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Resum en catala

Les técniques d'adquisicié de senyal a nivell freqliencial ofereixen unes prestacions
gue son especialment adequades en la construccid de sistemes per a I'adquisicié de
senyal i pre-procés (ROICs) de dades en sistemes basats en sensors. En particular, en la
construccio de sistemes amb sensors sense condicionament i en sensors capacitius, les
tecniques d'adquisicié de senyal basades en convertidors de capacitat a freqiiéncia
(CtoF) i de frequencia a codi binari (Fto#) presenten un millor rendiment en temps real
i unes millors caracteristiques electroniques en comparacid amb els tradicionals
convertidors analdgic-digitals. Per les caracteristiques que presenten els senyals
freqliencials, aquestes técniques estan especialment indicades en aplicacions que
treballen en ambients sorollosos, donat que permeten gaudir d’un rang d’entrada més
elevat, proporcionant una multiplexacié facil en sistemes d'adquisicidé multicanal,
alhora que mantenen excel-lents precisions, consums reduits i baixos costos de
disseny.

El treball Referéncia de tensi6 compensada en temperatura i de resposta
adaptativa a la variacio de la tensié d’alimentacio per a interficies de sensors capacitius
en sistemes de conversid freqliencial introdueix millores en I'aplicacié de tecniques
classiques Fto# i presenta el disseny d’un circuit CtoF que millora les prestacions dels
circuits d’adquisicié de senyal de caracteristiques similars presentats en la literatura.

El circuit CtoF esta compost per la unié d’un oscil-lador de relaxacié més un circuit
de referéncia en voltatge o bandgap:

- Loscil-lador de relaxacid de baix consum esta dissenyat per treballar en
aplicacions de baixa freqiéncia (fins a uns pocs MHz) i mostra un bon marge
de soroll de fase (-103,3 dBc/Hz a 612KHz), amb una baixa dependéncia a les
variacions de la tensié d’alimentacid.

- El circuit bandgap dissenyat millora les prestacions de bandgaps similars
presentats en la literatura. Té un consum d'energia baix (26pnA), un bon PSRR (-
49dB a 10MHz) i una molt baixa dependéncia a variacions de la temperatura
(només 16 ppm/eC). El disseny particular d’aquest bandgap mostra una
dependéncia amb la tensid d’alimentacié especificament calculada per a ser
acoblat a l'oscil-lador de relaxacid.

- La unié del bandgap i de l'oscil-lador de relaxacié conformen el CtoF final.
Respecte a I'aillament del CtoF les variacions de la tensié d’alimentacid, cal
notar que una variacid del 20% de Vpp, provoca una variacié de només el 0,67%
en la freqliéncia de sortida, mostrant el millor resultat de la literatura.

El circuit CtoF s’ha integrat en un ROIC. La verificacié final del circuit mostra que
les millores introduides (en relacié a resultats presentats en la literatura) en quan a
rang de capacitats d'entrada, compensaciéo de la temperatura, consum d'energia i
PSRR, es deuen en gran mesura a l'acoblament del nou circuit de referéncia en
voltatge amb I'oscil-lador de relaxacié.
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Summary

The characteristics provided by frequency signal acquisition techniques are
particularly suitable for read-out integrated circuits (ROICs) in sensor-based systems.

In particular, in the construction of systems with not conditioned sensors and
capacitive sensors, signal acquisition techniques based on capacitance-to-frequency
converters (CtoF) and frequency-to-code converters (Fto#) show better real-time
performance and better electronic characteristics when compared to traditional
analog-digital converters techniques. These techniques present good frequency signal
features: high input ranges, can built multiplexed multichannel acquisition systems,
have excellent precision, low consumption and low cost design. It is for this that they
are specially adequate to work in noisy environments.

This work entitled Reference voltage and temperature compensated with adaptive
response to power supply changes for capacitive sensors interfaces in frequency
conversion systems introduces improvements in the application of classical Fto#
techniques and presents the design of a CtoF circuit that improves the signal
acquisition circuits performances shown by similar works presented in the literature.

The CtoF design consists of two circuits: a relaxation oscillator circuit and a

bandgap reference voltage:

e The low power relaxation oscillator is designed to work in low frequency
applications (up to a few MHz) and shows a good phase noise margin (-103.3
dBc / Hz at 612KHz), with a low dependence on power supply variations.

e The designed bandgap circuit improves the performance of similar bandgaps
presented in the literature. It has a low power consumption (26uA), good PSRR
(-49dB at 10 MHz) and a low dependence on temperature variations (only 16
ppm/°C). The design of this particular bandgap allows compensating the power
supply dependence of the low power relaxation oscillator.

e The union of the bandgap circuit and the relaxation oscillator makes the final
CtoF. Regarding the dependence of CtoF to power supply variations, it is stated
that a variation of 20% of Vpp causes a variation of only 0.67% in the output
frequency, showing the best result in the literature.

The CtoF circuit has been integrated into a ROIC. The final verification of the circuit
shows that the improvements (in comparison to results presented in the literature) in
input range, temperature compensation, PSRR and power consumption are due to the
coupling of the new bandgap with the relaxation oscillator.
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1. Introduccio

La recerca d’'un entorn més proper comporta la necessitat de desenvolupar
sensors més eficacos i independents. Les possibilitats emergents dels sensors
intel-ligents impulsa el desenvolupament de noves aplicacions que converteixen en
present el que fins avui era futur: protesis intel-ligents [1,2], avaluacié d’activitats
esportives [3], observacio del nostre entorn [4] sdn només tres mostres d’un llarg

etcétera d’aplicacions impensables just fa uns pocs anys.

1.1 Visié general i motivacions

L'altissim grau de desenvolupament que la humanitat esta tenint no hagués estat
possible sense una constant evolucié de l'electronica que ens envolta. Una de les
principals causes d’aquesta revolucié ha estat I'evolucid de les tecnologies
electroniques amb el constant increment de sofisticacid en els processos d’integracio i
nivell d’integracio dels dispositius electronics, i a on s’hi inclou el gran aveng en la
creacio de sensors. Avui en dia és normal veure que el telefon mobil incorpori una
pantalla tactil capacitiva, un GPS, un giroscopi, un compas magnetic, i un

accelerometre triaxial.
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Per descomptat que és abismal I'evoluciéd que hi hagut des de I'aparicié dels
primers sensors discrets, que ocupaven varis centimetres de diametres, fins als actuals
sistemes integrats que incorporen milions d’aquests sensors, com els sensors CCD full

frame (figura 1.1).

L& §-Singie Pixel Element
Parallel CCD |
Shift Register | Paraltel m :
s“m:“ Control - ‘
£3
-
- :
-
£3454) =
o
' =
-
m R s.::" m : ; .’
Serlal CCO agister
N Shift Register Control

Figura 1.1: (a) Sensor CCD full frame amb la seva electronica associada, (b) Fotografia del CCD full Frame.

En I'actualitat existeixen sensors que permeten mesurar tot tipus de magnituds
fisiques, sensors que van des dels més classics que mesuren temperatura fins als més
complexos que es basen en bigues voladisses o cantilever per mesurar el pes de nano
particules. La figura 1.2, per exemple, mostra un cantilever que permet mesurar les

forces de Lorentz [5].

Figura 1.2: Cantilever fet servir per a mesurar les forces de Lorentz [5].

En tots els tipus de sensors, independentment de la magnitud fisica que el sensor
mesura, s’entrega un senyal eléctric de sortida proporcional a la magnitud mesurada.
Aquest senyal es ddna al circuit d’adquisicié de senyal o front-end, en format corrent,
voltatge o freqliencial. En el cas dels sensors RAW (sensors no condicionats) fins i tot

es pot treballar directament amb el valor capacitiu o resistiu del mateix sensor.

Aquest darrer tipus de sensors, solen ser integrats dins d’un mateix encapsulat
juntament amb el sistema d’adquisicid i processat de senyal. En la interficie entre el
sensor i el circuit de processat de senyal sol ser necessari incorporar un convertidor.
Entre les circuits més emprats com a interficie s’hi troben els convertidors

analogic/digitals i els convertidors basats en senyal freqiiencial. Aquests darrers
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presenten uns avantatges que els fan molt interessants en el disseny d’interficies en
sensors intel-ligents, o interficies quasi-digitals.

Es en aquest context que s’emmarca aquest treball. Molts dels senyals que
proporcionen els sensors poden ser pre—processats1 mitjangant tecniques més simples
que no pas emprant convertidors analogic/digitals. Amb aquest enfocament, aquesta
tesis s’endinsa en el camp de I'adquisicié de senyal de sensors amb tractament a nivell

freqliencial.

1.2 La interficie a nivell frequencial en sensors
intel-ligents o ROIC.

El circuit integrat de lectura del senyal del sensor o ROIC (Read-Out Integrated
Circuit) és el component que s’encarrega de I'adequacié de senyal del sensor per a ser
processat en etapes posteriors. Pot constar de diferents blocs atenent al tipus de
sensor del que es realitzi la mesura. La figura 1.3 mostra un esquema de blocs generic
per a una interficie d’adquisicié de senyal a nivell freqliencial. En la interficie amb el

sensor es poden distingir quatre capes fonamentals:

e La capa de sensors. Proporciona la transduccié de la magnitud fisica que es
mesura a una magnitud electronica. Depenent del sensor elegit es pot parlar
de sortida capacitiva, resistiva, en corrent, en voltatge o freqliencial. Aquest és
el senyal que arriba a la interficie i que ha de tenir el tractament adequat en

consonancia amb el seu tipus.

e (Capa d’adequacid de senyal. Es necessita quan la sortida del sensor no és
directament freqliencial i realitza la transformacié del senyal que proporciona
el sensor per a fer el posterior tractament a nivell freqliencial. En aquesta capa

s’hi troben dos convertidors, fonamentalment:

o Circuits VCO. Molts dels sensors que existeixen en el mercat
proporcionen una sortida directa, o facilment transportable, en
voltatge o corrent. En aquests casos, quan es vol tractar el senyal a
nivell freqlencial s’ha de pensar en la introduccid d’oscil-ladors

controlats per voltatge o VCO'’s.

1 El concepte de pre-processat es fara servir al llarg d’aquesta tesis com a sinonim de captacié de senyal i
adequacié del mateix, procés pensat per ser realitzat en una etapa prévia a la que normalment s’hi
introdueix un processador i que serveix per diferenciar de les tasques de més alt nivell que realitza

el processador.
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o Circuits capacitat-a-freqiiencia o CtoF. S’han de considerar quan es
tracta amb sensors no condicionats que realitzen la transduccié per
variacio de la capacitat. En aquest cas, quan s’ha de realitzar el pre-
processat de senyal per a una etapa freqliencial es poden utilitzar
convertidors CtoF per a adaptar el senyal. El convertidor utilitza la
propia capacitat del sensor com a component actiu, fet que evita haver
de fer una doble transformacid, primer a voltatge o corrent i després a

fregliéncia.

SENSOR

ROIC

e e

f.
‘1
£

Figura 1.3: Interficie frequiencial per a I'adquisicié de senyal en sensors.

cPu
In FPGA

e Capa freqiiéncia a codi o Fto#. Es la capa que déna nom a les interficies
fregliencials. Quan el senyal de sensor es dona en format freqiiencial, la capa
de transformacié freqliencia a codi realitza el pre-procés del sensor per
adaptar-lo a les necessitats del processador. Depenent del grau de procés que
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s’assigni a aquesta circuiteria digital s’esta en disposicié de graduar el tipus de
sensor intel-ligent que es té. La seva sortida, adequadament processada, és

enviada a través del bus de comunicacié cap al processador central.

e Etapa de referéncia en voltatge o bandgap. Es coneguda la dependéncia que
tenen les tecnologies electroniques actuals, i en especial la tecnologia CMOS,
de la temperatura i de la tensid d’alimentacié. Quan es tracta de realitzar la
mesura del sensor i tranportar-la a nivell freqliencial, el principal parametre al
que s’influencia és la freqiiéncia. Donat que aquesta és directament la mesura
gue s’obté del senyal del sensor, és indispensable introduir en la interficie
circuits que proporcionin una tensio d’alimentacio estable. El circuit que se’n

encarrega és el bandgap.

1.3 Objectius

El treball que es presenta s’emmarca en el camp dels ROICs per a la lectura i
processat de senyal a nivell freqliencial provinent d’un conjunt de sensors heterogenis.
Dintre del conjunt d’arees que estan involucrades en I'adquisicié de senyal a nivell
fregliencial, aquesta tesis es centra en la interficie entre sensor i sistema processador

en els seus diferents aspectes. En concret:

e Es treballa en la optimitzacié dels nous métodes d’adquisicié de senyal a
nivell freqiencial, introduint millores, fonamentalment, en els metodes
classics del recompte indirecte i del recompte dependent, tal com s’exposa
en el capitol 3.

e Es desenvolupa un circuit dual convertidor capacitat a freqgiiéncia i bandgap
gue millora la dependéncia en la temperatura i a les variacions de la tensio
d’alimentacid. Aquesta dependéncia és un escull important per a I'aplicacié
de les tecniques d’adquisicio de senyal a nivell freqiencial en circuits d’altes
prestacions. Per les prestacions que mostra el circuit final pot ser utilitzat,

també, en aplicacions de baix consum.

e Finalment, es treballa en tot el ROIC com a periféric en un sistema sobre xip,
utilitzant I'oscil-lador de relaxacié i el bandgap dissenyats i integrats. L’ASIC
ROIC 2.0 (figura 1.4) integrat conté un array de circuits convertidors de
frequiéncia/bandgaps preparat per a ser utilitzat com a front-end en un
sistema d’adquisicié de senyal de sensors heterogenis. El sistema final es

prova conjuntament en una placa de prototipatge que inclou una FPGA de
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Xilinx. Constitueix el demostrador que integra tot el canal d’instrumentacio,
des de I'adquisicio de senyal capacitiu del sensor fins al sistema sobre xip

amb processat final de la informacid.
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Figura 1.4: ASIC ROIC 2.0

1.4 Estructura de la memoria

Aquesta memoria presenta els resultats del treball realitzat en el camp de
I'adquisicié de senyal a nivell freqlencial. Els resultats principals del treball
s’'emmarquen dintre del camp de I'adquisicid i pre-processat de senyal en sistemes de
sensors intel-ligents. Els capitols 2 i el 3, emmarquen el treball realitzat en el camp de
I'adquisicié de senyal a nivell freqUencial. El nucli del treball de recerca realitzat
s’exposa en els capitols 4 i 5. | el capitol 6 presenta |'aplicabilitat dels circuits
desenvolupats i integrats en aquest treball en una interficie preparada com a periféric
en un sistema sobre xip que realitza el processat de senyal del diferents canals
d’adquisicid analogics.

El contingut del treball es troba documentat en aquesta memoria seguint

I'estructura segiient:

e El capitol 2 presenta una visid particular del doctorand del camp dels
sensors. Es mostren les interficies que s’integren en determinats sensors,
amb l'objectiu d’introduir els conceptes que en capitols posteriors centren
el treball realitzat. Com a exemple de circuit d’adquisicid i pre-procés de
senyal, el capitol acaba detallant un VCO dissenyat per 'autor (apartat
2.3.2) i que es va fer servir en |'adquisici6 de sensors en sortida de

voltatge, a la primera plataforma d’adquisicié basada en el ASIC ROIC 1.0.
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e A continuacié en el capitol 3, es presenten els principals convertidors
freglieéncia a codi que configuren les interficies quasi-digitals i es comparen
les prestacions que ofereixen les interficies frequencials davant les
classiques basades en convertidors analogic/digitals. En el capitol
s’esposen millores introduides per l'autor en algunes de les tecniques
d’adquisicid de senyal a nivell freqiencial i que s’han implementat en
diverses FPGA’s.

e El capitol 4 introdueix els convertidors de capacitat a freqliencia (CtoF). Es
fa especial emfasis al treball realitzat per I'autor en el camp els oscil-ladors
de relaxacié com a l'alternativa de molt baix consum feta servir com a nucli

del convertidor CtoF.

e L'oscil-lador de relaxacid de molt baix consum que és presenta doleix
d’una dependéncia excessiva de la tensié d’alimentacié. L'obtencié de bons
circuits d’estabilitzacio de la tensié d’alimentacié és fonamental en circuits

convertidors a freqliencia [6].

e En el capitol 5 es presenta |'aportacié de I'autor en la cerca de solucions
per a la reduccié de la dependéncia del circuit CtoF a les variacions de la
tensié d’alimentacié. En aquesta linia, es presenten els circuits Bandgap
Reference o circuits de referéencia en voltatge compensats en temperatura i

amb sortida adaptativa [7].

e El capitol 6 presenta les dues plataformes d’adquisicié/processament del
senyal d’alt nivell utilitzades en aquesta tesi. S'inclouen els dos ASICs ROIC
gue integren els arrays de CtoFs amb els corresponents Bandgaps. Aquest
capitol emfatitza I'ds dels circuits que s’han integrat en un entorn de
sistema sobre xip. En concret, fent Us del bandgap i dels oscil-ladors
integrats es munten diferents canals d’adquisicié de senyal en un sistema

sobre xip, comprovant el seu correcte funcionament.

e En el capitol 7, es presenten les conclusions finals de la tesi, detallant els
resultats obtinguts en cada un dels blocs dissenyats i integrats i proposant

millores en el treball realitzat.
e Per completar aquesta documentacio, finalment s’inclouen tres apéndix:

o L'apendix Al mostra el model Matlab equivalent que s’ha
obtingut en la parametritzacié del convertidor de freqliencia a
codi. Aquest model fa possible que en la creacié del sistema

sobre xip (capitol 6), en el que es comprova el comportament
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del duet oscil-lador de relaxacié — bandgap, el processador pugui

proporcionar, en temps real, la mesura del sistema.

o El segon apéndix mostra I'esquema intern de la FPGA de Xilinx
Spartan3 (amb els convertidors Fto# i el processador
Microblaze), aixi com totes les plaques dissenyades durant la tesi
per a les dues plataformes d’adquisicié freqiiencial per als dos
ASIC ROICs.

o Finalment en el tercer apéndix es fa una explicacido de la
metodologia de disseny i fabricacié utilitzada en els dos ASIC
ROICs, en la que s’ha fet servir la plataforma CAD de disseny
CADENCE VIRTUOSO, aixi com la tecnologia AMS 0,35um amb el
kit de disseny HITKIT 3.7.
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2. Sensors i sistemes de

condicionament

2.1 Introduccio

Per poder fer un model real del nostre entorn i aixi fer que els sistemes
computeritzats puguin interaccionar amb I'ésser huma, és necessari poder adquirir
electronicament les dades que ens envolten i poder-les processar. Els dispositius que

ho fan possible sén els transductors o sensors, que capten I'estat de I'entorn.

L’4s que es pot fer amb aquesta informacié és immens, de la mateixa manera que és
inimaginable el nombre d’aplicacions a que es pot destinar. Valguin, com a exemple,

tres grans complexes aplicacions actuals d’alt valor afegit:

o Controlar l'eficiencia energetica d’'una ciutat. Actualment es comenga a
sentir el nom de ciutats intel-ligents o Smart Cities [1]. En aquestes ciutats

el fet d’utilitzar una xarxa de sensors permet:

e Controlar I'enllumenat eléctric (grau d’il-luminacid) de les zones de

vianants en funcié de les persones que hi circulen.
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e Permetre el buidament dels contenidors d’escombraries, ampolles,

cartrd, en funcid del nivell d’ompliment dels mateixos.

e Permetre la gestio6 eficient de I'aparcament de la zona blava, donant
informacié a l'usuari de les places més properes i minimitzant la

contaminacié que produeixen els vehicles.

o Controlar els nivells de temperatura, humitat, radiacié solar d’una reserva
natural. Es pot aconseguir incorporant a diferents posicions del bosc una
xarxa de sensors (sensor network [2]), o es poden muntar aplicacions a
partir de multiples microcomponents intel-ligents (Smart Dust [3]),
comunicats entre ells emprant tecnologies sense fils [4]. Entre les

aplicacions possibles s’hi compten:
e Controlar I'estat del medi per a evitar possibles incendis.
e Engegar sistemes de reg automatic.
e Controlar possibles infractors de normes d’Us de les instal-lacions.
e Controlar els animals de risc dins de la reserva.

o Sistema de control electronic d’un vehicle. Avui en dia I'electronica en els
vehicles constitueix la part més complexa a la fase e disseny. Els nombrosos
dispositius electronics que porten incorporats implica la necessitat de
connectar tots els sistemes e una xarxa local. Entre els nombrosos sistemes
sensorials que s’hi inclouen, i per la seva rellevancia es poden esmentar els

seglents:

e Frens antibloqueig o ABS, per evitar que en una frenada el vehicle

es descontroli per una pérdua de traccio.

e Control antipatinament o ASR, per evitar que en una forta

accelerada el cotxe patini.

e Control d’estabilitat o ESP, per evitar que el cotxe surti de la

trajectoria que porta.

e Coixi de seguretat o airbag en multiples ubicacions del vehicle

(actualment es troben fins a 12 coixins en diferents parts).

e Control anticol-lisié per radar, detectant la distancia que separa el

vehicle implicat amb un objecte frontal, i frenada automatica si cal.

e Sistema antirobatori automatic. L'objectiu és detectar moviments

no autoritzats del vehicle, de forma que el vehicle informi al
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parquing i el parquing a I'oficina centralitzadora que s’esta produint
un possible robatori d’aquest vehicle [5].

e Aparcament automatic o assistencia a l'aparcament. Amb un
conjunt d’ultrasons i cameres fa que el cotxe aparqui sense la

intervencio de I'usuari.

e Climatitzador multizona, que permet emetre un flux d’aire a la

temperatura de control desitjada a diferents parts del vehicle.

Pero els sensors per si mateixos no sén res més que purs components captadors
d’informacié que informen del seu estat a través de senyals eléctrics. Aquest senyal
electric ha de ser capturat per la interficie d’entrada o front-end per fer-lo intel-ligible

als processadors.

A mode introductori, aquest capitol parla sobre sensors que es troben en el mercat i
el seu condicionament. El mercat ofereix tant sensors raw com sensors intel-ligents. El
que és equivalent a dir, respectivament, que existeixen tant sensors sense cap tipus de
condicionament i sensors amb un condicionament tant gran que llur sortida és

directament connectable a un processador.

2.2 Sensors i interficies

2.2.1 Tipus de sensors. Generalitats

Qualsevol magnitud fisica pot ésser mesurada per un sensor adequat. Existeix un
ventall gairebé infinit de sensors [6] Pero la literatura estableix una classificacio [7] dels
sensors d’acord amb un total de sis dominis:

o Eléctric.
Mecanic.
Termic.
Magnetic.

Quimic.

o O O O O

Radiacid.
En cada domini els sensors poden ser raw o condicionats. Quan els sensors son
condicionats, el circuit associat pot anar des del simple pont de Wheatstone que

proporciona sortida eléctrica (en corrent o voltatge) simple o diferencial, com ser

veritables interficies de processat digital que confeccionen el sensor intel-ligent.
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Els MEMS o Micro-Electro-Mechanical-Systems, es poden considerar,
actualment, els sensors intel-ligents de major integracié del mercat. Soén dispositius
que integren des del propi sensor i/o actuador amb les corresponents interficies de

condicionament, i els components de procés i comunicacié amb el mén exterior.

