1 no Capítulo 4, o conversor flash A/D modelado e
usado nas simulações transientes é de 2-bit, conforme figura a seguir. Os códigos dos blocos
digitais são descritos em Verilog e foram codificados, conforme descrito no Apêndice B –
Códigos de Descrição de Hardware.
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APÊNDICE B – Códigos de Descrição de
Hardware

module pop_mspwm_ADC_decoder( en , rstb , in , c lk , e1 , e0 ) ;

input en ; // H a b i l i t a o b loco .
input r s t b ; // Reset g e r a l .
input c l k ; // Clock de amostragem ( s_clk ) .
input [ 3 : 0 ] in ; // Saida dos comparadores do conver sor A/D.
output [ 2 : 0 ] e1 , e0 ; // Erros de sa ida − e ( k ) e e (k −1).

wire g_clk = en && c l k ; // Clock h a b i l i t a d o por enable .

reg [ 2 : 0 ] e1 , e0 ; // Erros de sa ida .

always @( posedge g_clk or negedge r s t b ) begin

i f ( ! r s t b ) begin

e1 <= 2 ’ b000 ;
e0 <= 2 ’ b000 ;

end

e l s e begin

/%
Faz−se a d e c o d i f i c a c a o dos b i t s de entrada ( " a m p l i f i c a d o r de e r r o " ) .
%/

case ( in )

4 ’ b0000 : e1 <= 3 ’ b000 ;
4 ’ b0100 : e1 <= 3 ’ b111 ;
4 ’ b1100 : e1 <= 3 ’ b110 ;
4 ’ b0010 : e1 <= 3 ’ b001 ;
4 ’ b0011 : e1 <= 3 ’ b010 ;
d e f a u l t : e1 <= 3 ’ b000 ;

endcase

e0 <= e1 ;

end

end

endmodule
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module pop_mspwm_PI( en , rstb , c lk , e1 , e0 , mb) ;

input en ; // H a b i l i t a o b loco .
input r s t b ; // Reset g e r a l .
input c l k ; // Clock de amostragem ( s_clk ) .
input [ 2 : 0 ] e1 ; // Erro de entrada e ( k ) .
input [ 2 : 0 ] e0 ; // Erro de entrada e (k −1).

output [ 7 : 0 ] mb; // Saida para MSPWM.

reg [ 8 : 0 ] ae1 ; // Equivale a a1∗e ( k ) .
reg [ 8 : 0 ] ae0 ; // Equivale a a0∗e (k −1).

reg s igned [ 8 : 0 ] soma ; // Reg i s t ro (com s i n a l ) e q u i v a l e n t e a d( k ) .
reg [ 8 : 0 ] temp_reg ; // Reg i s t ro ( sem s i n a l ) e q u i v a l e n t e a d( k ) .

wire g_clk ; // Clock h a b i l i t a d o por enable .
wire N, V, maior , menor ;

/%
N i n d i c a numero negat ivo .
V i n d i c a over f l ow .
maior i n d i c a se d( k+1) s e r a um numero > 0 .
menor i n d i c a se d( k+1) s e r a um numero < 0 .
sum e q u i v a l e n t e a d( k+1).
%/

wire [ 7 : 0 ] m;
wire [ 7 : 0 ] mb;

wire s igned [ 8 : 0 ] sum , b ;

always @ ( e1 ) begin

case ( e1 )

3 ’ b110 : ae1 = −9’d24 ; // Equivale a a1∗e ( k ) = 12∗( −2).
3 ’ b111 : ae1 = −9’d12 ; // Equivale a a1∗e ( k ) = 12∗( −1).
3 ’ b000 : ae1 = −9’d0 ; // Equivale a a1∗e ( k ) = 1 2 ∗ ( 0 ) .
3 ’ b001 : ae1 = 9 ’ d12 ; // Equivale a a1∗e ( k ) = 12∗(+1).
3 ’ b010 : ae1 = 9 ’ d24 ; // Equivale a a1∗e ( k ) = 12∗(+2).

endcase

end

always @ ( e0 ) begin

case ( e0 )

3 ’ b110 : ae0 = −9’d24 ; // Equivale a a0∗e (k−1) = −11∗(−2).
3 ’ b111 : ae0 = −9’d12 ; // Equivale a a0∗e (k−1) = −11∗(−1).
3 ’ b000 : ae0 = −9’d0 ; // Equivale a a0∗e (k−1) = −11∗(0).
3 ’ b001 : ae0 = 9 ’ d12 ; // Equivale a a0∗e (k−1) = −11∗(+1).
3 ’ b010 : ae0 = 9 ’ d24 ; // Equivale a a0∗e (k−1) = −11∗(+2).

endcase

end
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a s s i g n g_clk = en && c l k ;

always @( posedge g_clk or negedge r s t b ) begin

i f ( ! r s t b ) soma <= 9 ’ b0 ; // I n i c i a l i z a c a o .
e l s e i f ( maior && V) soma <= 9 ’ d255 ; // Se >0 e V: over f l ow .
e l s e i f ( menor && V) soma <= −9’d256 ; // Se <0 e V: underf low .
e l s e soma <= soma + ae1 + ae0 ; // Senao soma dentro do i n t e r v a l o .

end

a s s i g n sum = soma + b ;
a s s i g n b = ae1 + ae0 ;

a s s i g n N = sum [ 8 ] ;
a s s i g n V = ( ( soma [ 8 ] ~^ b [ 8 ] ) && (N ^ soma [ 8 ] ) ) ;

a s s i g n maior = (N ~^ V) ;
a s s i g n menor = (N ^ V) ;

/%
d( k ) deve e s t a r ent r e 0 e 230 (90% de c i c l o a t i v o ) .
Caso u l t r a p a s s e 230 , entao over f l ow e retem ult imo v a l o r .
Caso s e j a menor que 0 , entao underf low e retem ult imo v a l o r .
%/

always @( posedge g_clk or negedge r s t b ) begin

i f ( ! r s t b ) temp_reg = 9 ’ d0 ;
e l s e i f ( soma > 9 ’ d230 && !V) temp_reg = 9 ’ d230 ;
e l s e i f ( soma < 9 ’ d0 && !V) temp_reg = 9 ’ d0 ;
e l s e i f ( maior && V) temp_reg = 9 ’ d230 ;
e l s e i f ( menor && V) temp_reg = 9 ’ d0 ;
e l s e temp_reg = soma ;

end

a s s i g n m = temp_reg [ 7 : 0 ] ; // Faz com que d( k ) s e j a ent r e 0 e 230 .

a s s i g n mb = ~m;

endmodule
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APÊNDICE C – Trabalhos Publicados

F. G. R. Ramos, T. C. Pimenta and L. H. C. Ferreira, A mixed-signal pulse width mo-
dulator for SMPS applications, INTEGRATION, the VLSI journal, vol. 55, pp. 265-273,
September 2016.

F. G. R. Ramos, T. C. Pimenta and L. H. C. Ferreira, Design of a Low-Cost and High-
Performance Digital PWM Controller for DC-DC Converters, VII IEEE Latin American
Symposium on Circuits and Systems, Florianópolis, Brazil, February 2016.
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