Si s’analitza el mercat actual de MEMS a nivell mundial des del 2005 a 2015 es
preveu que incrementi segons mostra la figura 2.1. Si bé les cameres de fotografia
digital i els automobils han estat les categories més importants del mercat de MEMS
en el passat, I'aparicié dels teléfons intel-ligents i les consoles de videojoc portatils han
provocat un rapid creixement de les comunicacions i de |'electronica de consum, tenint
clar que les ultimes categories seran els principals motors de creixement en aquesta

area.

MEMS Revenues by Application
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Figura 2.1:Mercat mundial de les aplicacions de sensors i MEMS. Font Semico Research group [8].

La importancia que han tingut els tipus principals d'aplicacions de MEMS en el
2010 es mostra en la figura 2.2. Els accelerometres representen el 28% del mercat de
MEMS mundial. Els injectors de tinta estan en segon lloc, i representen el 17% del
mercat. Després ve el mercat destinat a aplicacions de radio freqiiéencia amb un 16% i
el mercat de microfons amb un 11%. Els sensors de pressid continuen essent molt
demandats, constituint el 8% del mercat mundial. Els giroscopis representen el 7%. La
gran demanda actual d'accelerometres i giroscopis es deu fonamentalment a la seva
aplicabilitat en el camp de I’electronica de I'automobil. Per exemple, son elements clau
en l'augment de la seguretat com a dispositius en la confeccid dels airbags. També

s’utilitzen en la construccié de smart-phones i videoconsoles portatils.
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Figura 2.2: Distribucié del mercat actual de MEMS i sensors. Font Semico Research group [8].

En definitiva, el mercat de sensors i MEMS és un mercat creixent. El potencial dels
sensors intel-ligents radica en la interficie que uneix el sensor amb el sistema de

processament.

Amb l'objectiu de mostrar la diversitat de tipus d’interficies existents, a
continuacio es fa una revisié d’un conjunt de sensors i a les seves interficies pertinents.
L’estudi es centra fonamentalment en sensors quasi-digitals (sovint es parla de sensors
amb sortida en el domini freqliencial). A efectes comparatius també s’hi insereix un
conjunt de sensors raw (sense condicionament) i sensors amb sortida digital. El fet
que es limiti I'estudi especialment en els sensors amb interficie freqliencial o quasi-
digital es deu a qué (com es veu amb més profunditat en el capitol 3) molts sensors
tenen una sortida que és facilment transportable al domini freqliencial, fet que
simplifica molt I'adquisicié i el processament del senyal. En comparacié amb les
interficies basades en ADC’s, un sensor amb sortida freqliencial només necessita ser
connectada a una entrada digital d’un microprocessador o microcontrolador per poder

ser processada.

2.2.2 Sensors de temperatura i interficies

Els sensors de temperatura realitzen la conversié d’'una magnitud termica al seu

equivalent en el domini eléctric. Poden ser del tipus:

e Termoparell. Formats per unié de dos metall [9]. Com a conseqiiéncia del
diferent comportament eléctric dels metalls es genera una tensié a partir de la

temperatura d’unié entre els dos metalls.

e Resistius. Son conegudes com a RTD’s (Resistance Temperature Detector) o
PT100 [10]. Es basen en la dependéncia de la resistivitat d'un conductor amb la

temperatura. Estan caracteritzats per un coeficient de resistivitat positiu PTC
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(Positive Termal Coefficient), o negatiu NTC (Negative Termal Coefficient). En

aquest cas també reben el nom de termistors.

e Semiconductors. Es basen en la variacié de la conduccié de la unié p-n en
polaritzacié directa. El corrent de conduccié d'una unié p-n polaritzada en
directe respon exponencialment amb la tensid, i és inversament proporcional a

la temperatura [11]. El seu funcionament és el caracteristic d'un diode:
q/kT*V
I =l Eq.2.2.1
On:
lsat = corrent de saturacid.
g = carrega de I'electro.
k = constant de Boltzmann.

T =temperatura.

Sensors de temperatura condicionats. En aquest cas el sensor, que pot ésser de
gualsevol de les anteriors tecnologies, incorpora un circuit a la sortida del mateix que
s’encarrega de fer el condicionament i linealitzacié del mateix. També facilita la
interficie a I'exterior del sensor fent servir un dels mecanismes presentats

anteriorment. Segons la seva interficie, es poden classificar en:

o Sortida en corrent, com el model AD590 [9] d’Analog devices. Es tracta
d’un dispositiu de dos terminals, on el corrent de sortida és
proporcional a la temperatura. La sortida d’aquest varia a rad de 1pA
per cada 2K i té un offset de 273.2pA a una temperatura de 273.29K
(09C) en el cas del AD590.

o Sortida modulada, com el model SMT 160-30 [13] del fabricant
Smartec. Es tracta d’'un sensor integrat amb sortida modulada per cicle
de treball (Duty Cycle). Té un rang de temperatures molt ampli, des de -
45°C fins a 1502C i una molt alta resolucié amb una sortida totalment

calibrada.La sortida ve definida per la seglient equacio:

D.C = ;—i =T, Fy = 0320 + 0.0047 - ¢ Eq. 2.2.2

On:
t, és la llargada del pols.
T, és el periode.

T és |la temperatura amb graus Centigrads.
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o Sortida digital, com el model DS1620 [14] del fabricant Maxim. Es tracta
d’un termometre digital amb sortida SPI linealitzada i compensada.

Incorpora un convertidor A/D delta sigma 7-13 bits.

o Sortida en tensid, amb I'exemple del LM35[15] del fabricant National
Semiconductor. Es tracta d’un sensor de precisid (0,12C) amb molta
sensibilitat (10mV / 2C), amb baix error de no linealitat (+0,252C) i amb

sortida analogica directament proporcional a la temperatura en 2C.

2.2.3 Sensors de pressio i interficies

En funcié del principi de captacié hi ha quatre categories principals de sensors de

pressio:

Monolitics realitzats per micromecanitzacié de volum [16]. Una variacié de
pressid sobre una membrana, fa actuar un Unic element piezoresistiu
semiconductor. Els dispositius MPX4115 (Freescale) constitueixen la familia de
sensors de pressié del fabricant amb diferents tipus de mesura de pressio

(diferencial o absoluta) i diferents precisions.

Sensors basats en cristall de quars [17]. La variacid de pressié sobre el quars,
com en el sensor 7613C de Kistler Piezotron, genera un efecte piezoelectric de

senyal freqliencial en la seva sortida.

Capsules ceramiques [18]. La combinacié de la tecnologia piezo-ceramica i
multicapa s'utilitza per a produir un senyal eléctric, quan s'aplica una forca

mecanica en el sensor.

Sensors de pressio resistius [19]. Una pressid sobre una membrana fa variar el

valor de les resisténcies ubicades en un pont de Wheatstone aparellades.

2.2.4 Sensors d’humitat

Permeten mesurar la humitat relativa i absoluta dins d’un medi. Normalment venen

compensats en temperatura. Hi ha els segilient tipus:

Sensors d'humitat capacitius. Formats per un condensador de dues lamines
d'or com a eléectrodes i una lamina no conductora com a dielectric. La seva
constant dielectrica varia en funcié de la humitat relativa de I'atmosfera
ambient. El valor de la capacitat mesura la humitat relativa. La seva interficie

pot ser bé capacitiva bé en freqiiencia.

o Interficie freqiiencial. El transductor d’humitat HTF1101LF del fabricant

Humirel esta compensat en temperatura i té sortida frequencial. Té una
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sensibilitat de 12 pF/%HR (en percentatge d’humitat relativa) i un
temps de resposta de 40-95 %RH de 10 segons. L'equacié 2.3.3 déna la

sortida en funcid de la humitat relativa:

3
Fout = 7314 — 16.79*RH + 0.0886*RH?-0.000358* RH  Eq.2.2.3

o Interficie capacitiva (correspon a un sensor raw). EIl HCH-1000 [20] és
sensor d'humitat del fabricant Honeywell de polimer capacitiu
dissenyat per a la mesura de la humitat relativa. La poliamida s'utilitza
com un material sensible a la humitat degut a la seva tolerancia als
processos microelectronics, reduint la dependéncia amb la
temperatura No inclou cap interficie de condicionament ni de
linealitzacid. Té una capacitat nominal de 330pF, amb un rang d’humitat
de 0% a 100% RH. La sensibilitat que mostra és de 0,55 pF/ %RH. El
coeficient de temperatura es de tant sols 0,15pF/2C.

Es tracta d’un sensor que es pot calibrar facilment en una cambra
climatica. Per aquest motiu, i pel fet de ser un sensor raw, s’"ha emprat
per fer el test del sistema d’adquisicio freqliencial presentat en aquesta
tesi (capitol 6). Les proves en temperatura i humitat del test s’han
realitzat en la cambra climatica de l'Institut de Microelectronica de
Barcelona (CNM — CSIC).

e Sensors d'humitat resistius. Formats per un eléctrode de polimer muntat sobre
un cristall de quars. A més un circuit condicionador i linealitzador permeten

donar una sortida compatible amb TTL i CMOS.

2.2.5 Sensors de llum

Dintre dels sensors de llum existeixen components amb sortida freqliencial, com el
sensor d’intensitat de llum TLS230 [26] de Texas Instruments. Consta d’un array de 8X8
fotodiodes i esta compensat en temperatura. Té una sensibilitat de 0,79kHz /

(LW/cm?). La freqiiencia de sortida treballa en el rang de80kHz a 120kHz.

2.2.6 Sensors de velocitat i d’acceleracio

Aquests sensors permeten mesurar la velocitat i I'acceleracio combinant diferents

tecnologies. La majoria d’aquests sensors inclouen sistemes de conversié freqiliencial.

Sensor de velocitat i acceleraciéA1425 [20] d’Allegro semiconductor. Es tracta d’un
sensor de velocitat d’alta precisid basat en I'efecte Hall que pot mesurar la velocitat i

també acceleracid. Té una alta immunitat a interferencies electromagnetiques. Déna la
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sortida modulada en PWM. L'esquema intern és detalla en la figura 2.3. En aquest cas,
s’observa que el sistema esta basat en dos sensors Hall, una etapa d’amplificacio,

filtrat i una etapa de sortida basada en un comparador.
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Figura 2.3: Diagrama de blocs del sensor de velocitat i acceleracié A1425.

e Sensor d’acceleracié ADXL212 [21] d’Analog Devices. Es un accelerometre de
precisido de +2G per eix. Incorpora una interficie amb sortida freqiiencial. Es
basa en una estructura de policilici micromecanitzada en superficie. Es tracta
d’un accelerometre de molt baix consum, de mides molt reduides, biaxial i
amb sortida frequencial (PWM). Té una sensibilitat 12,5%DC/g.

La figura 2.4 mostra l'estructura interna de l'accelerometre. S’hi observen
clarament el sensor, el desmodulador i el convertidor frequiencial basat en un

convertidor de metode directe (s’introdueix en el capitol 3).

A la figura 2.5 s’observa una fotografia amb microscopi d’un micro

accelerometre fabricat en tecnologia SOI (silicon-on-insulator) [23].
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Figura 2.4: Sensor d’acceleracié ADXL212.
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2.2.7 Giroscopis
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El giroscopi mesura el grau d’inclinacié de I'objecte respecte a un pla fix com pot

ser la superficie de la terra. Aquests tipus de sensors tenen habitualment la seva
sortida en format digital, en format PWM (Pulse Width Modulation) [22] o en série fent
servir un bus tipus 12C o SPI. Per exemple, el giroscopi ADIS16255 [24] del fabricant

Analog Devicers ve calibrat de fabrica i té interficie SPl. També té una entrada

analogica auxiliar per poder calibrar el sensor. Té tres modes de configuracid: +80°/sec,
+160°/sec, i *320°/sec i té una sensibilitat de 0,018 °/s/LSB. La figura 2.6 mostra el
diagrama de blocs del giroscopi. A la figura 2.7 es pot observar una microfotografia

d’un giroscopi presentat per Robert Boque [23].
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Figura 2.6: Diagrama de blocs del giroscopi ADIS16255.
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Figura 2.7: Microfotografia d’un giroscopi.

2.3 Condicionament del senyal

La seccié 2.2 ha descrit diferents sensors que poden portar integrades diferents
interficies. S’observa que s’aposta per emprar interficies de condicionament en
voltatge, en freqliencia o, simplement, s’utilitza el sensor en format RAW. Les
tendeéncies actuals en la integraci6 de MEMS (apartat 2.2) mostren una demanda
constant en el consum de sensors amb interficie freqliencial i en particular en aquells

ambits on esta especialment indicat, com en el sector de I'automobil.

2.3.1 Exemples de condicionament

Aquest apartat complementa I'analisi de sensors mostrant diverses possibilitats de

condicionament.
2.3.1.1 Condicionament en el termoparell

Per condicionar els sensors térmics basats en termoparells, Analog Devices
disposa d’una familia de circuits integrats especifics. Un exemple és el AD594 [27],
figura 2.8. Aquest convertidor esta pensat per compensar i linealitzar un termoparell
format pels material constantan-ferro. El circuit integrat en qliestié déna una sortida

en voltatge proporcional a la temperatura (10mV/2C).
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Figura 2.8: Diagrama intern de ’AD594.

2.3.1.2 Condicionament de sensors RTD
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Analog Devices disposa d’un circuit integratADT70 [28] (figura 2.9), que permet

condicionar els PRTD de plati. El sistema pren com a referéncia una resisténcia d’1kQ

de molta precisid, i injecta un corrent a través de dos fonts de corrent totalment

aparellades i emmirallades. Un amplificador diferencial d’instrumentacié amplifica la

diferencia entre les dues tensions generades a partir d’'una tensié de referéncia

establerta. La resposta de sortida del circuit és en tensid i és de 5mV/2C quan s'utilitza

una RTD de 1kQ.
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Figura 2.9: Esquema intern d’el condicionador de RTDs , ADT70.

2.3.1.3 Condicionament en sensors NTC

Un sensor de temperatura NTC es pot condicionar de manera molt econdmica i

precisa utilitzant una simple font de corrent controlada, amb una resistencia de

linealitzacid de 5 KQ. La sortida és en tensio.

A I'etapa posterior es pot incloure, tant un amplificador, com un ADC, com també

un circuit convertidor de tensié a freqtiencia (VCO).
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2.3.1.4 Condicionament en sensors resistius

El circuit més utilitzat alhora de fer el condicionament de qualsevol tipus de
sensor resistiu és el pont de Weathstone. La base del seu funcionament radica en
avaluar la desviacié d'una o més resisténcies inserides en el pont. Es pot mesurar tant

una magnitud individual com magnituds diferencials.

L'equacié 2.3.1 déna el comportament del model en un pont on totes les
resistencies tenen el mateix valor R, a excepcié de R1, que representa la resistencia

variable de valor R(1 + X) d’un sensor, on X es el terme variable.

@ X Eq. 2.3.1
*(1+3)

Com s’observa en I'equacid, la relacid entre la sortida del pont i X no és gens lineal,

Vour =

tot i que es pot ajustar a una dependéncia lineal per variacions petites. Aixi, per
exemple, si Vpp = 10V, i el maxim valor de X és + 0.002, la sortida del pont sera lineal
amb un error del 0,1% per a un rang de sortida de 0 a +5mV.

La sensibilitat d'un pont és la relacié del maxim canvi esperat en el valor de sortida
respecte a la tensid d'excitacid. Per I'exemple donat anteriorment, la sensibilitat sera
de £ 500uV / Vi 5mV /V respectivament. La sensibilitat pot ser doblada si hi ha dos
sensors identics que s'utilitzen com a variables amb el valor de R(1 + X). Aixi el resultat
de Vout quedaria com:

Yoo _ X __ Eq.2.3.2
ZERs)
2

El problema principal radica en haver de fer servir dos sensors identics sotmesos a

Vour =

la mateixa magnitud fisica, i que variin en la mateixa proporcié i amb el mateix valor

nominal del sensor.

El pont de Wheatstone ha estat molt utilitzat en el condicionament analogic de
senyals de sensors, esdevenint un meétode forca generic. De fet, quan tots els
components resistius d’'un pont de Wheatstone sén substituits per components

capacitius, el comportament del pont és similar.

2.3.1.5 Condicionament de sensors capacitius

Un altre gran grup de sensors a analitzar sén els capacitius, que sén en els que es

centra aquest treball.

Per a aquest grup de sensors al mercat no es mostren tantes interficies i circuits de

acondicionament com en el grup de sensors resistius.
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Per altra banda, quan s’efectua la mesura del valor del sensor capacitiu, existeixen
interficies que donen el valor de sortida en el domini de la tensié aixi com el domini de
la freqliencia. L'esforg de I'analisi es centra en aquells circuits de acondicionament que

tenen la seva sortida en el domini de la freqiéncia.

Un dels principals circuits integrats comercials que permet generar un senyal
freqliencial proporcional al valor d’un sensor capacitiu es el multivibrador astable,
basat en el circuit integrat LM555 [29].

Altres propostes consisteixen en fer servir un dels dos principals mecanismes de

conversié més habituals, que sén:

e El convertidor freqiiencial. Donat que forma la base del treball, es tracta en

detall en els seglients capitols.

e L'oscil-lador controlat per tensié (VCO), basat en el disseny d’un integrador

més un comparador (o trigger Smitt).

2.3.2 L'oscil-lador controlat per tensié o VCO

L’oscil-lador controlat per tensié genera un senyal de sortida freqiiencial donat un
senyal d’entrada, sigui fix o variable. Les figures 2.10a i 2.10b mostren un diagrama de
blocs generic del circuit aixi com una proposta simple de circuit d’oscil-lacié. Consta

d’un integrador i d’un comparador per histéresis.

Donat que I'etapa basada en un integrador incorpora com a element oscil-lador
un sensor capacitiu, es pot fixar una tensié d’entrada constant del VCO, i fer que la
variacié de la capacitat provoqui una variacid freqiencial a la sortida del mateix

convertidor.

-]

lTensié d’entrada

Convertidor de
Integrador Voltatge a freqiiéncia

R
e

L

Data Out
Figura 2.10: a)Diagrama de blocs del VCO, b) circuit simple d’implementacié d’un VCO.

La literatura mostra moltes variants d’aquesta metodologia de conversié. Una
possibilitat per desenvolupar un VCO consisteix en dissenyar un circuit de referéncia

en voltatge i un oscil-lador de relaxacié [30] (figura 2.11). L’autor també va construir un
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VCO de baixes presentacions dissenyant un System on chip programable sobre un
PSOC [31] (programmable System on chip).

El circuit de referencia en voltatge o Bandgap (presentat en el capitol 5) té per
objectiu generar una tensid de referencia estable sobre el circuit oscil-lacié. Esta
format pels transistors Mps, Mp3, Mg, Mg, My7. Permet en aquest cas generar un
corrent de referencia (que carrega el condensador) dependent de la Vi, sobre el nucli

de l'oscil-lador de relaxacid.
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Figura 2.11: VCO basat en 'oscil-lador de relaxacié de baix consum.

L’'oscil-lador de relaxacid (presentat en el capitol 4) esta format pels transistors
Mpo, Mpl, MNZ, MNl; MN3, MN(), MNg_ Els transistors Mpz, MPS, MNS i MN4 conformen el

buffer de sortida que permet fer que la senyal de sortida sigui quadrada.

Per tal de garantir un Duty Cycle del 50% cal fer que el corrent que carregui i
descarregui el condensador siguin identics, i que els transistors configurats en mode
triode, siguin perfectament simétrics. Per aconseguir-ho s’han fet servir tecniques de
matching de transistors (per més detall consultar apéndix 3). Aguesta técnica
consisteix en alternar fraccions de transistors de les dues branques, uns amb els altres,

i alternar alhora el drenador i la font dels mateixos.

Els transistors Mpg i Mp; estan polaritzats en mode triode comportant-se com una
resisténcia. El valor de la resisténcia equivalent en funcié de les tensions de

polaritzacié, ve donada per la seglient expressio:

R _ 1 _ 1 Eq. 2.4.3
MR1,2 — - w
9m  pCox(Ves—VrH)
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En aquest VCO, la tensié d’entrada controla la tensié Vgs aplicada directament
sobre aquests transistors (Mpg i Mp1), controlant el seu valor resistiu equivalent. Per
garantir que aquests transistors romanen en la regio lineal evitant entrar en mode de
saturacid, és necessari ajustar la tensid de referéncia de Myg. En controlar aquesta
tensid, també es controla el corrent de carrega del condensador i en definitiva la
freqiiéncia de sortida de l'oscil-lador. La seglient equacié modela la freqiiencia de

sortida en funcio de la tensié d’entrada.

w
/’lp Cox M (I/m - VTH)

8 Ly Eq. 2.4.3

F . = -
ou W C
u,C,.C (Z)MN7 R02 Voo sensor

ox — sensor

La figura 2.12 mostra el layout del VCO. Aquest disseny s’ha realitzat integrament
emprant la tecnologia d’Austriamicrosystems AMS 0.35um, i I'entorn de disseny
CADENCE, fent servir el kit de disseny HITKIT 3.6. Aquest convertidor es va fabricar el
juliol’09, dins de I’ASIC ROIC 1.0.

|
Sl - . il
‘oltage Reference Relaxation Oscillator Core | Buffer Stage

Figura 2.12: Layout del VCO basat en I'oscil-lador de relaxacio.

La figura 2.13 mostra un escombrat tipic d’'un VCO per a una rampa de tensions
d’entrada de 0V fins a 1.6V. Els resultats obtinguts mostren una bona linealitat en tot
el tram, tot i que caldra acabar-la de linealitzar fent post-procés, tal i com es

documentara al capitol 6.
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Figura 2.13. Escombrat de tensié de control sobre el VCO.

Els capitols 4 i 5 expliguen el funcionament detallat dels dos sub-circuits, i

presenten una completa caracteritzacié dels mateixos.

2.4 Conclusions

Aquest capitol mostra que hi ha un numero molt elevat de sensors que

potencialment fan servir o poden fer servir els mecanismes de conversié freqiencial

emprant alguna de les seves modalitats com la modulacié per amplada de cicle, en

freglieéncia o periode.

Hi ha també casos en que el fabricant deixa el sensor sense cap mena d‘interficie

condicionada ni adaptada, tractant-se aixi de sensors raw. En la majoria de casos,

aquests sensors son d’estructura capacitiva. En aquets casos, I'adaptacié de senyal és

facilment realitzada emprant interficies fregliencials.

Aquest tipus de convertidors freqiiencials son I'objectiu principal d’aquest treball i

es tracten en profunditat en els seglients capitols. Es parla en concret de:

Circuit de referéncia en voltatge. Es 'encarregat de generar una tensié
de referéncia constant i estable sobre |'etapa convertidora a
freqliencia. S’analitzara en el capitol 5, i és el nucli principal d’aquest
treball.

Circuit convertidor de capacitat a freqiiéncia (CtoF). Es 'encarregat de
fer la conversié del valor capacitiu del sensor raw cap al domini

freqliencial (o quasi digital) [32]. Es presentara en el capitol 4.
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e Circuit convertidor de freqiiéncia a codi binari (Fto#). Encarregat de fer

la conversio a un senyal digital binari [33]. S’introdueixen al capitol 3.

També s’ha presentat en aquest capitol una alternativa de disseny per a aquells
sensors que actualment tenen sortida en voltatge fent servir un convertidor de tensié

a freqlieéncia o VCO.

Aguesta opcié permet transmetre millor la informacié pel canal de transmissio
sense que el soroll i la atenuacid afectin significativament a la informacié que esta
essent generada pel sensor, i permetent alhora una facil adquisicié de la informacié a

per part del microprocessador en I'etapa de processament.
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3. Convertidors freqliencials o Fto#

3.1 Introduccioé

El processament i la interpretacié de la informacié que els arriba de I'exterior sén
dues tasques fonamentals que els sistemes d’adquisicié i adequacié del senyal han de
realitzar. Aquesta informacio arriba des dels transductors o sensors que mesuren
diverses magnituds fisiques per convertir-les en senyals eléctrics, senyals que de

forma analogica o digital mesuren els circuits electronics.

En I'actualitat existeixen diferents técniques d’adquisicid de senyal que cobreixen
diferents espectres amb prestacions i rendiments varis segons I'aplicacio i/o el métode

d’adquisicié emprat.

Per altra part, quan els sistemes d’adquisicid i processament de senyal s’han
d’integrar o aplicar en sistemes miniaturitzats, independentment del rendiment i

prestacions del metode, cal analitzar els diferents factors que influeixen en el resultat.

Capitol 3: Convertidors frequiencials o Fto#.



Plana |3

Aixi, en aplicacions amb sensors intel-ligents basats en sensors capacitius [1], la
compactacio del hardware és fonamental donat que minimitza 'area de silici que

ocupa tot el sistema d’adquisicid.

S’ha introduit també que els sensors poden realitzar la transduccié tant a nivell
fregliencial, com en voltatge i corrent. En el primer cas, quan es realitza un tractament
freqliencial de la informacid, no fa falta cap transformacié addicional de senyal. En el
cas de sensors llur sortida és en voltatge, es plantegen dues alternatives a nivell de
tractament de les dades:

e Fer servir un convertidor analogic digital [2] o ADC. Es el meétode
tradicionalment emprat en el procés de transformacié de senyals
analogiques a digitals, motiu pel que existeix un ventall molt ampli de
convertidors amb diferents prestacions segons les versions escollides.
Entre les arquitectures d’ ADCs més conegudes es troben:

o Convertidor de simple o doble rampa. Format basicament per un
integrador i un comptador binari.

o Convertidor flash. Format per un array de d’amplificadors
operacionals configurats en mode comparador.

o Convertidor SAR. Format per un comptador d’aproximacions
successives.

o Convertidor delta & sigma. Format per les etapes de diferenciacio i
integracid i comparacié, a més d’un convertidor digital-analogic
d’un bit.

e Fer servir un convertidor de voltatge a freqliencia, que esta format
basicament per un oscil-lador controlat per tensi6 o VCO, més un
convertidor de freqiiéncia a codi binari (Fto#). Es una técnica que
tradicionalment ha estat reservada a circuits amb sortides directament
freqliencials, pero que actualment s’ha convertit en una alternativa clara a

la conversio emprant ADCs.

En qualsevol cas, tota sortida de sensor pot ser transformada al domini freqiiencial, ja
sigui perque el sensor incorpora una interficie freqliencial, o perqué es fa servir un

VCO per transformar la seva tensio de sortida a aquest domini.

Comparant ambdues metodologies de conversio (ADCs i convertidors freqliencials)
les tecniques d’adquisicid freqiliencial presenten uns avantatges que les fan
especialment atractives en el tractament de senyals que provenen de sensors [3]:

e Gran immunitat al soroll. Es una de les principals caracteristiques
d’aquests convertidors. Els senyals eléctrics en domini freqliencial poden

ser transmesos pels diferents medis de comunicacié a més llarga distancia
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qgue els senyals analogics sense necessitat de regenerar el senyal. Els
senyals eléctrics a nivell freqliencial sén molt millors per treballar en
entorns sorollosos (com per exemple en aplicacions de I'automobil [4,5])
ja que I'atenuacié del mitja de comunicacié no degrada la informacié que
es transmet.

e Tenen menors costos d’integracio perqueé solen necessitar menys area de
silici donat que els convertidors fan servir menys components i s6n més
simples de dissenyar.

e Tenen major poténcia de sortida respecte als ADCs convencionals. Donat
que la freqliencia de sortida és generada per un oscil-lador, i el factor de
gualitat generalment és molt alt, la sortida del circuit d’adquisicié a nivell
freqliencial administra millor la poténcia respecte als metodes analogics.

e Molt bona precisid, ideal per a entorns d’adquisicié industrials [6,7]. De
fet la precisié ve imposada per I'ampla de bus que es vulgui emprar. En
aquest sentit, és facil aconseguir errors de mesura de tant sols el 0,001%,
guan en els sistemes de conversié ADC, els errors estan al voltant del
0,01%.

e De la mateixa manera que passa amb els convertidors ADC de doble
rampa, els sistemes de conversié freqiencial incorporen un mecanisme
d’integracio del senyal a I'entrada que permet una millor immunitat al
soroll, al mateix temps que permet realitzar I'adquisicié del senyal amb
un temps inferior.

e Es disposa de tot el rang dinamic de la font d’alimentacio (+ Vpp) com a
senyal de sortida.

e Diverses tecniques permeten una molt facil multiplexacié de senyal tant
en la modalitat temporal -Time Division Multiplexing (TDM)- com en la
freqlencial -Frequency Division Multiplexing (FDT)- sense introduir errors
[8]. En el métodes tradicionals, els parasits EMF i les resisténcies

equivalents del circuit introdueixen errors significatius en la mesura [9].

Aqguestes caracteristiques que sén inherents als senyals freqiiencials fan que el
processament de senyal a nivell freqlencial sigui una alternativa potent al classic
tractament de senyal basat en ADC. En l'aplicacié de técniques de procés a nivell
freqliencial cal, pero, fer una distincié depenent del tipus de sortida que presenta el

sensor.

En el cas dels sensors que tenen la sortida en el domini freqliencial, és evident que
el procés mitjancant tecniques freqliencials surt de forma espontania, fet que fa

aquestes técniques especialment interessants des del punt de vista de la integracio del
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sistema, ja que simplifiquen molt la circuiteria de condicionament del senyal al no
requerir de cap circuiteria de conversié. En el capitol 2 s’ha vist que cada cop hi ha
més sensors que incorporen aquest tipus d’interficie, especialment els accelerometres,

giroscopis, compassos magnetics, etc [10][11]).

Com que no tots els sensors tenen sortida directament freqiencial, es pot fer un
doble procés de conversio:

e En la primera etapa de conversid es sol passar del domini voltatge al
domini freqiiencia, o transformar el valor capacitiu del sensor a aquest
domini. En aquesta transformacié es solen fer servir oscil-ladors
controlats per voltatge (Voltage Controlled Oscillator o VCQ's) [12] o
oscil-ladors.

e lLa segona etapa té com a entrada freqiencial el senyal polsant, i en
realitza la transformacié a codi binari. Aqui es parla de convertidors

fregliéncia a codi binari o Fto#.

Dintre de les técniques de tractament del senyal a nivell freqliencial Fto#
existeixen en el mercat multiples tecniques, algunes d’elles classiques, altres
adaptades a processos més actuals, que permeten assolir els nivells de resolucio i
precisio adequats en cada aplicacié. Aquestes técniques poden transformar un
senyal en el domini freqliencial utilitzant qualsevol de les caracteristiques dels
senyals quasi-digitals: pols, periode, freqliéncia o altres parametres temporals.
S’estableix la seglient nomenclatura com a conveni:

e Tractament directe per freqiéncia (Fa).

e Processament per periode (T4 =1/Fa).

e Analisi de 'amplada de pols (t,).

e Tractament per interval d’espaiament (t,).

e Percentatge d’activacio en el cicle (duty cycle) (t,/Ta).

e Desplagament de fase ().

En aquest context, aquest capitol fa un repas breu i precis de les técniques
basiques que han iniciat a I'autor d’aquesta tesis en I'aplicacié de técniques de
processament de senyal a nivell freqliencial o convertidors Fto#, presentant

millores de I'autor en técniques concretes.
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3.2. Principi d’adquisicio i tractament de senyal

Esquemes convertidors A/D i freqliencial

La figura 3.1 mostra I'estructura de blocs del métode d’adquisicié de senyal classic
basat en ADC. Normalment, el senyal de sortida del sensor ha d’ésser condicionat,
filtrat, amplificat, mostrejat i finalment convertit al domini digital abans de ser enviat i

processat pel sistema de calcul [2].

| Bus I
del Senyal A/D | Interface |

> Condicionament > Convertidor

Sensor CPU

Figura 3.1: Métode classic d’adquisicid.

En contraposicid, els metodes d’adquisicié freqiiencial (figura 3.2) adquireixen les
dades que surten del sensor (normalment amb sortides capacitiva o en voltatge), fan
la conversioé al domini freqliencial (amb convertidors CtoF o VtoF), i donen la sortida en
el domini digital (a través d’un convertidor Fto#), de manera que les dades poden ser
directament enteses per un processador [13], i tractades, si s’escau, directament per

aquest.

Com s’ha comentat, el nimero d’etapes del sistema queda reduit a la conversid

Fto# quan el sensor ddna una sortida freqliencial.

Convertidor Convertidor |

—p CtoF » f CPU
Fto# | f

Sensor

Convertidor

Figura 3.2:Meétode d’adquisicio frequiencial.

Quan s’utilitza aquest sistema de mesura es pot reduir significament el hardware,
tant d’adquisicié com de processament, ja que la fase de conversid a freqiéncia i la
fase de processament poden estar integrades sota el mateix disseny normalment basat

en un processador embegut.

Nogensmenys, quan s’ha d’introduir |'etapa de conversi6 de capacitat a
fregliencia, és necessari controlar la tensié d’alimentacio, la temperatura i el soroll de
fase. El soroll de fase influeix especialment en I'estabilitat del senyal en domini
freqliencial, doncs esdevé com una fluctuacio de la fase del senyal, que fa que el senyal
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no sigui estable. Compensant o suprimint aquestes dependéncies s’obtindran els
millors resultats en I'etapa de de conversié [14].

3.3. Metodes freqiiencials d’adquisicié de senyal

Els metodes d’adquisicio de senyal a nivell freqliencial es van comencar a aplicar a
mitjans del segle passat. En el 1941 Negnevitskiy S.B i al 1947 Filipov V.N van fer les
primeres aproximacions a conversions freqliencials partint d’'un ADC basat en el
metode discret de conversié amb normalitzacié de polsos de la freqiiéncia del sistema.
Aquests treballs van donar com a resultat la primera patent en aquesta area de
conversio freqiencial (Patent 68785, USRR). Des d’aleshores fins ara, s’han inscrit més
de 1000 patents sobre técniques de conversidé frequiencial, métodes de mesura

fregliencial i dispositius convertidors.

Els métodes que s’estan aplicant avui en dia al procés de senyal provinent de
sensors son variacions adaptades a la integracié sobre xip d’aquests metodes de

conversid inicialment plantejats.

Existeixen multiples descripcions i variants de tecniques d’adquisicio freqiencial.
Una primera classificacié es pot fer en base al mecanisme que es fa servir alhora de fer
la mesura [15]. Es pot parlar de:

e Metodes absoluts. Només es mesura la sortida d’un sensor, i el valor
gue s’obté a la sortida del convertidor sera el valor de la mesura respecte a
la frequencia de rellotge del sistema de referencia del convertidor.
D’aquestes tecniques, els dos metodes classics que han servit de base a
totes les demés técniques sén:

= Recompte directe.

= Recompte indirecte.
e Metodes relatius. Fan servir dues freqliencies de dos sensors diferents a
mesurar, i el convertidor déna com a sortida el valor de la relacié entre les
dues freqléncies. Dins d’aquests metodes les técniques més
representatives son:

= Radiomeétriques.

= Reciproques.

= Dependents.
e Metodes avancats. metodes Aguestes meétodes combinen els metodes
de mesura relatiu amb absolut. El métode més representatiu és:

= Metode del recompte dependent.
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Donada la importancia de I'adquisicid frequiiencial en aquest treball, i per enfocar el
paper precis que realitzen els convertidors Fto# en el pre-procés freqlencial, en els
seglients apartats s’exposen els més representatius. Es fa especial esment als
convertidors per recompte indirecte i per recompte depenent perque van iniciar
I"autor en I'estudi de técniques d’adquisicié de senyal freqliencial i que va donar com a

resultat les primeres publicacions [16, 17].

3.3.1 Meéetode del recompte directe (Direct Count Method o DCM)

El métode del recompte estandard o directe esta pensat en la mesura del senyal de
sensors que oscil-len a alta freqliencia [18]. El metode consisteix en mesurar la sortida
freqliencial del sensor durant una finestra de temps establerta pel sistema de

conversid [19]. El principi de funcionament és el seglient.

Sigui T, el periode del senyal a mesurar (sensor), i T el periode de la finestra de
temps que durara la mesura (rellotge de sistema). Segons la figura 3.3, la mesura ve

donada per la relacié:

Tp Na
Na=TgFa =, Fa=NpFg=—- £q.3.3.1
Ta Tp

i a on N, és el codi equivalent de la mesura realitzada sobre el senyal en domini

freqliencial.
Ta
s
t
Ts ‘
R ) ' I |,
N . ot
000
: i ‘

Figura 3.3: Métode d’adquisicio freqiiencial directe.

La figura 3.4 mostra un circuit equivalent per a aquest convertidor. Basicament
esta format per un comptador. L’oscil-lador de referéncia només deixa passar els cicles
de Fadurant el periode del rellotge de referéncia Tg. En aquest temps s’obté el valor N,

gue és el valor de la mesura.
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Comptador
Fa |
Sensor + " T s N=
CtoF
] el

.x.

Oscil-lador de
referéncia

Figura 3.4:Circuit equivalent del convertidor directe.

El diagrama de temps (figura 3.3) mostra una abséncia de sincronitzacio a l'inici i al
final de la finestra temporal T, amb polsos F4 perduts com a conseqiiéncia de |'error
en la mesura. Ve acotat pels intervals At; i At,, a on els dos intervals sén independents

I'un de l'altre.

Tenint en compte aquests intervals, el temps total de mesura ve determinat per:
7 NA
Tg = NiT, = Tg+At; - At,= - Eq. 3.3.2

A

D’acord amb aquesta expressid, el valor exacte de N, vindria donat per I'equacid
3.3.3. El terme que inclou les desviacions en l'inici i final de la mesura, correspon a

I’erra que es produeix a la mesura.

Na= Tg -Fat+(Ats- Atz)i Eq.3.3.3

3.3.2 Meétode del recompte indirecte (Indirect Count Method o ICM)

Els convertidors Fto# que es basen en el metode del recompte indirecte mesuren
una freqgiéncia determinada pel sistema (normalment a partir d’'un rellotge de
referéncia), durant una finestra de temps definida pel periode del senyal a mesurar
del sensor [21] (figura 3.5). Aquests convertidors s’utilitzen quan la mesura es realitza

sobre sensors lents, o sobre sensors que generen fregliencies de sortida molt baixes.
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Els resultat de la mesura ve donat per I'expressio 3.3.4:

To _ Fp Eq.3.3.4
NA = —= = —

Tg Fgp

El nombre de polsos N4 comptats es determina pel nombre de periodes Tz = 1/Fp

durant la finestra de temps T, Aixi doncs, T, és igual a:
Ta=NyTp Eq.3.3.5

Lerror de quantificacié absolut (degut a la no sincronitzacié entre rellotge i senyal

del sensor) es calcula a partir de:

TA= (NA'l)TB +At1+( TB'Atz) = NA'TB+At1'At2=NA'TB i‘Aq Eq.3.3.6

Ta

{
f

—
>

_ I 5 I .
nonong.
— o — —n
Aty R | 7

Figura 3.5: Métode d’adquisicié freqiiencial indirecte.

La figura 3.6 mostra un circuit equivalent d’aquest convertidor. El rellotge Tz és
I’encarregat de comptar el temps que T, esta en actiu S’obté el valor N4 que és el valor

de la mesura.

Complador
Fa
Sendar + s, I
CroF
n
Ta
Gscil-lador de

rislardncin

Figura 3.6:Meétode d’adquisicio freqiiencial indirecte.
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3.3.3 Meétode de recompte radiometric

Aguest meétode permet obtenir un error de quantificacié constant per a un marge
de freqiéncies molt gran [23].

Es considera el senyal d’entrada a mesurar com a T, i s'agafa una finestra de
temps Tp; com a temps de captura per a un error donat. El nimero de periodes
comptats quedara reflectit en el valor N. que s’emmagatzema en el comptador 1. El
mateix procés s’efectua amb T, on s’agafa una finestra de temps Ty, iniciada amb el
primer flanc de N; i de la mateixa durada que el nimero de periodes comptats
guedara reflectit en el valor N, que s’'emmagatzema en el comptador 2. Amb aquests
dos valors s’efectua el processament de la relacié d’ambdds senyals.

T

il
TO

v

[ 1]

1

&
Al

v

0L
|

&

v

il
|

v

To

v

EE

AR

v

= Z
N

v

Figura 3.7: Métode d’adquisicio freqiiencial radiomeétric.

El primer calcul de freqliéncia s"anomena F,’ i ve donada per:

N
r— N
Fy = m
01 Ea.3.3.7

Acotat amb el nimero de polsos N; es realitza el comptatge de N,. L'inici ve
determinat pel primer flanc de N;. La finestra de temps Tg;, es tanca amb el primer pols

que aparegui de de Ty;. Es compleix que (T2 = N1-Ty).

Aquesta segona finestra de temps conté N, polsos de freqliencia Fg. Es compleix

que:
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N>=N;-—=N; -— Eq.3.3.8
2 1 Tg 1 Fa
N
F, = 1. Fp Eq. 3.3.9
N>

La figura 3.8 mostra un circuit equivalent que implementa aquest convertidor.
Donat que es tracta d'un metode relatiu, es fan servir dues freqiiéncies diferents de
dos sensors diferents per fer la mesura. També es pot fer servir el valor d'un sensori la

freqliencia de referencia del sistema per fer la mesura.

S’observa que cadascuna de les freqliéncies d'entrada té el seu propi comptador.

El recompte déna N; pera F,i N, pera Fg,

Compladar 1
o L [ - Ma
Seranr +
CoF L
Fax
Commpladar 1
wese | N3
4L
Ta
Oscil-lidor de

releneoi

Figura 3.8:Esquema del métode d’adquisicid freqiiencial radiometric.

3.3.4 Metode del recompte reciproc

Aquest convertidor basa el seu mode de funcionament en el convertidor
radiometric [25]. La repetibilitat de la mesura ve determinada pel pols de reset. L'inici
del temps de recompte (Tcompt) coincideix amb el segilient pols de linterval Fp,
apareixent just després del final del pols d’inici. La freqléncia es calcula durant el

temps d’interval T, . El cronograma es mostra a la figura 3.9.
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Figura 3.9: Cronograma del métode d’adquisicié de recompte reciproc.

.-'||.

M,

El calcul de la conversié es realitza durant I'interval T¢,, i ve donat per:

_M

F, =
A N,

Fg Eq. 3.3.10

L'avantatge principal d’aquest mecanisme és que l|'error de quantificacié és
constant per a tot el rang de freqliiencies. Com en el recompte radiométric, la finestra

s’estableix en base a predeterminar I’error maxim permes.

Com en el cas del metode d’adquisicié radiometric, el principal desavantatge del
metode és la redundancia en el temps de recompte. Apart i a nivell de circuiteria, en

aquest cas es necessiten tres comptadors per a realitzar el procés de mesura.

3.3.5 Metode del recompte dependent (Dependent Count Method o DCM)

Aguest metode va ser proposat per primera vegada el 1980 per Berezyuk [26]. El
metode permet establir per avancat I’error maxim de quantificacid per a tot el rang de
freqliencies. A diferéncia dels casos anteriors, el métode calcula en cada nou cicle, la
finestra temporal donat I'error maxim permes.

Combina els avantatges dels metodes classics tot garantint un valor constant de
I'error de quantificacid. Funciona amb un ampli rang de freqiéncies i amb alta
velocitat de conversid.
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Les caracteristiques principals d’aquest métode son:

Té un temps de conversié no redundant.
Possibilita la mesura de freqliencies amb F, > Fp,
Mostra un error de quantificacié constant.

Té alta precisio.

Treballa amb una sola referéncia de freqiiencia.

Pot funcionar en mode auto-adaptatiu.

Aqguest sistema de conversid pot adquirir, al mateix temps, els senyals Fai Fg[27] i

permet fer mesures tant en mode absolut com relatiu [28].Sagafa com a

nomenclatura que F representa a la freqliiéncia més gran de F,i Fp if la freqiiencia més

petita de les dues [29]. El principi de funcionament és el seglient:

e Compta, per separat, els periodes de dos senyals de diferents freqiéncies

(la de referéncia i la mesurable) amb el métode de mesura absolut i relatiu.

e Es compara el nimero de polsos amb el valor de referencia Nj, especificat

inicialment per a un error relatiu & establert a la freqiiéncia que estem

mesurant, o bé amb el valor N; determinat per I'error 8, especificat per la

freqUiéncia més gran de les dues anteriors.

e Es forma la finestra de quantificacio T, idéntica al numero sencer N4 de

periodes t de la frequencia inferior f.

e Es quantifica el temps de referencia T4 a partir de de la durada T de la

freqliencia més gran F. Aquest nimero és >N

El sistema de mesura agafa el nimero N en el moment en qué apareix el seglient

impuls 7, finalitzant, aleshores, el recompte de polsos.

Aguest métode de conversid permet realitzar la conversié emprant recompte per

frequiéncia absoluta, relativa i/o per periode de temps. El seu cronograma es pot

analitzar a la figura seglent:

£

Ll irlnnd,,

Inici nt=Nat=Tq IFmal
I'N N |
el .
Faz E :- : :
“LLLLEL : =
Ata 1 (N-1)T 1 uT-At2
"'!." 1 ::‘-
I ! Na

le |

Figura 3.10: Cronograma del métode d’adquisicié de recompte dependent.
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En la figura:

® Fa; éslafreqiiencia més rapida.
o Fuj, éslafreqliencia més lenta.
e N, ésl’error de mesura relatiu en freqiiencia especificat inicialment.

e Ny, é el nombre de periodes a comptar per a un error d establert.
En el moment de computar la freqiiéncia capturada pel convertidor, és té que Tx
ve donada per:

N  NgtAN 1
Ty o= = (E+AN)T Eq. 3.3.11

On N =Noé+ AN és el numero de polsos de la freqliencia més gran F.

n
FA = FB v Eq. 3.3.12

Respecte al temps de I"adquisicié per a un error donat podem definir les seglients

expressions en funcid de quina sigui la freqliencia més gran (F4 0 Fg).

Fp
N, Eq.3.3.13
t, = per Fy < Fy
Fp
Fg
NstFg Eq. 3.3.14
tx: F peT'FA>FB
A

L’error quantitatiu d’aquest métode es troba a la taula 3.2.

3.3.6 Comparativa dels méetodes d’adquisicio freqliencial

La taula 3.1 compara els principals métodes d’adquisicié presentats, i mostra les
principals limitacions que tenen alhora de fer-los servir com a metodes d’adquisicié de

senyal en sistemes basats en microprocessador [27], [32].

D’acord amb el que s’ha introduit en el capitol, els meétodes d’adquisicid
freqliencials han esdevingut especialment importants en el moment en qué la
microelectronica ha evolucionat de manera que en un sistema embegut s’hi poden
incorporar tots els elements de procés. Aixo agafa des del propi sensor o interficie amb
el sensor fins al procés de les dades per adaptar-les al protocol o format final que

necessita el processador.

En l'etapa que fa d’interficie entre el sensor i el processador s’utilitzen,
fonamentalment, dos recursos per fer el pre-procés de dades: els comptadors o timers
i les interrupcions. També es poden emprar rutines basades en polling, pero no es

recomanable per qué prenen temps de procés al processador i sdn massa dependents
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dels retards de programa. A I'hora implica que el processador queda tancat en un
bucle fent la consulta dels valors, sense poder atendre a altres rutines.

La taula 3.1 realitza una comparacio dels diferents métodes Fto#. La comparativa
s’estableix en base al cost que suposa la implementacié dels métodes d’adquisicié
freqliencials en un sistema embegut. La comparativa es basa en els seglents

parametres:

e El numero de comptadors que sén necessaris per implementar la conversié
Fto#.

e El nombre d’interrupcions que s’haurien de considerar per a resoldre
I’adquisicié del senyal.

e El temps de computacié (que és funcié de la resolucié del comptador i
precisid que es cerqui amb el métode).

e El nombre de bits d'entrada i sortida necessaris per a implementar el

meétode d’adquisicid (establert en base a un ample de bus de 32 bits).

Taula 3.1: Comparativa dels métodes freqiiencials relatius i absoluts.

Métode Nombre Nombre de Nombre de Temps de computacié
d’interrupcions bits d’E/S comptadors
ICM .
Recompte 1pujada/1 2E 1 Min: 1 Ty + Processament
indirecte baixada 33S Max: 2" Tg + Processament
DCM .
Recompte 1pujada/1 2E 1 Min: 1 T, + Processament
directe baixada 33S Max: 2" T, + Processament
™ 2E Min: 1 T, + Processament
Recompte 1. Pujada 2 )
combinat 32S Max: 2" TA + Processament
RCM 2E
Recompte 1. Pujada 2 Tpy + Ta+ Processament
ratriomeétric 64 S
RCM
; 5E
Recompte 1pujada/1 3 N, +T
, . 2 calc
reciproc baixada 99 S
BEM Min: Resolucidé min * Tp; +
32E Processament.
Recompte 1 2/4
dependent 65S Max: Resolucié max * Ty +
Processament.

La taula mostra el nombre minim de recursos que sén necessaris. S’observa que

els dos convertidors absoluts fan servir exactament el mateix nimero de recursos. El
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convertidor per metodes relatius és el més eficient. Per altra part, el DCM és el, més

costos en hardware.

3.3.7 Analisi d’errors en el procés

En cada de les tecnica d’adquisicid de senyal a nivell freqliencial hi intervenen un

conjunt de factors que treuen precisié a la mesura. Aquests factors sén:

On:

La manca de sincronitzacié de la finestra temporal de mesura respecte al senyal
a mesurar del sensor.

Falta de precisié en la sintonitzacio inicial de freqliencia de referéncia i/o final
de la finestra de mesura.

Manca d’estabilitat freqlencial del rellotge del sistema de referéncia.

Errors en 'establiment de l'inici de la mesura deguts a retards d’entrada, ja
siguin provocats pel senyal que es mesura (possible soroll), com deguts als

circuits afegits a I'etapa d’entrada del circuit de conversid.

Meétode Error Relatiu

ICM 1 1
S=t—=+
Recompte directe [20] Ny T - Fy
DCM
Sq = 100f—A
Recompte indirecte [22] nfg
RCM Tg
6q =+
Recompte ratriomeétric [24] Ny -Ty
RCM 1
Sq =+
Recompte reciproc [33] Fg - Teontador
1
DCM =
0,=0 AN
Recompte dependent[34] 1+ NS

Taula 3.2: Taula comparativa dels error relatius a la mesura.

Oq és I'error de quantificacio relatiu.
La resta de sigles estan descrites als corresponents apartats i figures.
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3.3.8 Principals mecanismes que ajuden a reduir aquest error

Els errors que s’introdueixen sén deguts fonamentalment a la falta de sincronisme
entre els senyals. Els principals mecanismes que ajuden a reduir aquests error son:

e Incrementar la freqliencia de referéncia Fz o el nombre de conversions n del
periode T,, sempre que no hi hagi un multiple enter de cicles de rellotge base
respecte al sensor.

e Intentar fer una sincronitzacié a l'inici de la mesura ajustant la freqiéncia del
convertidor a la senyal a mesurar. Tot i aixi, encara queda sincronitzar també el

final de la mesura.

En aquest sentit, I'apartat 3.4.3 presenta una conversié basada en el metode de
recompte indirecte millorat per freqliéncia del sistema, amb sincronitzacid inicial i final

i alta freqiéncia de referéncia, que minimitza aquest error.

3.4 Aplicacio i optimitzaci6 adhoc de tecniques

d’adquisicio de senyal emprant metodes freqiiencials

Durant la realitzacié del projecte nacional IDEA: “Implementacion de una
metodologia de Disefio para la integracion de microsistemas En una Arquitectura
distribuida” [35] es va detectar la necessitat d’aplicar aquests metodes a interficies
fetes a mida d’adquisicidé i pre-procés de senyals provinents de sensors. El
coneixement que es tenia d’aquestes tecniques permeté I'adequacié de metodes
d’adquisiciéd freqliencial a I'aplicacié. En aquest cas es va utilitzar el metode de

conversio indirecte amb autocalibracio explicat en I'apartat 3.4.1.

Fruit d’aquesta adaptacid, va ser I'adaptacié posterior del metode del recompte

dependent, explicat en 'apartat 3.4.2.

Una tercera implementacid, explicada a [|‘apartat 3.4.3, s’ha dissenyat

especificament per a millorar els errors de resolucié en les proves realitzades en la
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verificacid del comportament de l'oscil-lador amb bandgap que es descriuen els
capitols centrals d’aquesta tesis.

La implementacié d’aquests metodes d’adquisicié freqlencial s’ha realitzat i
implementat sobre circuits programables (PSoc de Cypress[36], Altera Cyclone Il [40] i
Xillinx Spartan3E [41]).

3.4.1 Meétode de conversio indirecte amb autocalibracio [42]

En I'aplicacié dels métodes freqliencials descrits fins ara, en cap cas es considera
la limitacid en el recompte que realitza el comptador. En aquest sentit, quan el
comptador supera el recompte maxim que pot realitzar, es reinicia, fet que pot conduir
a resultats de mesura incorrectes. El sistema de conversié que es presenta tot seguit
introdueix un meétode d’autocalibracié per evitar I'excés. Donat que |'aplicacié per la
qgue es va dissenyar, la freqliiéncia lenta és la del sensor, s’aplica el métode de

conversio indirecte.

Les primeres versions del sistema de conversié es van desenvolupar utilitzant la
tecnologia Cypress PSOC™[37]. Aquest dispositiu programable permet la integracié de
circuiteria digital i analogica en un mateix circuit integrat [38,39], incorporant alhora
un microcontrolador, memoria RAM, memoria flash i interficies per a diferents busos
(12C, SPI, USB, IRDA, etc).

Realitzades les proves sobre PSOC, posteriorment el circuit analogic del disseny es
va integrar en I'ASIC ROIC 1.0, fabricat amb tecnologia AMS 0,35um i dissenyat per
l'autor d’aquesta tesi. La seccid digital, s’ha implementat sobre FPGA emprant el

microprocessador software MicroBlaze.
3.4.1.1 Principi de funcionament

La figura 3.11 replica el diagrama de funcionament del metode indirecte. Durant el
semicicle positiu del periode T, es capturen els polsos d’alta freqiiéncia que provenen
del rellotge base del sistema Fz i se nobté el nombre N, de polsos, que equival al valor

convertit. Aquest procés, repetit n vegades, déna que el valor N, de I'equacié 3.4.1.

Ta Eq.3.4.1
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Figura 3.11: Cronograma del méetode indirecte simplificat.

El circuit inicia el recompte en el flanc de pujada del periode T, del sensor i para el
recompte en el flanc de baixada del mateix senyal. En aquest periode es captura N, en
un comptador de m bits, on m representa el valor equivalent binari de la freqiiencia

del sensor freqliencial.

Per a optimitzar la circuiteria es calcula el nombre d’etapes que calen per obtenir
una determinada precisié en I'adquisicié. Aleshores, si el senyal de sortida freqliencial
del sensor té un semicicle positiu més llarg de I'establert en I'expressié 3.4.2 (que
determina el nombre maxim de polsos (precalculat per a ser emmagatzemat) és
produeix un sobreeiximent o excés (overflow) del valor del comptador i es perd la

informacié emmagatzemada.

Eq. 3.4.2
m Ta
counter < 7

Tp

Per evitar la pérdua del valor de conversio adquirit es proposen dues solucions:
e Fer que el nimero de bits m del comptador sigui suficientment gran per tal
gue el periode més gran T, del sensor no provoqui un excés. S’ha

d’acomplir, aleshores, que:

Eq.3.4.3
m > log,Ny

e Fer que la frequiéncia de referéncia del rellotge del sistema f, sigui inferior

a la maxima permesa per a un valor de periode del sensor maxim, i un valor

d’amplada del comptador m donat per:

m
Fy counter = Fp Eq.3.4.4
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Donat el gran ventall de sensors que fan servir freqiiencies diferents de conversio,
la primera solucié no permet establir una mida concreta del comptador. Es decideix,
per tant, aplicar la segona solucié.

L’error de quantificacio relatiu que s’introdueix ve donat, aleshores, per I'expressiod
3.4.5.

o, = F, *100
n*F Eq. 3.4.5

L'error de quantificaciéd pot ser reduit facilment incrementant la freqiiencia de
referéncia del circuit Fg, o repetint més vegades la mesura F4 del sensor. Donat que la
primera opcié augmentaria la possibilitat d’error de sobrecarrega del comptador;
s’aplica la segona opcié en el procés de conversié. Com que aquesta tecnica busca
evitar el desbordament del comptador, s’ha anomenat conversid indirecta

autoadaptativa, ja que adapta Fgen funcié de la dada a mesurar.
El procés de calibratge s’efectua en dos passos:

e Primerament es calibra el convertidor freqgliencial. En aquesta etapa
s’'injecta al convertidor una freqliencia F4 tal que contingui el periode
maxim del senyal del sensor T, a mesurar (aquell periode que normalment

generaria una sobrecarrega en el comptador).

e Acte seguit el circuit calcula la nova freqiiéncia F4 que permet mesurar
aquest nou periode maxim de T, sense que el comptador tingui una

sobrecarrega o overflow.
3.4.1.2 Arquitectura interna del circuit autoadaptatiu
Per fer aquest calibratge cal introduir un nou circuit en el convertidor. D’acord
amb la figura 3.12, el circuit d’autocalibracio esta format pels seglients blocs:

e freq_cont. Esta constituit per un comptador de 16 bits, encarregat de

comptar cicles de Fgdins del periode Ty maxim.

e Counter_modulation. Es I'encarregat de fer 'autocalibracié i controlar el

multiplexor de freqliencies sub-Fp

e Un comptador de 8bits, que s’encarrega de generar les divisions en

freqiiéncia en base 2" a partir de Fa.

e Un multiplexor de freqliencies en base a Fs.
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Figura 3.12:Circuit d’autocalibraci6 freqiiencial pel convertidor ICM.

El procediment que efectua el procés de calibracio és el seglient:

1. S’injecta el senyal de calibratge a I'entrada Test del circuit. El flanc de

pujada d’aquest senyal inicia el recompte en el comptador de 16 bits.

2. El flanc de baixada d’aquest senyal Test, atura el comptador. El senyal

Ready, indica al bloc counter_modulation que ja té disponible el valor

comptat per tal que determini la freqliiencia de sortida optima, i aixi

seleccionar el canal més optim del multiplexor.

3. En paral-lel, el divisor de freqliencia genera 8 frequéncies diferents en

base 2", partint de Fg, que van a parar a I’entrada del multiplexor.

4. El bloc count_modulation selecciona el canal pertinent del multiplexor i

entrega a la sortida clk_adaptat el valor de freqliéncia fg Optim per no

generar una sobrecarrega del comptador.

3.4.1.3 Resultats

La figura 3.13 mostra el procés seguit pel circuit autoadaptatiu. Tot primer,

s’'introdueix un senyal de calibratge pel bit d’entrada de Test. El valor d’aquest senyal

T4 es perllonga durant 32768 cicles de rellotge, produint un autoajustament del

rellotge Fg, i necessitant d’una reduccié del mateix de 23 vegades (passa dels 100Mhz

als 12.5MHz).
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Figura 3.13: Exemple d’autoadaptacio del senyal de rellotge.

La figura 3.14 correspon a una captura completa d’'un senyal freqiencial (a la
grafica consta quasi_digital _input), al que se li realitza una adaptacié del rellotge del
sistema Fg(a la grafica consta com a clk). Pel valor de calibratge inicial, s’estableix que
la frequéncia del sistema de mesura és massa elevada podent generar una
sobrecarrega del comptador. D’aquesta forma es procedeix automaticament a calibrar
el convertidor. De fet, la maquina d’estats finits que incorpora determina, en

I’'exemple, que ha de baixar la Fz a la meitat.

Aixi el valor de mesura del sensor quasidigital, que inicialment donava 12, ara
passa a ser de 6, una vegada s’ha efectuat I'autoajustament; exactament la meitat. Es
pot observar que el senyal de CLK no ha variat el seu periode ja que s’esta
monitoritzant el Clk de sistema. No es monitoritza el clk del comptador, perqué la seva

freglieéncia ha baixat a la meitat.

?EE us Z‘S‘FUS 30-:1 us 31|2 us 32I us EZIE us 331"5u$
Name .
Temps captura
> S—

i d Quasi_digital_input I
i d adjust |
B T e A e
| Data_valid m
| [ oigttaloutput | E X 3

Figura 3.14:Adquisicié completa.

El metode aconsegueix aixi evitar I'error per excés del comptador que

generava, en aquest tipus de convertidor, la perdua de la dada.

Aguest sistema és compatible a qualsevol convertidor indirecte de qualsevol
ample de bus del comptador, ja que es tracta d’'un modul que s’encarrega

d’autoadaptar la freqiiéncia de rellotge Fp.

3.4.2 Optimitzacio arquitectural al DCM per la millora del temps d’adquisicio

3.4.2.1 Principi de funcionament

El metode del recompte dependent (DCM) s’ha introduit en I'apartat 3.3.6. El DCM

garanteix un error constant de quantificacié relatiu en tot el rang de freqléncies,

Capitol 3: Convertidors frequencials o Fto#.



Plana |FB

permet mesurar freqiiéncies absolutes i relatives, aixi com desviacions de freqliéncia, i
permet mesurar tant la freqliencia F, aixi com la Fg, essent indiferent quina és major o

menor.

El procés de conversid relatiu implementat i simplificat compren els seglients
passos:
e Determinacio de la freqliencia més petita.
e Establiment del valor N;, que és el nombre de periodes a comptar per a un
error § establert.
e Es procedeix al recompte de Fgi Fju.

e Quan s’arriba al valor de N; es déna per finalitzat el recompte.

El procés estandard d’adquisiciéd de senyal en un convertidor DCM s’efectua en
dues fases. La primera determina la freqlencia inferior (de les dues introduides),
mentre que en la segona es mesura el nombre total de cicles de la freqiiencia inferior
qgue entra en la finestra formada per N; tot respectant I'error de quantificacié

establert.
3.4.2.2 Arquitectura interna del DCM optimitzat

El métode proposat [36] permet millorar principalment el temps de conversid aixi
com el hardware emprat i el nombre de senyals de rellotge necessaries per poder

efectuar la mesura.

Donat un valor inicial d’error de quantificacié a través de N;, un Unic procés en

determina la freqliéncia més petita de les dues, i fa el recompte de F,;i de Fa,.

El disseny (figura 3.15) esta format per dues unitats comptadores, realimentades

entre elles i basades en un comptador de 12bits.

cont12bitsAuto
f1
CLK ok
inici altre_stop [T
valor_max[4..0] Q[11..0] .4
stop qb[11..0]
altre_ok
inst3
[AND2
inici fin
LT
inst
mostres[4..0] inst4
altre_ok
stop
valor_max[4..0] Q[11..0] - 4
0 inici altre_stop ga[11..0]
CLK ok
cont12bitsAuto

Figura 3.15: Circuit DCM millorat.
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El funcionament que s’estableix és el seguent:

El bit Inici indica al sistema de mesura que pot iniciar el procés d’adquisicid.
Els dos comptadors comencen a comptar el nimero de cicles que especifica
el bus mostres[3..0], que en determina l'error  maxim establert.

Quan el comptador més rapid arriba a comptar el valor establert per
mostres[3..0], informa a l'altre comptador (que és el més lent) que pot
efectuar I'aturada final tant bon punt arribi al valor establert per aquest bus
mostres(3..0].

Per tant, identificats els comptadors rapid (recompte de F) i lent (recompte
de f), els dos comptadors segueixen comptant.

Quan el comptador més lent arriba a comptar el valor establert per
mostres[3..0], s’atura, ordenant al comptador més rapid que s’aturi
immediatament.

Quan els dos comptadors s’han aturat, el bit fin indica al sistema de
supervisié posterior que la mesura ja s’ha fet i que les dades estan

disponibles.

Les principals caracteristiques d’aquesta modificacid sén:

Reduccié del temps de mesura a la meitat. En el model de referéencia del
DCM s’empra tot un cicle d’adquisicié per comparar quin dels dos rellotges
té la freqiiéncia més petita, en el segon cicle d’adquisicid, es procedeix a fer
veritablement la mesura. Aixd implica fer servir dos cicles d’adquisicié. El
sistema presentat en aquest apartat fa la comparacid i la mesura en un Unic
cicle d’adquisicid.
Tot el procés de mesura esta controlat pels dos comptadors, fet que evita
gue faci falta una maquina d’estats finits per fer el control de la mesura.
El processador posterior, només ha de calcular el quocient entre F i f. En
conseqliencia:

o La mida del processador es redueix.

o Esredueix significativament el temps d’execucio.

o Té un menor consum d’energia donat que no cal tanta computacio.

3.4.2.3 Mesura d’errors

Els canvis introduits en el métode milloren el procediment. Per tant, els errors que

s’introdueixen en la mesura son els inherents al DCM.

Aixi doncs, I'error absolut ve donat per I'expressié propia del DCM:
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Apr—A
]q t2—4t1
T Eq. 3.4.6

L’error de quantificacio relatiu es calcula d’acord a I'expressio:

1 Eq.3.4.7
% =0 3N
I+—
N5

3.4.2.4 Procés de mesura i resultats

La figura 3.16, mostra dos exemples de funcionament realitzats emprant dues
freqUiéncies i diferents valors de mostres[3..0] (bus anomenat samplesen la grafica),
que especifica I'error 8. Es pot observar que es segueixen els passos de funcionament
establerts pel métode:

oEn el primer cas, s’observa que es doéna l'inici i s’estableix un Ns=
samples = 4. Es veu que Fy és exactament la freqliencia meitat respecte
a F;. Quan la freqtiéncia més lenta (en aquest cas Fy) arriba al valor de 3,
atura els dos comptadors i genera el senyal de fin (end en la figura). Es
pot observar que el valor obtingut a g, és 4, just la meitat de g, que és
8.

o El segon cas tracta el cas d’una freqliencia F; lleugerament inferior a la
freqlieéncia Fo. Ara, en acabar el recompte, g, val 4, i g, val 3. La
diferéncia entre ambdds senyals és d’un 25%, perd donat que I'error 9
establert és significativament gran (en aquest exemple el valor de

samples és de 3) no es pot obtenir un millor resultat a la mesura.

Queda clar que quan s’augmenta el valor de samples, es redueix I'error i la
diferéncia entre les dues freqliencies esdevé més precis. Per altra banda, cal un

temps major per fer la mesura.

Fent un analisi per a les mateixes freqliencies del cas 2, pero amb un valor de
samples de 25, s’obté que g, val 25 i g, val 21, obtenint la relacié exacta (0,01% d’error
absolut) que hi ha entre les dues freqiiencies d’entrada. Pero cal 8 vegades més temps

per a efectuar I'adquisicid.

yPs  B00ms  1e00ms  2400ms  3200ns  S00.0 iy 0 s 0 0 s 0
Name 9475 ns 4 .

] CAS 1 CAS 2
= © 1 g A g W3 gy A gy A gy Oy A g B |y MR O oy O s Iy g O
= = ooy e r e r e
[ d Start L |
F| [ samples 41 ¥ 0 P EE 0
| Bae (7 ) 4 T E e D e (D § 3
DB [0 OEEKEEE) s I X o XXz X .
L = 1 'h|=’ A o

Figura 3.16: Simulacié del DMC millorat.
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Com s’observa en d’exemple, en un unic cicle d’adquisicié s’efectua tant la
determinacié de la freqiiéncia més petita com la mesura dels dos senyals, demostrant

I’efectivitat del sistema.

L'establiment d’errors & molt baixos en la mesura, determina tenir valors de
samples elevats. Quan més gran és el valor de samples, més es triga en fer la mesura,

pero I'error final és menor i la precisio relativa és més elevada.

3.4.3 Conversio pel métode indirecte amb error de rellotge de sistema

Aquest convertidor freqliencial esta basat en el model de convertidor indirecte
[18] i permet reduir els errors relatius de la mesura.

Aqguest convertidor Fto# conforma el canal de captura del senyal que arriba des

del CtoF que esta controlat a través del BGR (Bandgap reference).

Es parteix del fet que tot el front-end del sistema de captura esta acoblat, (capitols
4 i 5) amb I'objectiu d’obtenir un senyal freqiiencial estable i compensat que evita els
errors propis del pre-tractament del senyal. La responsabilitat del Fto# és aleshores,
donar amb la maxima precisid possible la freqiiéncia del senyal que arriba des del

sensor.

El periferic Fto# esta descrit en VHDL i s’acobla com a un periferic més en el
sistema embegut de la tecnologia Spartan 3E de Xilinx. S’ha desenvolupat per a fer el
test del sistema tenint en compte que el senyal freqiiencial que arriba al sistema prové
d’un array de sensors llurs resposta és funcidé de la capacitat equivalent que es troba

associada al sensor.

S’esta prenent com a base, per tant, que d’acord amb la descripcid del sistema
CtoF realitzada en el capitol 4, s’estara mesurant una freqiéncia d’entrada que es
troba entre els MHz i els pocs KHz. El sistema de mesura més adequat per a aquest

tipus de freqliencia de sortida és del tipus indirecte.
3.4.3.1 Principis de funcionament

La conversio Fto# consta de tres etapes fonamentals:
e Sincronisme amb el senyal del sensor.
e Conversié Fto# durant la finestra temporal.

e Finestra d’ajust de precisid.

La Figura 3.17mostra el principi de funcionament del convertidor. El funcionament

del mateix és el seglient:
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Figura 3.17: Diagrama temporal del convertidor indirecte millorat.

e El rellotge base del sistema és cksys o Fg. Correspon a la freqliencia precisa
que s’obté de la placa d’adquisicié amb la queé es treballa.

e Llafrequéncia desconeguda i que es vol mesurar és sensor o Fa.

e El circuit de conversid es troba aturat fins que s’activa el senyal enable,
moment en que es passa a |'estat d’inici.

e Lafase de mesura s’inicia amb el senyal start, que pot durar tan sols un cicle
de rellotge base. Es passa a I'estat de sincronisme o s1.

e A partir daquest moment el convertidor queda en estat s’espera fins que es
detecta un flanc de pujada del sensor, moment en qué es carrega en el
comptador (fase carrega) la finestra temporal, de mesura que inicia el
recompte de cicles (fase finestra temporal) del senyal sensor. La finestra
temporal s’especifica en termes de cicles de rellotge base.

e Quan s’acaba la finestra temporal el convertidor entra en la fase d’agjust.
Aix0 és, queda comptant el numero de cicles de rellotge que passen fins que
arriba el proper flanc de pujada del senyal sensor.

e En aquest moment (fase de guarda) es guarda el valor FTO#, que correspon
al nombre de cicles de sensor que hi ha hagut durant la finestra temporal, i
el valor AJUST, que permet ajustar la mesura realitzada a la precisié d’un
cicle de rellotge base. En aquest mateix cicle s’activa el senyal d’interrupcio
gue avisa al processador de la captura d’una nova mesura.

e Es passa altre cop a la fase d’inici. Correspon al processador iniciar una nova

mesura activant el senyal start.

El cicle de conversio fto# ve controlat per una maquina d’estats finits (figura 3.18),

fet que garanteix la precisio de la mesura.
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Figura 3.18:Mesura i precisio.

Com s’observa a partir de la figura 3.17. la precisid del métode ve donada per la
precisio del rellotge base del sistema de mesura. Concretament:
e laduracid de la finestra temporal queda establerta per un nombre enter n,
de cicles Fg.
e Sincronitzat el sistema amb el flanc de pujada del sensor, es realitza un
recompte de n cicles. FTO# val, per tant, n.
e Elsistema espera I'arribada d’un nou flanc del sensor per donar per acabada

la mesura. AJUST val, per tant, m cicles de Fg.

Donant el valor T, al periode del senyal del sensor, es té que la durada efectiva

dels n cicles FTO# és de:

Eq.3.4.8
n-TA = (nc+m)-FB 8
D’on es troba que la freqliencia de funcionament del sensor és:
n
I Fg Eq. 3.4.9

Nc+m

La resolucié de la mesura és d’1 cicle de rellotge Fg i la precisié de la mesura ve
donada per:

..y F n
Precisi6 = 2 = Eq. 3.4.10
Fp Netm

S’observa que la precisié del sistema d’adquisicié esta directament relacionada
amb la finestra temporal, fet que va en contra de la rapidesa en la mesura. En

conseqlieéncia, per sensors rapids s’exigeix un rellotge base de freqiiéncia alta.

La mesura de la freqgliencia del sensor F, ve donada en funcié del numero de cicles
del sensor n que entren en la finestra temporal en qué es realitza el mostreig t. i del
numero de cicles m de la frequéncia del rellotge base Fgz, anomenant F. = 1/T,,

aleshores es compleix que:
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n= ch Eq.3.4.11

Per tant, el nimero de cicles de rellotge base en excés que hi ha en la mesura ve

donat per:
m = (F_A_ lF_AJ) te _10..1)- 2 Eq.3.4.12
Fc Fc Fa Fa
Per variacions petites de la freqiiencia del sensor, la representacié de m en funcio
de Fp ve donada per una figura en dent de serra (figura 3.19).

m
A

P2

RE

M ri+1 n+2

Figura 3.19: Resposta de la variacié del sensor (Fg=F i FA=Fs)

Quan el rang de frequéncies del sensor és significatiu respecte al temps de
mostreig i a la freqléncia de rellotge base, es produeix un doble efecte que produeix

una no linealitat en la mesura de m:

. F
e Conforme augmenta la freqiéncia del sensor, el terme F—A es fa gran de
C

manera lineal.

.y . Fg . . .
e Conforme augmenta la freqiiéncia del sensor, el terme - disminueix en
A

proporcié inversa a la freqlieéncia del sensor.

Com a conseqtiencia de I'evolucid dels dos termes, es produeix un augment de la
precisid del sistema de mesura conforme augmenta la freqliéncia del sensor, mentre

gue disminueix el nimero de valors m que porten el valor de I'ajust de la mesura.

La figura 3.20 mostra el resultat que s’obté, quan es fa un escombrat de F, des de
100 KHz a 500 KHz, suposant una finestra temporal de mostreig de f. = 17 KHz i amb

una frequiiencia de rellotge de Fg = 50 Mhz.
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Figura 3.20: Resultat per a un escombrat de 100KHz a 500KHz.

3.4.3.2 Mesura d’errors

Els errors d’arrodoniment es produeixen en tot sistema real en el moment de
digitalitzar la mesura realitzada. En consequiéncia s’estableix el dilema de si les dades a
enviar al host han de ser les dades raw, tal com s’adquireixen (és a dir, nim), o s’ha
d’efectuar el pre-procés. Els errors d’arrodoniment poden arribar a ser molt diferents,
com passa amb el sistema de mesura realitzat sobre Xilinx.

El SoC s’ha implementat en la placa de Xilinx Spartan3E que treballa amb un
rellotge base a 50 MHz. La resolucié que es té de la mesura és, per tant, de 2-:10°®.

El sistema d’adquisicié ha de mesurar capacitats amb valors que oscil-len entre
1pF — 100uF, donat que sén els limits reals que ha demostrar el sistema de mesura del
convertidor CtoF.

La conversi6 realitzada amb el CtoF déna uns valors freqiencials que oscil-len
entre 1 MHz i 50KHz, el que déna un rang molt ampli a tenir present, perd adequat per
fer una adquisicié indirecta controlada pel processadorz. Agafant, aleshores, una
finestra temporal d’1ms per fer la captura déna que la precisid en la mesura raw va
des de 1/50 a 1/1000.

Quan es realitza el pre-procés de dades en el propi sistema de captura, com és

aquest el cas, s’ha de ser conscient que els errors d’arrodoniment poden limitar en

certa mesura la precisio del sistema d’adquisicié de senyal.

2 De fet una adquisicié directa no donaria temps al processador per a fer cap més tasca.
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En el sistema construit sobre Spartan3E el programa de control del sistema
treballa amb dades de 32 bits, fet que limita en certa manera la precisidé final del

procés. Els errors que es poden introduir poden ser:

e Errors de precisid, normalment provocats per la divisio entre enters.
e D’excés de representacio. Es un error greu que malbarata el resultat, ja que el

resultat resulta erroni. Cal evitar-lo en la mesura de lo possible.

En tots dos casos l'error es pot evitar o reduir realitzant les operacions de tal
manera que es minimitzin aquests errors. Per exemple en (3.4.9) hi ha una
multiplicacié entre la freqliencia del rellotge base, alta de per si i el valor n. En
freqgliéncies altes aquesta multiplicacid pot provocar error d’excés. Per evitar I'error
d’excés és convenient primer fer la divisio i després multiplicar.

Si el sistema de mesura treballa amb nombres enters, I'error absolut que es

produeix ve donat per:

€= (F—B - lF—B ) <[0..1)- li—‘j] Eq.3.4.13

nc+m nc+m

3.5 Conclusions

En aquest capitol s’han introduit es conceptes de I'adquisicid de senyal a nivell
freqliencial, presentant els avantatges que ofereixen les técniques Fto# enfront de les
tecniques d’adquisici6 de senyal basades en ADC. S’ha focalitzat I'estudi en les
técniques de conversid que han servit de base a les técniques de procés freqliencial
qgue s’apliquen, fent especial émfasis al métode de recompte indirecte i al métode de
recompte dependent. Es notable com, el processat digital del senyal, permet adequar i
concretar les especificacions i requeriments que es poden imposar en I'aplicacio

particular de cadascuna d’aquestes técniques.

Aguests métodes i la seva facil aplicacid al processament de senyal en sensors van
focalitzar l'interés de l'autor pels metodes d’adquisicié freqliencial. Aquest fet va
conduir a la proposta d’adequacions i millores dels metodes per ser implementats en
sistemes d’arrays de sensors. En aquest aspecte, el capitol ha presentat tres dissenys
gue milloren les prestacions d’aquestes tecniques de mesura [31], essent el darrer el
metode del recompte indirecte amb precisid de rellotge sistema. Aquest métode s’ha
provat en el sistema embegut d’adquisicié de senyal basat en un array de sensors amb
la interficie d’altes prestacions CtoF i el circuit bandgap dissenyats en els capitols 4 i 5.

Els resultats detallats es troben al capitol 6.
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4. Oscil-lador de molt baix

consum per a la conversioé CtoF

El nimero alt de sensors que actualment s’inclouen en els aparells electronics
obliga a pensar en la implementacid de circuits d’adaptacio de senyal de baix consum.
Aquest requeriment és un dels factors claus que es tindra present en cadascuna de les

etapes de procés del senyal que s’introdueixen des d’aquest capitol.

Per altra part, i com s’ha introduit en el capitol 2, atenent a la construccié interna
gue presenten i el tipus de sortida que donen, existeixen en el mercat diferents tipus
de sensors. S’ha vist que els sensors amb sortida frequencial proporcionen
directament la sortida amb frequiéncia, mentre que d’altres necessiten de conversio a

fregliencia, normalment des d’una sortida en voltatge [1,2]. Si ara es considera també
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el principi de funcionament del sensor, entre els més comuns hi ha els sensors que
basen el seu funcionament en la variacié de la capacitat interna. En aquest cas, una
etapa principal del sistema d’adquisicié la constitueix el circuit que realitza la conversié
de la capacitat del sensor a un domini temporal o frequencial, el que facilita de forma

clara el procés posterior del senyal.

Amb aquest enfocament, I'objectiu d’aquest capitol és presentar I'etapa de
conversid capacitat a freqliencia, necessaria en els sensors amb sortida capacitiva. El
capitol també presenta un oscil-lador capacitat a freqiiéncia de consum molt baix, per
sota dels 100uW, i d’area forca reduida que permet ser integrat en cada sensor en un
array de sensors heterogenis dins d’un circuit integrat. Es finalitza amb el disseny,
integracié i caracteritzacié d’un oscil-lador que redueix de manera significativa el

consum de I'etapa convertidora capacitat a freqiiéncia o CtoF.

4.1 Conceptes previs

En sistemes d’adquisicié de senyal provinents d’arrays de sensors heterogenis es
considera que cada sensor pot ser tractat de forma individual de manera que no
existeixen lligams entre ells en la freqiiencia de funcionament. Es parteix del fet que es
tracta amb sistemes d’adquisicid que no imposen, per tant, excessives restriccions de
mostreig. Es tracta de dispositius que solen ser mostrejats en un rang de freqliéncies
que va des de pocs megahertzs fins als pocs kilohertzs. Donada la seva latencia,
aquests sensors son molt precisos fins i tot a freqliencies de mostreigs de només 1000
mostres per segon. Per exemple, el sensor d’humitat d’Humirel HTF1101LF té un
temps de resposta davant d’un canvi d’humitat relativa d’'un 5,5% per segon. Es
evident que un sistema no critic basat en aquests sensor, només necessita una
freglieéncia de mostreig d’entre 5 a 10 mostres per segon per donar un valor precis de

mesura.

Es treballa, per tant, tenint present que el requeriment imposat als oscil-ladors
gue es tractaran esta acotat per un rang freqiiencial de baixa freqlieéncia que va des de
pocs MHz fins als pocs KHz; rang suficientment ampli per a un conjunt heterogeni de

sensors independents®.

També s’imposen les seglients restriccions del disseny:

3Es considerara sempre que es tracta amb un conjunt discret de sensors independents.
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e Consum baix del sistema d’adquisicié per a la tensié de treball. Ha de
ser inferior a 100uW.

e Area de disseny petita. Com a modul repetible en un sistema multi-
sensorial s'imposen mides petites per a I'oscil-lador.

e Unrang de freqliencies d’oscil-lacié de fins a 1MHz. Per descomptat que

aquesta restriccid lliga molt el consum final del circuit.

Molts dels sistemes d’adquisicié de senyal de sensors capacitius que es troben en la
literatura [3-4] fan servir convertidors analogic-digitals externs (capitol 2). Aquestes
aproximacions compliquen el disseny de la interficie de mesura. Sovint es fa servir
directament el sensor dins de I'estructura de modulacié del convertidor delta-sigma
implementant posteriorment el filtrat digital a través d’un microcontrolador o un DSP
[5]. El fet de fer servir el nucli del convertidor delta-sigma com a element d’adquisicié
de la magnitud fisica del sensor capacitiu sol implicar principalment una despesa
energetica forca elevada donada la seva freqliencia de commutacid. A més, aquest
tipus d’ADC és molt sensible a capacitats parasites perqué funcionen a freqliencia de
commutacié alta (amb sobremostreig del rellotge).

En sistemes d’adquisici6 de senyal on s’exigeix area reduida i consum baix, cal
modificar I'estructura del convertidor. Aix0 és possible introduint els sensors
capacitius com a nucli de l'oscil-lador. En el capitol 3 s’ha introduit que el domini
freqliencial permet reduir el nimero de circuits necessaris en la implementacié del
disseny. Seguint aquest esquema, |'Us d’aquest convertidor permet adequar facilment
el senyal de sortida del sensor a les etapes de procés de dades posteriors del sistema,

on normalment s’utilitza la conversié a freqiiéncia a través d’oscil-ladors [6],[7], [8],
[9].

La literatura mostra multiples i diferents circuits basats en oscil-ladors i técniques
d’integracio de sensors capacitius emprats en aplicacions molt diverses: en sistemes
autonoms d’interficies de sensors capacitius [10], en interficies programables per a
sensors biomedics [11], circuits de senyal mixt per a aplicacions de baix consum [12],
oscil-ladors amb poques dependéencies térmiques i de baix consum [13], i d’altres
similars [14-17]. En aplicacions amb sensors tots ells empren com a element comu

oscil-ladors de baix consum .

Els diferents metodes de conversié capacitiva a domini freqilencial, en primera

aproximacio, es poden classificar segons el métode de conversid que utilitzen:

e Oscil-ladors sinusoidals. Basats principalment en celles LC i per
desplacament de fase. Estan pensats principalment per a altes frequiiéncies

oscil-lacio.
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Messier.
Hartley.

o O O

Colpits.
o Armstrong.
e Oscil-ladors no sinusoidals. Basats principalment en cel-les RC, i pensats
generalment per a mitjanes i baixes freqiiéncies. Es el cas usual dels

oscil-ladors de relaxacio.

Centrats en la primera etapa d’adequacid del senyal del sensor capacitiu,
formada per un convertidor CtoF, el capitol primer analitza la interficie capacitiva i
seguidament introdueix els oscil-ladors més utilitzats en interficies capacitives,
centrant I'atencié en els oscil-ladors de relaxacid, que formaran el nucli dels sensors

CtoF integrats i que es presenten en el capitol.

4.2 Interficie capacitiva

4.2.1 Introduccio

Els sensors que es basen en el principi de transduccid de variacio de la capacitat
sén, avui en dia, de facil integracid. Aquests tipus de sensors, capacos de mesurar
diferents magnituds fisiques com ara humitat, acceleracid, pressid, posicid, entre altres
magnituds fisiques, es fan servir en aplicacions autonomes de sensors donat que no

dissipen poténcia alguna i tenen bona sensibilitat [18].

4.2.2 Adquisicio de senyal en sensors capacitius

Un sistema de mesura per a sensors capacitius presenta les segilents

caracteristiques tipiques:

e Sol tenir impedancia de sortida molt elevada (varies centenes de MQ) a
freqliéncies baixes.

e Es susceptible al soroll de I'entorn, fet que ha motivat que les seves
aplicacions hagin estat restringides durant molt de temps a entorns protegits
de sorolls.

e Els sensors capacitius no condicionats (que no tenen cap mena de

compensacié ni de linearitzacié) sén altament no lineals.
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4.2.3 Parametritzacio de les capacitats parasites al sistema de mesura

A més, un sistema de mesura que tingui en compte aquestes limitacions ha de

tenir present que les capacitats parasites influeixen fortament a la mesura.

Sigui, com a exemple, un sistema de mesura que té com a element sensitiu una
capacitat C, depenent de la pressid. La seva resposta pot ser expressada mitjangant
I'equacid 4.2.1 [19].

C. = ﬂ' _Epdxdy Eq.4.2.1
X A dO_W(ny)

On:
A és I'area de les plaques del sensor.
do és la separacioé de les plaques a pressio 0.
W(x,y) és el plegament de la membrana.

Donada la relacié de proporcionalitat inversa, la relacid entre la capacitat de
sortida del sensor i la pressid6 mesurada mostra una resposta en forma d’hiperbola,
(figura 4.1).
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Figura 4.1: Resposta estandard en un sensor de pressio diferencial [19].

Emprant técniques de processat digital del senyal, i coneixent la resposta del
sensor es calcula la sortida del mateix. En aquesta conversid, perd, encara queden

factors no lineals com el fons d’escala. Estan principalment ocasionats per la preséncia
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de les capacitats parasites en el sistema de mesura. Aixdo comporta que la capacitat
total vingui donada per la suma de dues capacitats (figura 4.2).

Eq.4.2.2
CtOt = Cx + Cp

Aquestes capacitats introdueixen errors en la mesura. Ambdues capacitats
esdevenen rellevants quan el valor de capacitat C, és realment petit (inferior a les

desenes de picofarads).

Quan la tecnologia d’integracié del sensor no és la mateixa que la del circuit de
procés, també apareixen capacitats parasites associades a la interficie del sensor

capacitiu [20]. Sén degudes a:

e Les capacitats inherents a la propia tecnologia microelectronica.

e Pads de connexio (de I’ASIC).

e Lligam o bonding en I'encapsulat. Tant en els filaments com a les soldadures
amb el pad i al pin, es generen capacitats parasites.

e Pins de I'encapsulat amb el propi sensor capacitiu. Aquesta capacitat depén en
bona part de les soldadures dels pins del circuit integrat amb les pistes de coure

del circuit impres.

Tenint en compte els factors anteriors i la tecnologia escollida, la capacitat
parasita associada és de 560fF. Aquest valor s’ha extret experimentalment mesurant la

freqliencia de sortida de I'oscil-lacié tenint el node en buit.

Tenint en compte aquestes condicions, la figura 4.2 mostra el model equivalent
gue observara el sistema de mesura d’un sensor capacitiu. Aquest model incorpora els
efectes d’'una conductancia de derivacié (shunt conductance) G, i dues capacitats

parasites Cp; i Cp,.

Gy
—
o | -
C:
———— Cp-_! Cp- ———

Figura 4.2: Model eléctric d’un sistema de mesura capacitiu.
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Per veure com afecten aquestes capacitats parasites, i partint del model anterior,
s’extreu el valor mig de la capacitat a mesurar denominada Cs i la desviacio respecte el

fons d’escala anomenada B. Es defineixen com:

_ CxmaxtCxmin

Cs=——,— Eq. 4.2.3

ﬁ — CxmaxtCxmin
Co Eq. 4.24

On Cxmax 1 Cxmin SON els valors maxim i minim i Cy el valor nominal en un sensor
capacitiu. En el disseny d’una interficie genérica per a sensors capacitius s’ha de tenir
present:

e Evitar tenir els valors C; i B molt elevats com a conseqliencia de voler
mesurar amb les mateixes condicions diferents tipus de sensors capacitius
(accelerometres, sensors d’humitat, sensors de pressid, etc.). Aquests
valors depenen del valor fisic d’entrada a mesurar, de la mecanitzacié
interna del sensor i finalment del tipus de dielectric, de membranes i de
portadors eléctrics que permeten fer la mesura).

e S’han de reduir els efectes no desitjats dels elements parasits que

incorpora el sistema de mesura.

Aquest treball tracta en tot moment de I'adquisicié de senyal que es realitza al
sensor. Tot i que es treballa concretament amb sensors capacitius, aquest fet no
introdueix condicions ni restriccions concretes al sistema de mesura. Aixd implica que,
tant en el com en el cas que el sensor sigui extern, el sistema d’adquisicié de senyal
gue s’ha integrat continua sent totalment valid i aplicable com a interficie entre els

elements sensor i processador.

En el cas del disseny dels dos ASICs ROIC integrats fruits d’aquesta tesis no
s’acompleix la primera condicié anterior donat que s’ha dissenyat un sistema
d’adquisicié amb un rang de capacitats molt ampli i genéric (des del 1pF fins a fins als

100 uF). Aixi doncs, s’opta per fer servir tecniques de processat digital (capitol 6).

4.3 Parametritzacio de l'oscil-lador sinusoidal

com a convertidor freqiiencial

En aquesta seccid s'analitza el funcionament dels oscil-ladors sinusoidals com a
possibles candidats a ser integrats dins de I’ASIC per a ser usats com a convertidors

freqgliencials.
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D’acord amb la literatura d’oscil-ladors es donen els criteris perqué una xarxa

realimentada oscilli, utilitzant el concepte de lloc d'arrels de la funcié de transferéncia.

4.3.1 Introduccio

Un sistema realimentat pot oscil-lar com a conseqliéncia d’una inestabilitat, que
en el context d’'un convertidor CtoF esdevé un avantatge. El seu estudi parteix de

I’estructura basica d’un oscil-lador (figura 4.3), a on:

Xi a P> Xo

Figura 4.3: Estructura basica d’un oscil-lador.

On:
a, representa el guany de I'amplificador, format habitualment per un
transistor bipolar o MOS que produeix un desfasament de 1802.
8, és el circuit de realimentacid, format per components reactius (capacitat o

inductancia) que ha d’induir un altre desfasament de 1809.

Suposant que existeix una freqiéncia per la que s’obre el llag i s’injecta un senyal
d’entrada correspon a aquesta freqiéncia X;, s'obté a la sortida X, = -X; (figura 4.4a).
Consideri, ara, que es reemplaca —X; per X, sense que el circuit modifiqui el seu
comportament (figura 4.4b). El circuit seguira oscil-lant sense la necessitat d’aquesta

entrada.

Per a que la condicid anterior sigui certa cal que es compleixi el seglient

requeriment:
Xi-aB=-x Eq. 4.3.1a
Es a dir, que

ap=-1 Eq. 4.3.1b
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Xi a Xo

Xi=0 a > Xo

Figura 4.4: a) Entrada no nul-lai llag obert. b) S’elimina I’entrada i es tanca el llag.

Donat que es vol tenir una sortida sinusoidal pura sense entrada, es necessita que el
pols del mateix estigui sobre I'eix imaginari.

F:

jwy

v

_iw:,l

Figura 4.5: Posicio dels pols per a un oscil-lador idea.
Es a dir, que 1 + a-B tingui zeros imaginaris a +j(o:

A(jMo) - B(jMo) = -1 Eq. 4.3.2

D’acord amb el criteri d’oscil-laciéd classic de Barkhausen [21], 4.3.2 es pot

expressar com:
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Arg(A(j®o) - B(j®o)) = 180° Eq. 4.3.3

[A(jMo) - B(jM0)| =1 Eq. 4.3.4

L'aplicacid del criteri de Barkhausen pot deixar de complir-se quan hi ha derives
termiques, envelliment o dispersié del parametres, ja que els pols es desplacen al semi

pla real.

Si el desplacament va cap al pla negatiu s’aconseguira que les oscil-lacions
desapareguin (figura 4.6a). En el cas contrari (desplacament cap al pla positiu)

I"amplitud de sortida augmentara (figura 4.6b) fins que se saturi el senyal de sortida de

I’oscil-lador.
Vv, Vs
A M y
% ')
%
\/ Y :___M/\\/ B
Jr-' \"‘
.n'r 1h:| \\l
s (a) 3

Figura 4.6: Desplagament dels pols al pla real negatiu (a) o positiu (b).

Aquest efecte es pot explicar considerant a la saturacid com una variacié del
guany (figura 4.7). En variar el guany varia la posicio dels pols, de forma que si el guany

comenca a disminuir els pols es desplacaran de I'eix real cap a I'eix imaginari.

Ysor
Y Guany alt. Sense saturacié

Guany baix. Amb saturacio

=X Xent

Figura 4.7: Guany i saturacié d’un oscil-lador.
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Aixi doncs, és preferible que els pols estiguin a la part real positiva, donat que amb
un procés de realimentacié negativa d’amplada-guany es pot controlar aquesta
amplitud fent que no creixi indefinidament. Un dels métodes més tipics d’aconseguir

aquest efecte és fent servir el metode d’obertura del bucle.

Definicions: Ampla de banda i factor de qualitat

Es defineix 'ampla de banda com l'interval de frequencies [fy,f,] tal que entre f; i

f,, la part reactiva de I'oscil-lador és idéntica a la part resistiva en valor ohmic. Es a dir:
X(jw) = R
(jw) Eq. 4.3.5
També es sol anomenar ampla de banda a la meitat de la poténcia donat que:

1ZGw)| = |Z(w,)| = \/§Z(]'W0) = /2R Eq. 4.3.6

El factor de qualitat d’un oscil-lador pot venir expressat per la seglent relacié
d’energies:

_ 2mE; Eq. 4.3.7
Ep

Q

On:
E;és I'’energia maxima emmagatzemada a un instant de temps.

E, és I'energia dissipada en un periode de temps.

4.3.2 Oscil-ladors LC

Els oscil-ladors LC més coneguts segueixen un esquema essencialment similar al de
la figura 4.8. Estan formats per tres impedancies posades, respectivament, en paral-lel
a I'entrada, en paral-lel a la sortida i en el circuit de realimentacié. El dispositiu actiu

pot ser un transistor bipolar o MOS, o un amplificador operacional.

i3
—
L |
[
i S
+
Z; |:| |:| Z;
- g

Figura 4.8: Circuit tipic d’un oscil-lador sinusoidal.
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La figura 4.9 mostra el model en petit senyal d’aquest circuit.

Figura 4.9:Model petit senyal de I’oscil-lador (a), i amb el bucle obert (b).

Si s’"anomena Z," a I'agrupament de rq i Z,, i s'observa que Z3, Z’, i Z3 formen un
divisor de corrent, s’obté que:

Z Eq. 4.3.8

Si es considera que les impedancies sOn reactancies pures (sense part resistiva),
aleshores:

2 _ ImTo X1X

61 X, (X, + X3) +jry (X, + X1+ X3) Eq. 4.3.9

Per a qué el quocient sigui real, cal que:
Eq.4.3.10
X1+ Xz + X3 =0

Si se substitueix en 4.3.9, s'obté I'expressio 4.3.11, llur magnitud ha de ser major
d’'1:

V1 __ Gmlo X1

vy Xs Eq. 4.3.11
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Suposant que hi ha tres reactancies (és el cas normal), i que aquestes son dues
capacitives i una inductiva o bé dues inductives i una capacitiva, s’obtenen els diferents

tipus d’oscil-ladors sinusoidals (taula 4.1).

Taula 4.1: Tipus d’oscil-lador segons la ubicacio de la reactancia i tipus.

Guany Reactancies Tipus d’oscil-lador

Lll L2l C3 Hartley
Gm>0
Cll CZI L3 C0|p|tts
Ly, C,, G5 Colpitts
Gm<0 Ly, Gy, Ls
Hartley
Cll LZI L3

En la majoria de casos es pensa en aquest tipus d’oscil-ladors per treballar a
freqiiéncies elevades. També requereixen de la integracié d’almenys una reactancia
inductiva dins del circuit integrat [27] que sol requerir una area de silici gens
menyspreable, apart del baix factor de qualitat intrinsec que porten associat aquest

tipus de d’inductancies.

Per altra part no totes les tecnologies d’integracié basades en cel-les estandard
incorporen la possibilitat d’integrar inductancies, fent que el seu disseny estigui

exclusivament lligat al disseny full custom.

4.4 Parametritzacio de [loscil-lador no

sinusoidal com a convertidor freqtliencial

4.4.1 Introduccio

Els oscil-ladors no sinusoidals per les seves caracteristiques soén circuits
potencialment candidats a ser emprats en la conversid capacitat a freqténcia. El fet
que a freqléncies per sota del megahertz les inductancies que s’empren tinguin un

factor de qualitat molt baix, produeix que la freqiiencia de sortida sigui molt inestable.

En principi aquesta classe d’oscil-ladors estan pensats per a senyals de sortida
inferiors al MHz, tot i que actualment es fan servir fins a freqiiencies properes als
100MHz amb resultats forga optims [22].
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Una possible alternativa és I'Gs d’oscil-ladors construits a partir de cel-les RC.
Aquests eviten I'Us d’inductancies que, donat que solen tenir una mida gran, les

incapacita per a ser integrades en un ASIC.

En contra de les complicacions d’integracié que presenten les bobines, es té que la
integracié de capacitats és senzilla. Aixi tecnologia AMS de 0,35um (utilitzada en les
ASIC ROICS dissenyats en aquesta tesi) utilitza una capa de polisilici, la Poly2, en la

construccio de les capacitats.

Segons el mecanisme establert per a l'oscil-lacid, existeixen diferents tipus base
d’oscil-ladors no sinusoidals basats en capacitats. Cal esmentar especialment:

e Oscil-ladors per rotacio de fase [28].
e Oscil-ladors en pont de Wien [29].
e Oscil-ladors RC CMOS [30].

e Oscil-ladors de relaxacio. [32].

4.4.2 Oscil-lador per rotacio de fase [28]

Consisteix en fer servir un element actiu inversor i un conjunt de cel-les RC en
cascada, que produeixen rotacions de fase que, sumades, proporcionen els 1802

requerits pel criteri de Barkhausen.

Ates que una cel-la RC produeix un maxim desfasament de 909, es requereixen
almenys tres cel-les per tal de garantir que en alguna freqliéncia s'assoleixi un

desfasament de 180¢.

La figura 4.10 presenta I'estructura generica d'un oscil-lador per rotacid de fase.
i-'-n.lll.ll

.

C f[__‘{l__-l
R Rg Rg J_T' ]
T

Figura 4.10: Esquema de l'oscil-lador per rotacio de fase.
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Per a qué el circuit oscil-li cal que s"acompleixi la seglient expressié:
2 —
6(wRC)*—-1=0 Eq. 4.4.1
En aquest circuit, imposant R.||Re = R, es té que la freqliiencia d’oscil-lacié ve
definida per la seglient expressio:

1 Eq. 4.4.2

wg=——
0™ V6rc

Com s’ha indicat préviament, si la capacitat que s’utilitza com a principi de
funcionament és el propi sensor, en un circuit CtoF basat en aquest model caldrien tres
sensors capacitius identics per poder realitzar la conversid, fet que pot suposar un
problema. Apart té problemes de cost, els greus problemes d’estabilitat en freqliéncia,

fet que el fan poc util en aplicacions on cal precisié en la mesura.

4.4.3 Oscil-lador en pont de Wien [29]

Per millorar I'estabilitat del circuit anterior, s’introdueix un circuit anomenat pont
de Wien. La figura 4.11 mostra una de les implementacions classiques fent servir un

amplificador operacional.

Figura 4.11: Esquema de l'oscil-lador en pont Wien.

La freqiéncia d’oscil-lacié ve donada per I'expressio:
1 Eq. 4.4.3
Wy = FT7F7—7—
JR3R4C3Cy
On s’ha de complir la relacié de carregues 4.4.4 per garantir que la realimentacié
positiva sigui més gran que la realimentacié negativa:

Rs  _ R
2R4+R;  Rp+R;

Eq. 4.4.4

Per a queé el circuit oscil-li es prenen les seglients relacions de proporcionalitat:
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R3 = R4
G=0G Eq. 4.4.5a,b,c

R,>2R;

L’ds de més d’una capacitat torna a implicar la necessitat d’integrar més d’un sensor
en cas que es vulgui aprofitar la capacitat interna en la construccié del CtoF. A més,
aquest oscil-lador presenta els mateixos inconvenients que I'oscil-lador per rotacié de

fase.

4.4.3 Oscil-ladors RC-CMOS i oscil-ladors de relaxacio [26]

Donat que els oscil-ladors RC i els oscil-ladors de relaxacid, formen part del nucli

d’aquest treball es descriuen en apartats diferents.

4.5 Oscil-lador RC CMOS

En moltes aplicacions d’adquisiciéd de senyal i per la realitzacié de circuits
ressonadors integrats, existeixen circuits simples que proporcionen els resultats i la
precisid necessaries que es requereix en la mesura d’un sensor capacitiu.

Aqguest apartat presenta el primer circuit que es va integrar a I’ASIC 1.0, com a
convertidor freqliencial basat en un oscil-lador RC amb tecnologia CMOS, i emprant el

model de buffer realimentat.

4.5.1 Introduccio

Els circuits oscil-ladors RC formen una classe d’oscil-ladors de baix cost, essent
molt utilitzats en diversos dispositius microelectronics perqué, malgrat la seva
simplicitat, proporcionen unes prestacions que no desmereixen gens d’altres
oscil-ladors molt més complexes. Aquests oscil-ladors permeten reduir
significativament el nimero de transistors aixi com la logica del mateix [33]. Es fan
servir habitualment en circuits de rellotge per a microprocessadors i microcontroladors

donat el seu baix soroll de fase i el seu baix cost.

Respecte a la mida i al nombre de transistors total, cal constatar que necessita fins
a un 60% menys de components respecte a l'oscil-lador de relaxaci6 CMOS que
s’analitza en I'apartat 4.6, tot i que no repercuteix en el mateix percentatge en area de

silici, ja que el dimensionament dels transistors fa que al final les arees siguin similars.

Aquest fet es deu a que, per aconseguir freqiiencies de sortida similars, s’han de

calcular corrents de polaritzacio forca elevades que implica I’Us de transistors grans. A
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més, també hi influeix I'area que ocupa I'etapa final de buffer, que esta pensada per
comandar una capacitat de carrega de fins a 18pF.

4.5.2 Principi de funcionament

La figura 4.12 mostra I'esquema de I'oscil-lador RC CMOS. Esta format per I'etapa
d’oscil-lacié (MPg , MP;, MNo, MN3) i I'etapa d’amplificacié (MP; , MN;).

MP2 || MPO MP1
Vout

—e
7§ensor
T R1

MN1 }7 MNO RO N3

.| - .«
~ ~ ~

Figura 4.12: Esquema de l'oscil-lador RC CMOS.

La frequencia de sortida en funcié de les resistencies Ry i Ry, i del valor del
condensador, llur valor és la capacitat de carrega aportada pel sensor. En particular, la
dependencia de l'oscil-lador de les dues resisténcies és un dels aspectes a tenir
presents en aquest oscil-lador. En cas d’integrar-les en el circuit implica destinar un

area gens menyspreable de POLY2 fent servir tecnologia AMS 35um.

Per altra banda, I'Us de resisténcies externes implica haver de considerar les
capacitats parasites associades als pads i a les connexions externes (560fF per parell de
pads i connexions) que afectaran notablement a la precisié i sensibilitat de mesura de

la freqiiéncia de sortida.

4.5.3 Funcionament basic de I’oscil-lador

El funcionament de I'oscil-lador es basa en carregar i descarregar el condensador a
través de les parelles de transistors Mpg-Mpyg i Mp1-Mys, fent servir les resistencies Rg i

R1 per controlar el temps de carrega i descarrega (a I’estil d’'un multivibrador astable).

Per construccid es pot establir que el circuit es carrega mitjancant la resisténcia Ry
i es descarrega per la resistencia R; tot i que tant R; com Rg contribueixen en els dos

processos.
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S’aprofitaran els marges de soroll en els nivells alt i baix de I'inversor CMOS per
generar un efecte de balanceig i aixi commutar de I'estat de carrega a descarrega i a
I'inrevés. Cal recordar que es considera que el sensor esta plenament carregat o
descarregat a Voy 0 VoL en un temps de 51 (definint T com R-C).La figura 4.13 mostra la

definicié normalment elegida de nivells logics de I'inversor CMOS.

"-.-"r:u‘L
5
L jo
Regid de
transicio
v -1
-
v v Wi

Figura 4.13: Funci6 de transferéncia amb els marges de soroll de I'inversor CMOS.
On:
VIH = voltatge d’entrada de nivell alt.
VIL = voltatge d’entrada de nivell baix.
VOH = voltatge de sortida de nivell alt.
VOL = voltatge de sortida de nivell baix.
La freqUéncia de sortida de I'oscil-lador en funcié dels parametres eléctrics del

circuit, ve donada per 'expressié 4.5.1.

1

0.405* R, 10.693) Eq. 4.5.1

R, +R,

f =
2 * RO * Csensor *(

L’expressié mostra com la freqliencia és funcié dels components del circuit, entre
ells de la capacitat del sensor. Per mostrar de manera simple la dependéncia de la
funcié amb la capacitat del sensor, es poden fer les seglients consideracions sense cap

perdua de generalitat:

e S’estableix un duty cycle del 50%. S’aconsegueix fent que Rg i Ry tinguin el

mateix valor nominal.
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e S’ajusten els valors de Rg i Ry a 1KQ per obtenir una freqliencia de
referéncia equivalent a la del convertidor de relaxacié (apartat 4.6).
Aquesta consideracio es fa amb la finalitat de comparar resultats.

e Aleshores es realitza un escombrat en capacitat que va des dels 10nF fins

als 1,82uF i es mesura la freqliencia de sortida.

La figura 4.14 mostra la freqlieéncia de sortida en funcio de la capacitat. S'observa
que la freqiiéncia de sortida té una resposta del tipus hiperbola (funcié 1/x) respecte

al valor del condensador.
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Figura 4.14: Resposta de I'oscil-lador RC CMOS.

4.5.4 Resultats

Aqguest oscil-lador es va integrar al Juliol-2010, fent servir la tecnologia CMOS
0,35um del fabricant Austriamicrosystems (AMS), amb el kit de disseny anomenat Hit

Kit 3.6. Aquesta tecnologia permet fer servir fins a un total de 4 capes de metall i 2

......

La figura 4.15mostra el layout d’aquest oscil-lador, dissenyat fent servir I'eina
Cadence Layout XL Virtuoso. Es pot observar clarament la mida i proporcié dels

transistors.

En el disseny dels transistors PMOS i NMOS grans, s’han aplicat técniques de
matching. Aquestes tecnigues consisteixen en dividir els transistors grans en seccions
més petites, i anar alterant els drenadors i les fonts dels transistors per fer que els

degradats de portadors en |'oblea afectin per igual a tots els transistors.
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Figura 4.15: Layout de I’oscil-lador RC CMOS.

Les resistencies Rg i Ry no han estat integrades dins de I’ASIC amb I'objectiu de
minimitzar les dimensions (area) del mateix. Aquesta decisié afecta significativament

en l'augment de les capacitats parasites.

La figura 4.16 correspon a la fotografia amb microscopi de la seccié de I'ASIC 1.0
que integra aquest convertidor CtoF RC CMOS. La mida real de tot el circuit és de
78,2um*30um.

Figura 4.16: Fotografia amb microscopi de I’oscil-lador RC CMOS.

La figura 4.17 mostra la resposta temporal de 'oscil-lador per a un sensor de valor
capacitiu de 50pF. Els valors escollits per a Rg i Ry ha estat de 1KQ, amb I'objectiu de
garantir temps de carrega i descarrega simeétrics. El duty cycle és del 50%. La figura
mostra una bona estabilitat freqliencial. L'estabilitat s’ha mantingut durant tot el

procés de caracteritzacio del convertidor CtoF.
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Figura 4.17: Resposta temporal de I'oscil-lador RC CMOS, amb una carrega de 50pF.

La figura 4.18 correspon al diagrama del soroll de fase del convertidor. La
freqiiéncia fonamental esta a 1.17MHz. A 10KHz de la portadora mostra un soroll de
fase de -98,28dBC/Hz. Es remarcable que, essent un convertidor molt elemental,

ofereixi un bon soroll de fase.
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Figura 4.18: Soroll de fase de I'oscil-lador RC CMOS per a un sensor de 50pF.

La figura 4.19 presenta la dependéncia de la freqiéncia de sortida davant d’un
escombrat de la capacitat de 260pF a 380pF. Es pot observar una lleugera no linealitat

de tipus hipérbola, d’acord amb el que s’ha discutit en I'apartat 4.5.3.
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Figura 4.19: Resposta de sortida freqiiencial per a un escombrat capacitiu.
S’ha trobat que el consum d’aquest oscil-lador és forca elevat, essent de 1,36mA.

Donat que no disposa de referéncia en voltatge la freqiéncia de sortida també

presenta una alta dependéncia a la variacio de la tensié d’alimentacio.

En conseqliéncia, el consum elevat conjuntament amb la necessitat d’haver
d’incorporar dues resistencies externes, aixi com un error de fons d’escala de prop del

5%, no el fan recomanat com a CtoF en el front-end del sistema d’adquisicié escollit.

4.5.4 Consideracions addicionals sobre I'oscil-lador RC

En tot moment s’ha considerat que I'oscil-lador RC és un circuit per a funcionar

com a convertidor CtoF en sensors de tipus capacitiu.

Per propia construccid, aquest circuit oscil-lador també es pot dissenyar pensant
en una dependeéencia resistiva. En aquest sentit, i en sensors llur dependéencia és
resistiva (veure capitol 2), establint una capacitat de treball fixa, també pot funcionar
com a convertidor resistiu a freqliencia, o RtoF, fixant el valor de Ry i fent que Rg sigui
el valor del sensor a mesurar. Aquesta funcionalitat ha estat explotada i es descriu en
I'article [31].

Donat que el circuit oscil-lador esta basat en inversors CMOS en cascada, és dificil
emprar un circuit de referéncia en voltatge sense alterar I'estructura innata de
I'oscil-lador. En conseqiiéncia, i donat que la tensié de sortida de I'oscil-lador és funcid
directa de la tensié d’alimentacio, I'oscil-lador RC presenta un molt pobre PSRR (rebuig

a la variacié de la tensié d’alimentacio, o Power Supply Rejection Ratio).

Capitol 4. Oscil-lador de molt baix consum per a la conversié CtoF



Plana |fER

4.6 Oscil-lador de relaxacioé

4.6.1 Introduccio al model genéric

La seccié anterior ha introduit que I'oscil-lador RC CMOS presenta certes mancances
que es milloren quan s’utilitzen oscil-ladors de relaxaci6 com a convertidors

freqliéncia a codi.

Les principals caracteristiques que presenten els oscil-ladors de relaxacio (en endavant
es parla d’ells com a CtoF, o capacitance to frequency) son:

e Tenen millors capacitats d’integracié. Només es necessiten transistors MOS en
el seu disseny. Les resistencies es construeixen mitjangant transistors
polaritzats en mode resistiu.

e Presenten bona robustesa enfront a les interferencies donat que tots els
components estan integrats i no necessiten de components externs.

e Operen amb baix nivell de soroll.

e Tenen un consum moderat.

e Son facils de sintonitzar. Es poden aconseguir oscil-lacions per sobre dels
150MHz amb factors de qualitat acceptables.

e Fan servir un Unic condensador per a I'oscil-lacio.

e Com que no es necessiten inductancies, es redueix molt l'area final del
convertidor CtoF.

e Incorporant un buffer de sortida tenen un rang dinamic de sortida elevat.

e El nucli estd basat en el comparador d’histéresis astable. Es tracta d’un
oscil-lador biestable.

e | tenen bona estabilitat frequiencial.

4.6.2 Oscil-lador de relaxacio. Principi de funcionament

La figura 4.20 mostra el circuit de referencia que es fa servir per desenvolupar

I'oscil-lador. Com es veura, correspon a un oscil-lador de baix consum.

S’assumeix que el circuit de la figura esta en un dels dos estats estables possibles. Es
suposa que el transistor M; esta en saturacid. Complementariament, el transistor M,

esta en tall.
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Figura 4.20: Esquema de I'oscil-lador de relaxacié.

Aixi doncs, el corrent |; carrega directament el condensador fent decréixer la
tensio del node V.. al mateix temps que la tensié del node V., esta fixada pel transistor
Mgr1 que esta configurat en mode resistiu, tenint present que la tensié que cau en el

transistor Mg, és proporcional al seu valor resistiu equivalent.

Es fan servir els transistors Mg; i Mg en mode de resisténcia activa, reduint
d’aquesta manera l'area d’integracié enfront d’un disseny que implementi les
resisténcies sobre polisilici. En contrapartida, s’assumeix que la seva resposta no és

lineal.

Pel bon funcionament de I'oscil-lador s’ha de garantir que els transistors Mgy i Mg,
arribin sempre al nivell de saturacid. Per aix0 és necessari curtcircuitar la porta i el

drenador de forma que es compleixi la seglient expressio:

Ves = Vru < Vps Eq. 4.6.1

Donat que en curtcircuitar la porta amb el drenador es satisfa que Vs = Vps, la

condicid es compleix directament.

El valor de la resistencia equivalent en funcié de les tensions de polaritzacio, ve

donada per 'expressi6 4.6.2:

1 1 Eq. 4.6.2

Rypip =—=
1,2 W
9m  pCox1-(Vgs—VTH)
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Que, considerant els corrents de font a drenador del transistors es pot reescriure
en la forma 4.6.3:

_ 1 Eq. 4.6.3
Rypri2 = —
ZﬂcoxTIDS
Per a un valor fix d’ Ips s’entén que la resisténcia activa depen de les dimensions
del transistor i dels parametres tecnologics. Per tant, les dimensions del transistor

seran un factor a tenir present en el moment de polaritzar-lo en aquest mode.

En l'actualitat existeixen técniques que permeten millorar la linealitat de la
resposta dels transistors en mode resistiu fent servir estructures de transistors MOS
amb porta flotant, amb una connexié anti-paral-lela [23]. Degut a qué en I'aplicacio es
fa servir un corrent constant a través d’aquestes resisteéncies Mgy i Mgy, no s’introdueix
aquesta tecnica de linealitzacio, ja que el valor de corrent roman constant i en

conseqliencia el valor obtingut de resisténcia activa equivalent sera constant.

El transistor M, es mantindra en el seu estat de tall fins que la tensié Vgs, sigui

suficientment gran i aquest passi a I'estat de saturacié.

Per tant, la porta del transistor Mj, que inicialment estava en saturacio,
connectada a Vpp (com a resultat del corrent que circulava pel transistor Mg,) anira
canviant a una tensié inferior que fara que el circuit commuti el seu estat. Aleshores,

el transistor M, passara a mode de tall i el procés es repetira de nou.

Per garantir que el senyal de sortida del convertidor és perfectament quadrat
(duty-cycle del 50%) cal forcar que els corrent I i I, siguin idéntics. De no ser-ho es
produirien diferents corrents de carrega / descarrega del sensor que donarien lloc a un
senyal no simetric. Per aixd s’ha d’imposar que els transistors de cadascuna de les

branques estiguin completament equilibrats.

L’equilibri de corrent en les branques s’aconsegueix fent servir técniques de
matching de transistors, intercalant entre si bragos dels diversos transistors. Aixi les
imperfeccions del substrat i les diferents densitats de dopants es compensen entre

elles, equilibrant els errors per la similitud entre transistors.

Considerant I'estat inicial en el qué M; esta saturat i M, esta en tall, i considerant
Vp1 com la tensid Vps que cau sobre el transistor Mg, (que esta en configuracio
resistiva), es pot obtenir la seglient expressio de la tensié de sortida del convertidor
CtoF:

Vot = Vop = Vp1, Vo =Vpp, Vo =—Vpy Eq. 4.6.4

El corrent que passara a través del sensor capacitiu ve definit per |,, corrent que

alhora, ve imposat pel mirall de corrent de M.
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El transistor M, es mantindra en el seu estat de tall mentre la seva tensié de porta
a font estigui per sota de la seva tensié llindar Vy4, Aquesta tensiod és, justament, la

tensié que necessita el transistor M, per poder conduir el corrent |5.

Aixi, doncs, si s’assumeix que el transistor M; es comporta idealment com un
interruptor en el seu estat de saturacid i, si alhora es considera que la tensié de porta

de M2 és V,*, es pot arribar a la segiient expressio:
+ — _ o~ 4
Voo = Vgo, Voo = =Vo+ Vpsz, Vpsz =V, Eq. 4.5.5

Per altra banda es pot considerar que I, = I, mentre M, estigui en 'estat

de tall, el que implica:
ng < VTHZ => ng - VSZ < VTHZ => VC < VTZ Eq. 4.6.6

Es poden fer les mateixes consideracions en el cas complementari, quan el
transistor M; esta en tall i el transistor M, en saturacié. Les expressions obtingudes
serien analogues a les anteriors. En aquest cas particular, I = - |1, i es manté en aquest
estat mentre que V> - Vryy, donant com a resultat aquest efecte d’histéresi tant

conegut dels oscil-ladors astables o oscil-ladors de relaxacié.

Considerant el model de carrega d’un condensador, es pot d’establir la freqliéncia
de sortida de I'oscil-lador dissenyat. El seu valor ve donat, de forma genérica, per

I'expressid 4.6.7:

-t Eq. 4.6.7
Ve(t) = Viax (1 — erc)

La resposta de la tensid de carrega del condensador és exponencial. De la mateixa
manera, el corrent de descarrega del condensador també ho és, i es comporta d’acord
amb la seglient expressio:

v _t Eq. 4.6.8

I.(t) = %eﬁ

La figura 4.21 mostra la resposta de les dues magnituds caracteristiques del
condensador. La grafica s’ha obtingut fent servir uns valors genérics de resisténcia i
capacitat (per a un valor de tau donat), en particular una resistencia de 100 Ohm i un

valor capacitiu de 10uF que donen una constant de temps (1) d’1ms.
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Figura 4.21: Caracteristica I/V d’un condensador.

Per altra banda, quan el corrent de carrega del condensador és constant (forgant-li
un corrent fix i definit) es pot demostrar que la seva tensié de carrega és lineal (no

exponencial). Sigui i(t) el corrent de carrega, es pot considerar:
i(tt) =1 Eq. 4.6.9

Tot seguit, es troba que la tensié del condensador ve donada per la seglient

expressio:
Ve(t) = %foti(t)dt + V.(0) = %fot Idt + V.(0) Eq. 4.6.10

Donat que | és constant es pot concloure que:

Ve(t) =2 [ it)dt + Ve(0) = <T + V(0) o Ao
Aquesta equacio és valida en el procés de carrega del condensador.
En el procés de descarrega es compleix que:
i
V.(t) = V.(0) — =T Eq. 4.6.12

La rad de carrega/descarrega depén, principalment, de la magnitud del
condensador aixi com de la tensié maxima de carrega del condensador. Si es considera
que el corrent de carrega del sensor és identic al corrent de descarrega (es pot
aconseguir aparellant correctament els transistors), i es defineix com a |, 's'obté que la

freqliencia de sortida de 'oscil-lador és:

I Eq. 4.6.13
2CVimax

F =
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Si es considera que la tensid a la que es pot carregar el condensador, és la definida
per la tensid Vps; (anomenada Vpy), i que el corrent que circula pel condensador, és
l1(o I;) es troba la seglient expressié de freqliéncia de sortida de I'oscil-lador:

I Eq. 4.6.14

1 FtoC
2CsensorVp1

Si, per altra banda, es considera que la Vp; és la tensié que cau sobre el transistor
Mgi, i que el corrent | és el corrent Ips del mateix transistor que té com a valor resistiu

el donat per I'expressié 4.6.3 s’obté 4.6.15.

Cox 1
1 HooxTypt _ K Eq. 4.6.15

Csensor 2 CSETISOT

Frtoc =

S’observa, aixi, que la resposta de la sortida freqliencial de 'oscil-lador dissenyat
no és lineal, i que la seva resposta correspon a la d’una funcid tipus hipérbola

equilatera o 1/x.

En I'aplicacid de l'oscil-lador per a I'adquisicido de valors capacitius del sensor,
aquesta resposta permet les seglients consideracions:

Per intervals petits de valors capacitius (variacions de menys de 200 pF) si es
considera que el valor de K esta fixat per a una tecnologia, considerant establertes les
dimensions del transistor i el corrent, el comportament del sistema es pot suposar

quasi-lineal. La no linealitat esta acotada a I'1%.

Analitzant diferents fulls d’especificacions de sensors capacitius de diferents
fabricants, com ara el HCH-1000 de Honeywell [24]s’observa que el rang de valors
capacitius rarament superen les desenes de picofarads entre els intervals de mesura
maxims i minims de la magnitud a fisica a mesurar. Per a aquests valors capacitius dels

sensors es dona com a valida la resposta lineal del Fto# comentada anteriorment.

Per valors capacitius grans (més d’1nanofarad) s’ha de considerar la resposta tipus

hipérbola, pel que és necessari fer una linealitzacid.

Finalment, considerant que el corrent |; esta emmirallat i és proporcional a .. (en
la branca de la font de corrent), es pot reescriure |'expressido 4.6.15 en funcié del

corrent de referéncia.

c.v W I
F _ HCox L MR1LM34 ref 1'|')LVDS3,4- Eq. 4.6.16
CtoF — w 2
2— C 1+AVpsmp
L MP sensor
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4.6.3 Resultats del convertidor CtoF

Tot i ser un tipus d’oscil-lador forca conegut, no és un model pensat per a la
integracié donat que esta pensat per ser utilitzat en freqiiéncies no massa altes (per
sota dels 150MHz), tot i que treballs actuals han fet que aquests oscil-ladors arribin fins
als 920MHz [34].

En el cas d’aplicacié en aquest treball, on es necessita un sistema per a I'adquisicid
de senyal de sensors capacitius en el que es generi un rang de freqliencies
relativament baix (per sota dels 10MHz), aquest tipus d’oscil-lador s’adequa en gran
mesura als requeriments desitjats. Donat que va ésser el primer convertidor dissenyat,
i integrat en I'ASIC 1.0, mostra prestacions que cal millorar, com ara la dependéncia

amb la tensid d’alimentacid i el seu consum elevat.

Per poder oferir una sortida del convertidor CtoF compatible amb altres
tecnologies CMOS (necessaria per poder atacar les etapes posteriors del sistema
d’adquisicid, en particular dels convertidors de freqiiencia a codi o Fto#), s’ha optat
per integrar una etapa de buffer a la sortida del CtoF. A aquesta etapa se li han exigit
prestacions de temps de pujada i de baixada suficients per garantir que la seva
introduccid no afecti ni al duty cycle del senyal ni al periode del mateix. També s’han
escollit unes dimensions significativament elevades dels transistors del buffer (W, =
10um i W, =4um) per poder garantir un fan out elevat, ja que es preveuen carregues a
la sortida de fins a 18pF.

La figura 4.22 correspon a la fotografia amb microscopi de la seccié de I’ASIC
fabricat amb la tecnologia AMS 0,35um que integra tant el convertidor CtoF com el

buffer de sortida. La mida de tot el circuit és de 106pum - 47um.

Figura 4.22: Fotografia amb microscopi.
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La taula 4.1 detalla les prestacions de I'oscil-lador de relaxacid integrat

Taula 4.2: Resultats del test sobre el convertidor CtoF de relaxacio.

Tecnologia CMOS 0.35um

Rang de capacitat d’entrada 2pF —7,8nF

Freqiliéncia maxima ‘ 23,6 MHz

Area del xip 0.173 mm?

Consum d’energia 759uA (267 pA al.8V)

Soroll de fase maxim -101,9 dBC/Hz

4.6.4 Introduccio al convertidor CtoF de baix consum

L’estructura d’un oscil-lador de relaxacié és molt similar al multivibrador astable.
Tots dos tenen la freqliéncia d’oscil-lacié proporcional al corrent de carrega i
inversament proporcional a la capacitat. Aixi, quan la capacitat és substituida pel
sensor, la freqiiéncia de sortida depéen exclusivament de la carrega i descarrega del

sensor capacitiu.

En el model d’oscil-lador de relaxacié de l'apartat 4.6.1, el corrent total
subministrat per I'oscil-lador és I, 0 |,, perd només la meitat del mateix contribueix a la
carrega del sensor capacitiu. La resta del corrent no contribueix a la freqliencia

d’oscil-lacié, suposant una pérdua d’energia molt significativa.

L’oscil-lador de relaxacié de baix consum proposat en aquesta seccid [25] elimina
aquesta ineficiéncia en consum afegint una nova fase de commutacié entre el sensor i

el mirall de corrent.

4.6.5 Principis de funcionament del convertidor CtoF de baix consum

El principi de funcionament del convertidor CtoF de baix consum (figura 4.23) és

una variacié de I'oscil-lador de relaxacié introduit en I'apartat 4.6.1.

Aixi, els transistors M; i M, (figura 4.23) fan la funcié d’etapa de guany. El
creuament entre aquests dos transistors garanteix que només un dels dos transistors

esta actiu. Aquesta etapa també controla I'operativitat del parell diferencial format
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pels transistors Mz i M, que determinen la direccié del corrent de carrega de la

capacitat.

Aguesta etapa de guany, té les mateixes carregues, donades per les resisténcies

equivalents dels transistors Mp; i Mp,, ambdds configurats en la regié de funcionament

en mode resistiu.

El transistor Ms substitueix als dos transistors M3 i My del circuit anterior, que

estaven emmirallats, fent de mirall de corrent de I¢s.

Per tant, el mode de funcionament és el segiient:

S’assumeix que el transistor M; esta en saturacid i el transistor M, esta en tall.
Vout+ rep el valor de Vpp i Vour. rep el valor de (Vpp — 2:1'-Ryp1-2) on 2:1 és el valor
del corrent de carrega del condensador. | el valor Ryp1.» és el valor equivalent
resistiu del transistor Mp1.,.

Donat que la tensid de porta de M, és més elevada que la mateixa tensié de
porta del transistor M3, el corrent de carrega del transistor circula pel
transistor M.

Aquest efecte fa que la tensid V.. caigui amb un valor constant de 2:1/C fins que
el transistor M, es posa en saturacio i el My; passa a estar en tall.

En aguest moment, Vo baixa fins a (Vpp — 2:1'-Rmp1-2) | Vour- puja fins a Vpp. En
consequiencia, el corrent de carrega del sensor ha canviat de sentit i el circuit
roman en aquest estat mig cicle.

L'estat es manté fins que el valor del node V., baixa i arriba al nivell en el qué
M1 es torna a activar. En aquest punt, els transistors M; i M4 tornen a posar-se

en conduccid i s’inicia un nou cicle.

Comparant els dos oscil-ladors de relaxacié s’observa que I'oscil-lador de relaxacié

de baix consum duplica la freqiiencia de funcionament emprant el mateix corrent. En

conseqliencia, per a una mateixa freqiéncia de funcionament el consum d’energia és

la meitat en aquest nou oscil-lador.
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Figura 4.23: Oscil-lador de relaxacio de baix consum.

M5

4.6.6 Optimitzacio del consum

En aquests oscil-ladors de relaxacid, hi ha dues formes d’optimitzar el consum:

e Reduint el valor de la resistencia equivalent dels transistors Mp; i Mp, que
estan polaritzats en mode resistiu. Segons I'expressié 4.6.3, per a un corrent
Ips fixat, es pot reduir el valor resistiu augmentant el valor de I'amplada del
canal del transistor.

e Reduir el corrent de carrega/descarrega del condensador, fins a garantir un
corrent minim que per doni una freqliencia de sortida adequada per a un
rang de capacitats desitjat. Donat que el corrent esta emmirallat amb el
corrent del circuit de referéncia en voltatge, es pot controlar el corrent de
carrega del condensador (i la freqiiéncia de sortida). Ve determinat segons la
seglient expressio:

1+AVpgss

c 1+AVDSMP re

F £q.4.6.17

Considerant que els transistors M3z i M, estan en tall/saturacié la freqiéncia de

sortida del convertidor, ve donada per I'expressié 4.6.18:

Conl W 4
Freop _ |MEo Ty Tms' TS 1+AVpss Eq.4.6.18
toFlowpower — w
p TMPCsensor2 1+AVpsmp
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4.6.7 Estudi del soroll de fase enl’oscil-lador de relaxacio

En aquesta seccio s’analitza com afecta el soroll de fase a les mesures frequencials
de I'oscil-lador de relaxacio dissenyat.

La resposta d’un oscil-lador ideal que treballa a una freqiiencia wo respon a un
impuls ideal amb una funcié delta de Dirac o impuls. Els oscil-ladors no ideals mostren
un eixamplament de la resposta centrada en la freqliencia wg, introduint tons

secundaris al voltant de la freqliéncia fonamental(figura 4.24).

Per quantificar el soroll de fase es considera un desplagament Aw respecte la
freglieéncia fonamental wg i, a continuacid, es calcula la poténcia del soroll de I'ample
de banda Aw. Acte seguit, es divideix el resultat del soroll per la poténcia que té el to

principal a woq,

Inicialment es considera que el senyal en els terminals font dels transistors M i M,
son plenament diferencials. Es redibuixa el circuit d’acord amb la figura 4.25. Es pot
identificar en el mateix un circuit format per un anell de dues etapes amb degeneracid

capacitiva on (Cp = 2C).

4

i [F1
LTl - Abu {
Figura 4.24: Resposta ideal i resposta real d’un oscil-lador de relaxacio.

Lk kb i

D’acord amb [26], es justifica descomponent el condensador C en dues séries de
condensadors, cadascun d’ells de valor 2C, i monitoritzant el valor mig de la seva
tensid. El mode comu de I'oscil-lacid es troba aproximadament a 18dB per sota del

maxim valor d’oscil-lacié diferencial en el terminal font dels transistors M4 i M,
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Figura 4.25: Oscil-lador de relaxacié amb el model capacitiu per I’estudi del soroll de fase.

La capacitat total que s’observa en el drenador de M; i M, es modela amb els
valorsde C;i Gy, respectivament4.
Aixi, la funcid de transferéncia en lla¢ obert de 'oscil-lador ve donada per:
—9mRMR1CAS 2 Eq. 4.6.19
H(s) =
(1+RmRr1CDS)(CaS+gm)

On C;=C, =Cp, i gmés la transconductancia de cada transistor.

Per fer oscil-lar el circuit a la freqliencia wg s’ha de complir que la funcié de

transferéncia H(jwo) = 1, i que cadascuna de les fases aporti un desfasament de 1809.

Aquest desfasament es produeix per la contribucié de 902 per cada zero i de 902

pels dos pols que estan situats a -g,»/ Ca, i -1/(Rvr1Cp).

D’aquesta forma la freqliéncia d’oscil-lacié es troba a la freqliencia:

2 _ gm Eq. 4.6.20
(,I.)O =7
Ryr1CpCa

Si es considera que la freqliéncia wg és la mitjana geométrica dels pols, combinant

les dues expressions anteriors s’obté I'equacié 4.6.21:

Ca Eq. 4.6.21

R = —r—
ImiymRr1 Ca=Ch

De les expressions anteriors s’extreu que el factor de qualitat del convertidor CtoF

Q=2 fg_j(l _ i_i) Eq. 4.6.22

4 Donat que la part resistiva de la impedancia no és significativa davant la capacitiva, no es té en

de relaxacié ve donat per:

compte.
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D’acord amb aquesta expressio, el factor de qualitat maxim es troba fent Cp =
Ca/2. Es a dir, quan el valor del condensador és igual a la capacitat de carrega.

Nogensmenys, aquesta expressié encara és poc util perque I'interes de I'oscil-lador
esta en la realitzacié d’'una conversié freqiiencial en la que, a priori, el valor capacitiu
del sensor no ve donat. Per tant, s’expressa la figura del soroll en funcié de:

2
( “o ) Eq. 4.6.23
2A o

De les equacions anteriors, i tenint en compte el circuit de la figura 4.26, s’arriba a:

|dH _ 4

do w3RMR1CA Eq. 4.6.24
Es pot considerar que el corrent del soroll de drenador a font dels transistors My i

M, apareix entre dos nodes interns del circuit tal i com s’observa a la figura 4.26a. La

figura 4.26b mostra el circuit equivalent.

Voo Voo

Int

M, Cnl K‘

Co

£ CA—> Ca
. Lo
©) L

Figura 4.26: a) Redisseny de transistor M2 considerant el corrent de soroll de drenador a font. b) Redisseny del
model equivalent del corrent del soroll.

Aplicant les consideracions fetes finalment s’arriba a la seglient equacio:

Cas
Ins

L., =—4
N2 7 Castgm Eq. 4.6.25

| el soroll termic total additiu a cada drenador de cada transistor ve donat

finalment per la seglient equacié:

2
_ o
W =333(1>) KTR
n A o MR1 Eq. 4.6.26
Aixi doncs, es pot concloure fent la seglient afirmacio:
wo )’ L Eq. 4.6.27
Soroll de fase o« (—) ——— q. 4.6.
Ao/ IppVeswing

On:

Veswing €s el rang de tensio intern de I'oscil-lador.

Iop és el consum total de I’oscil-lador.
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4.6.8 Compensacio del CtoF respecte a variacions de la tensio d’alimentacio

S’ha vist anteriorment, que la tensié a la que es carrega el condensador, depén en

bona part de la tensié d’alimentacio.

Per altra banda, el corrent de carrega d’aquest sensor capacitiu ve en part
controlat per la tensio de referencia (o el corrent emmirallat If) que genera el circuit
de referéncia en voltatge que s’explicara en el capitol 5.

Aquest corrent és I'encarregat de carregar i descarregar el sensor capacitiu, que és
I’element a mesurar. Donat que fins ara el CtoF no té cap compensacié per a les
variacions de Vpp, qualsevol variacié de Vpp afectara el valor de la freqlieéncia de sortida

de I'oscil-lador.
Partint de la seglient equacié de l'oscil-lador de relaxacié que representa la

resposta d’un condensador amb control de corrent constant:
I Eq. 4.6.28

Partint de la hipotesis que el corrent de carrega i descarrega és constant i que la
capacitat del sensor capacitiu també ho és, es poden donar dos casos:

Si la tensié de carrega maxima del condensador creix, és a dir, la Vpp, el
condensador necessitara més temps per carregar-se i, per tant, sera més petita la
fregliencia de sortida del convertidor CtoF.

Si la tensié de carrega maxima del condensador decreix (Vpp), amb les mateixes
condicions del cas anterior, es necessita menys temps per carregar o descarregar el
sensor, i per tant més gran sera la freqliencia de sortida del convertidor CtoF.

Aquest efecte provoca que la freqglieéncia de sortida depengui del valor de la tensio

d’alimentacid Vpp, tal com es veu en la grafica de la figura 4.27.

' ) A
— — —
g P Fes Fout

Figura 4.27: Resposta real del convertidor CtoF sense compensacio.
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Aquesta dependeéencia important i proporcional de la freqiiéncia de sortida amb Ila
tensié d’alimentacié imposa la necessitat d’introduir un circuit de referéncia en
voltatge per controlar i ajustar el corrent de carrega del sensor, compensant aixi les
variacions de Vpp. Aixi, si el corrent I, varia proporcionalment a Vpp es podra
compensar aquesta variacié i fer que la freqiéncia de sortida sigui constant (sempre

donat un mateix valor de capacitat).

La figura 4.28 mostra el resultat que s’esperaria en un CtoF compensat. S’exigiria
que el pendent de carrega / descarrega del condensador (lligat intimament amb |)
anés variant en funcié de la Vpp, donant com a resultat una conversid CtoF

independent de la tensié d’alimentacio.
N

Vdd

Vcap

Feanater (—> Fout

WV | J——

Figura 4.28: Resposta del CtoF compensat.

L’'encarregat d’ajustar aquest pendent és el circuit de referéncia en voltatge o
bandgap reference, BGR, que s’introdueix en el capitol 5. El BGR, juntament amb

I’oscil-lador de relaxacid, constituiran el convertidor CtoF de baix consum compensat.

Una vegada caracteritzat el pendent que permet mantenir una freqgiieéncia de
sortida constant per a un mateix valor de condensador, s’amplifica el senyal del
condensador mitjancant un buffer de sortida per poder connectar un circuit extern de
conversié de freqliencia a codi binari (en endavant Fto#). El conjunt CtoF més Fto#
implementat en una FPGA (capitol 6) permet construir un sistema complert de

tractament de senyal per a arrays de sensors, o canal d’adquisicid.

4.6.9 Resultats del convertidor CtoF de relaxacié de baix consum

4.6.9.1 Disseny i integracid

El convertidor CtoF de relaxacid de baix consum ha estat dissenyat i integrat fent
servir la tecnologia CMOS 0,35um del fabricant AMS, amb el hitkit 3.6. La mida final del
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CtoF de baix consum ha estat de 120,2um * 56,2um. La figura 4.29 mostra el disseny
(fet amb XL Virtuoso de Cadence).

La fotografia de la figura 4.30 correspon a la fotografia amb microscopi d’aquest
convertidor.

| 21000 D% JRu

Relaxation Oscillator Core

Figura 4.30: Fotografia del convertidor CtoF de baix consum.

4.6.9.2 Resposta del convertidor de relaxacio de baix consum.

La figura 4.31 mostra la resposta del convertidor CtoF o oscil-lador de relaxacié de
baix consum per a un valor de carrega de 180pF. El rang dinamic de la tensié de sortida
és de 3,38V mostrant una freqliéncia d‘oscil-lacié equivalent (a aquesta capacitat) de
156,51KHz. La conversid a senyal de sortida amb oscil-lacié no sinusoidal es fa a través
d’un buffer CMOS de doble etapa inversora.
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Figura 4.31: Resposta de sortida del convertidor CtoF de baix consum.

La grafica de la figura 4.32 mostra la resposta del convertidor complert CtoF. Esta
realitzada amb el mateix valor de capacitat de 180pF. El circuit s’alimenta amb un
escombrat a través d’'una rampa de tensié que va de OV a 3.3V. Aquesta rampa

alimenta dos circuits independents:

e El circuit de referéncia en voltatge que genera el corrent de carrega del
sensor capacitiu i que permet compensar les variacions de Vpp, com ja s’ha
comentat en 'apartat 4.6.7.

e El convertidor CtoF de baix consum (l’oscil-lador de relaxacio).

La grafica mostra que el circuit té una bona immunitat davant variacions en la

tensid d’alimentacié. Concretament:

e El circuit té bona resposta davant un elevat rang de la tensié d’alimentacio, de
2.7V a 3.3V de la grafica, tot i que mostra el mateix comportament fins als
3.8V.

e La variacid de la tensid d’alimentacié durant aquest rang és del 29% en canvi
la variacié de la freqliéncia de sortida del convertidor CtoF en tot aquest rang
és de només un 0,8%.

e La resposta del circuit compost bandgap-CtoF es deu gracies al disseny del

nou bandgap compensat que es tractara al capitol 5.
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Figura 4.32: Resposta de sortida del convertidor CtoF de baix consum per a una rampa d’alimentacio.

La grafica 4.33 mostra la variacid de la freqliencia de sortida en funcié de

I'alimentacid i de la capacitat:

e En l'eix X hi ha la variacié que es fa sobre Vpp d’1,6V a 3.3V. S’ha escollit aquest
rang donat que és el tram d’alimentacié on s’ha aconseguit més linealitat del
convertidor CtoF.

e A l'eix Y hi ha la freqliéncia de sortida del convertidor CtoF, en KHz. Aquesta
s’aconsegueix per a un valor de capacitat determinat.

e L’eix Z mostra les mesures de diferents valors capacitius, en un rang que passa
de 100pF a 300pF, en fraccions de 50pF. Per fer I'ajust dels valors, s’ha fet

servir una capacitat variable o varicap.

En la grafica també s’observa el bon aillament aconseguit de la freqliencia de
sortida per a una variacid de Vpp a partir dels 2.7V. Aquest aillament es manté fins a

una tensio d’alimentacié de 3.8V (no mostrat en la grafica).
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Fout VS V, VS Capacitat

Fout (KHZ)

Figura 4.33: Resposta de sortida del convertidor CtoF per a la variacié de Vp,;, i de la capacitat.

La figura 4.34 és un estudi estadistic realitzat sobre el circuit CtoF de baix consum,
agafant un seguit de 17 mostres sobre el circuit CtoF de baix consum. S’han fet amb
una tensié d’alimentacié de 3.3V, i a una temperatura del laboratori de 229C. Es pot
observar una bona repetibilitat de totes les mesures obtenint una mitjana p =
155,29KHz i una desviacié o = 2,33KHz.

Repetitivitat de 17 mostres
12

10

Repeticions
[e)}

150 152 154 156 158 160
Fout (KHz)

Figura 4.34: Freqliéncia de sortida del CtoF per a 17 mostres sobre el mateix ASIC.
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4.6.9.3 Millora en el consum del circuit Fto#

L’oscil-lador de relaxacié de molt baix consum (integrat en I’ASIC 2.0) presenta una
millora significativa en el consum respecte a la primera versié presentada a 'apartat
4.6 (integrada a I’ASIC 1.0). S’ha passat de 267uA (a 1,8V de Vpp) del model integrat a
I’ASIC 1.0 a 22 pA (a la mateixa tensid) en el model integrat a I’ASIC 2.0. Es deu a les

seglients modificacions:

- Reduccio de la mida dels transistors del buffer a una quarta part.

- Reduccid del corrent de carrega de condensador I.. Alhora, s’ha reduit la
dimensidé dels transistors en commutacio, aixi com la mida dels transistors en
zona resistiva Mgy i Mg,. Com és evident, aquest efecte també repercuteix en
la freqiéncia maxima d’oscil-lacié del circuit, pero el rang de freqliencies que
genera el CtoF és suficientment alt com per mantenir una freqliéncia de

mostreig elevada (per sobre de 10Ksps i fins a un maxim d’un 1Msps).

La grafica de la figura 4.35 mostra la resposta de soroll de fase del CtoF de
relaxacid. El CtoF mostra un resultat molt bo, obtenint -21,2 dBC/Hz prop de la
portadora, i un valor maxim de -103,3 dBC/Hz a 612KHz de la portada.

Carrier Freg 3. TE2630 MHz Carrier Freq: J.NEE0 MHD Hulye Coerecton: OF
r— wgs Trog Fras Bun
il IFGeabech e . Astanc W ol (Bl 9) Signal Tracking: On
Mkr1 10.0 kHz
gy Ref20dBeMz =~ CorrlerPower 27M8dBm  -63.84 dBc/Hz
A .
:-"'w,-r'#:"*'v-ﬁt 1
;_‘il-ﬁ.*.-h'd“-\‘.._l
‘\-T L 4. ‘-r_.l_\-h' i
Yy i
rr"'w—_"
Ty
U
“"“""p,'lw
1 [
| Tt Lire g
'H._..-._I'
IHz Frequency Offset 1100 MHz

Figura 4.35: Analisis del soroll de fase del convertidor CtoF de baix consum.
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La taula 4.3 mostra una comparacié del convertidor CtoF de molt baix consum
integrat a I’ASIC 2.0, amb la versid integrada a I’ASIC 1.0 i amb dos CtoF més que s’han

presentat al capitol i estan referenciats a la bibliografia®.

S’observa que aquest convertidor és sens dubte el que ofereix un consum inferior,
té una mida d’area de silici inferior, i incorpora compensacié a la variacio del Vpp, i té el

rang d’entrada de capacitats més ampli.

Taula 4.3: Comparativa de diferents oscil-ladors de la bibliografia.

Model [EE]] [36] [25] Aquest treball
Tecnologia(uM) CMO0S 0,18 CMOS 0.35 CMOS 0.35 CMOS 0.35
Rang de capacitat d’entrada 2-20pF 4-24pF 2pF—-7,8nF 1pF — 100pF
Frequiencia maxima ( KHz) 1 500 23.600 18.200
Chip Area ( mmz) 11 1.01 0.173 0.142
Consum d’energia ( pA) N.A. 168 759 (267 al1.8V) 22
(a1.8v)
Max PNoise (dBc/Hz) N.A. N.A. -101,9 -103,3
Senyal compensadaV,.(V) No C. No C. No C. 0,95-1,19
Escombrat de Vpp (2.7V-3.3V) N.Disp. N.Disp. 5,4% 0,67%

4.6.10 Convertidor CtoF de baix consum multi-canal

Aquest apartat presenta una modificacio del disseny del convertidor freqiiencial

de baix consum.

Donat que s’esta treballant amb una plataforma d’adquisicié de sensors capacitius
es pot donar el cas de voler mesurar un sensor capacitiu de valor molt elevat (de
desenes de microfarads), el que donara una freqiiencia de sortida forca baixa (de
I'ordre de pocs Hertzs). La freqliéncia d’adquisicié reduida que necessita de ben segur
provocara un desbordament del comptador que forma part del convertidor de
frequiéncia a codi. Es per aixd que convé incorporar algun mecanisme de regulacié del
corrent que carrega / descarrega al sensor capacitiu, de forma que sigui possible
controlar el corrent del convertidor CtoF per poder ajustar la freqliencia de sortida del
convertidor Fto# dins d’uns rangs que evitin el desbordament que produiria pérdua de

les dades o resultats erronis.

SLa comparacié amb oscil-ladors sinusoidals construits amb inductancies no s’ha realitzat per tractar-se

de rangs d’oscil-lacié i requeriments diferents.
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D’acord amb l'apartat 4.5.6, I'expressid del convertidor Fto# ve donada per

I'expressio:
w w
FC Fl — ”’COJCTMRJ-TMSIref 1+AVpss Eq. 4.6.29
- w
ror-towpower 2 TMPCsensor2 1+AVpsmp

En el circuit, el corrent de carrega del condensador és directament proporcional a
la frequéncia de sortida del convertidor CtoF. Ve donat directament pel mirall de

corrent que forma el transistor Ms amb | er.
El nou disseny incorpora dos blocs principals:

e Un bloc digital (figura 4.36) que permet escollir el mode de

funcionament del convertidor CtoF.

e Un bloc analogic (figura 4.37) que esta basat en el convertidor CtoF vist

en seccions anteriors, pero ara amb una versié multicanal.

El bloc digital (també integrat en el segon ASIC), esta format basicament per un

descodificador binari de dos bits i. Aquest primer bloc ocupa 101um * 67um.

Aqguest descodificador permet escollir entre quatre modes de funcionament del
convertidor CtoF, o pel cas particular d’aquesta l'aplicacid, permet escollir quatre
corrents diferents de carrega del condensador.

Vdd Vdd
Ak, =
SelH SelB *J @ SelB ‘J
SelA ﬁ SelB ﬁ M5 m t mM17 ‘M1
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] _____—=0
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Figura 4.36: Circuit digital de seleccié de canal.
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El segon circuit és el convertidor CtoF de baix consum perd en aquest nou model
tenim quatre corrents diferents emmirallats de |, cadascun d’ells amb un factor de

proporcionalitat diferent.

Aquesta distribucié de corrents permet fer circular pel sensor capacitiu un total

de fins a quatre corrents diferents en funcié del canal seleccionat.

El canal 'escollirem a través de les parelles de transistors M6,.4. S6n transistors
polaritzats en regim de saturacié i tall, i una vegada seleccionat el corrent que interessi
d’acord amb I'etapa anterior de descodificacid, es fa passar el corrent per un dels

transistors emmirallats M5,.q.

Per altra banda, si també es té en compte el corrent injectat per la capacitat a
mesurar, |'etapa encara consumira més. Cal ser, doncs, molt curosos i escollir el

corrent (canal) adequat per evitar un excés de consum.

Vdd
#@
MRl MRZ
Irer @ + Vout -
| |
M| || M2
Sensor
I
[
‘» +Vc -
Mo M3 M M M4
Co ‘ C1 ‘ Cc2 ‘ C3 ‘
o— oO— oO— o—
M6a M6b M6c Méd
M5a M5b M5c M5d

N

Figura 4.37: Convertidor CtoF multicanal.
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La figura 4.38, mostra la fotografia amb microscopi del convertidor CtoF

multicanal. El bloc superior fa la funcié del convertidor CtoF multicanal, i el bloc

inferior fa la funcié de descodificador.

Figura 4.38: Fotografia feta amb microscopi amb els dos blocs.

El circuit s’"ha emprat per verificar el comportament de I'oscil-lador en un gran

rang de capacitats. La metodologia emprada per fer la mesura és la seglient:

1.

Es fa la mesura fent servir el primer canal que hi ha per defecte (que
injecta el mateix corrent que el model de baix consum presentat en la

seccio anterior).

Es mesura, per a la finestra de temps especificada, la freqiiencia de sortida

del convertidor.

Si la freqliencia de sortida esta dins del rang establert, la mesura ja estara
feta.

Si la frequéncia de sortida esta fora els rangs establerts, es commuta al
seglient canal (corrent 2:l,¢) i €s torna a repetir el pas 2. D’aquesta forma
s'anira repetint el procés d’ajustament de canal fins a trobar el valor
adequat pels parametres establerts de freqiiencia de sortida i consum de

corrent.
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Aixi, la freqlieéncia de sortida del convertidor, en funcié del canal seleccionat, ve
donada per la seglient expressio:

Coe W g Core W
F —C Heox T ypi Tmsa' ¢S 1+AVpss + HCox ypi Tmsp' 7ef 1+AVpss
ctor — Lo W 2 1+AV 1 2 1+AV
2 TMPCsensor DSMP 2 TMPCsensor DSMP
Eq. 4.6.30
w w w w
Cox— — 1 Cox— — 1
+C Hox L mRr1 L Msc ref 1+ AVDSS Hox L MR1 L M5d ref 1+ AVpss
2 W 3 w
2 - CSBTLSOTZ 1 + AVDSMP 2 _ CSBTLSOTZ 1 + AVDSMP
L mp Lmp
On:

Co, Cy1, C;, C3, prenen el valors 0 o 1 en funcié del valor binari a I’entrada del

descodificador.

La figura 4.39 mostra la resposta de sortida del convertidor. Per fer-ho s’ha escollit
el canal 1, que genera exactament el mateix corrent que el convertidor CtoF de baix

consum presentat en la seccio anterior.

Per caracteritzar el convertidor s’ha agafat un rang de condensadors des dels
15pF fins als 100nF (en un total de 10 steps).

Les freqliencies de sortida associades a aquestes capacitats han estat de 1,98MHz
fins als 581Hz respectivament. En la figura 4.39, la capacitat es representa en I'eix
ordenat i la freqiéncia en I'eix de les abscisses, en KHz. Com es pot observar, la

resposta del convertidor és una hipeérbola.

Posteriorment, s’ha utilitzat Matlab (apendix 1) per trobar I'equacié de la
hipérbola equivalent (en la grafica es representa com a corba ajustada).L’equacié
4.6.31 mostra el resultat.

51,5681
c(nF)+0,0107

F(KHz) =

Eq. 4.6.31

L’error relatiu del model extret amb Matlab ha estat del 0,11%.
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Figura 4.39: Funcio hipeérbola, resposta del convertidor CtoF de baix consum.

4.7 Conclusions

Aqguest capitol ha analitzat en profunditat 6 tipologies d’oscil-ladors de baix
consum, que sén adequats per treballar com a conversors CtoF en I'etapa d’adequacié

de senyal en sensors capacitius.

Fruit d’aquest estudi s’han integrat fins a 3 oscil-ladors que s’han caracteritzat.

Son:
e Un Oscil-lador RC CMOQOS, a I’ASIC ROIC 1.0.
e Un Oscil-lador de relaxacié de doble canal a I’ASIC ROIC 1.0.

e Un Oscil-lador de relaxacié de simple canal de baix consum a I’ASIC ROIC 1.0. i
de molt baix consum a I’ASIC ROIC 2.0.

Els resultats obtinguts amb la integracid de I'oscil-lador de relaxacié en I’ASIC ROIC
1.0 van deixar entreveure deficieéncies en la dependéncia en temperatura, en consum, i
la dependéncia de la tensié d’alimentacié. Analitzat I'oscil-lador model de relaxacio, es
va realitzar un nou redisseny per millorar el seu consum, la seva freqiiéncia de sortida
aixi com el seu soroll de fase. El nou oscil-lador es va integrar al ROIC 2.0, mostrant
bones prestacions. Es va obtenir:

e Un rang molt ampli d’adquisicié de valors capacitius (des de 1pf fins als 100uF).

e Un consum molt reduit d’energia (22pA).

e Un bon soroll de fase (-103dBc/Hz).
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e Un tamany molt reduit de 120,2um * 56,2um.
¢ Un model multicanal que permet evitar la sobrecarrega de |'etapa Fto#.

e La no necessitat d’integrar ni capacitats ni induccions al disseny.

Per altra banda gracies al circuit de referencia en voltatge de I'etapa anterior i la
seva compensacido amb Vpp se n’obté un bon aillament eléctric a possibles variacions
de la tensio d’alimentacid. Per a una variacié del 20% a la tensié d’alimentacié, només

s’obté una variacié a la freqiiencia de sortida de 0,67%.
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5. Referencia en voltatge en
circuits MOS: disseny d’un
bandgap de baix consum,
compensat en temperatura i

adaptatiu a I'etapa de carrega.

Els circuits analdgics necessiten incorporar circuits que garanteixin una tensié de
referencia completament estable. Aquests circuits tenen habitualment desviacions en
la seva tensido de sortida que sén degudes a la dependéncia amb els parametres
tecnologics, aixi com ala temperatura a la que treballa el circuit. En aquest sentit, els
circuits de referéncia en voltatge, donada I'estabilitat de tensié d’alimentacié que
proporcionen, sén molt utilitzats en els circuits analogics i, en particular, en els

sistemes d’adquisicié de senyal.

Els circuits de referéncia en voltatge [1] tenen com a principal propietat el ser
independents de la tensid d’alimentaci6 amb un valor de tensié de sortida
predeterminat. Poden ser fabricats facilment amb tecnologia MOS i ofereixen una

tensio de sortida molt estable.
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Quan es treballa amb tecnologies CMOS, una manera de dissenyar un circuit de
referéncia en voltatge és emprant dos tipus diferents de transistors amb una tensié
llindar diferent en cadascun d’ells. Aixo es pot aconseguir dopant de forma diferent el
polisilici ide porta [2] o fent implants selectius a la porta del transistor [3,4]. També hi
ha la possibilitat de trobar la tensid de referéncia a partir de la diferencia ponderada
de les tensions de porta de dos transistors [5,7].Aquests tipus de circuits de referéncia
tipicament tenen una dependéncia important amb la temperatura. Solen compensar
aquesta dependéncia amb la temperatura actuant sobre la mobilitat, el que implica
gue en aplicacions amb temperatures de treball diferents a les de calibratge el seu

comportament es comenci a degradar [5,6].

Aquest capitol presenta el disseny i posterior caracteritzacié de circuits de
bandgap per a ser utilitzats en el front-end de sistemes d’adquisicid de senyal i que sén
especialment indicats en aplicacions de processat de senyal a nivell freqiiencial. Dintre
del capitol, primerament es presenten les tecniques de disseny de circuits
d’alimentacié independents que serveixen per introduir els conceptes basics de
disseny de circuits de referéncia en voltatge i la seva dependéncia térmica. A
continuacio s’introdueixen els dos dissenys que s’han integrat i que contenen els ROICs
(Readout Integrated Circuit) on s’aprofita per explicar la problematica que suposa
I’arrancada del circuit en termes d’estabilitat. Després es proposen modificacions que

milloren significativament la independéncia térmica del bandgap reference circuit BGR.

Treballant amb el transistor MOS en les regions de saturacié i llindar es determina
el rendiment optim del circuit per obtenir la millor resposta del BRG respecte a la seva
dependéncia amb la temperatura. Un darrer canvi en el disseny final permet
compensar la dependéncia del convertidor CtoF (etapa que ve controlada pel BRG)

respecte a variacions en la tensié I'alimentacié.

De I'analisi fet de quatre models de BRG n’han sortit dues implementacions que
s’han acabat integrant en dos ASICs diferents, integrats el Juliol/2009 i el Juliol/2011, a

través d’Europractice.

En els models finals de BGR s’ha aconseguit reduir molt el consum, s’ha disminuit
la dependéncia térmica, i s’ha millorat el grau de rebuig a la variacié de la tensié

d’alimentacio o Power Supply Rejection Ratio (PSRR).
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5.1 Miralls de corrent

Per a l'estudi del comportament dels circuits en referéncia del voltatge, és
convenient fer una breu introduccid als miralls de corrent [22] ,analitzant especialment
la dependéncia que tenen amb I'alimentacié del circuit, amb els processos tecnologics

que hiintervenen en la fabricacié del mateix i amb la temperatura de treball.

Es parteix del model basic de polaritzacié del MOSFET, que utilitza el circuit de

polaritzacié classic del transistor (figura 5.1).

Vvdd

R1
lout

R2

——

Figura 5.1: Circuit basic de polaritzaci6 MOSFET.

Si es considera que el transistor M1 treballa en la regié de saturacid, 'equacié
5.1.1 ddna la tensid referencia de sortida. S’observa la dependéncia que existeix del
corrent de sortida del transistor amb la tensié d’alimentacié (Vpp), amb la temperatura
(introduida a través dels parametres Vry i W), i amb les dimensions del transistor (W i
L).

R;

2
—= Von =T ) Eq.5.1.1
R.+R, DD TH

1 w
loyr = E.UCox T (

Valgui en aquest punt remarcar, especialment, la dependéncia del circuit amb la
temperatura, com es veu més endavant aquest és un parametre decisiu de

disseny.

Es suposa, per ara, que el mirall de corrent replica fidedignament els corrents de la
font de referéncia, tot considerant que aquesta font esta perfectament
caracteritzada i és independent de les variacions de Vpp i temperatura. D’aquesta

forma, si els dos transistors sdn exactament iguals, tenen la mateixa tensio porta-
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font. Com que tots dos operen en saturacid, els dos condueixen el mateix corrent
(figura 5.2).

Vvdd

Iref

o e

!

Figura 5.2: Mirall de corrent.

No tenint en compta la modulacié de la llargada de canal, s’obté un circuit prou

independent de Vpp i de la temperatura en el que es compleix que:

1 w
Ioyr = Irgr = E,UCO,CT (Vos — Vg )? Eq.5.1.2

. (W/L) 2 Eq.5.1.3
ouUT — W/L) 4 REF

Si es considera I'efecte de modulacié de llargada del canal, el corrent de sortida

del transistor ve donat per:

1 w
loyr = Irgr = S UCox (f)l (Vos = Vrn)?(1 + AVps1)  ea.514

Aguest efecte esdevé important quan es treballa amb transistors de canal curt.

L’efecte de modulacid de la llargada de canal es pot suprimir construint el mirall

de corrent tipus cascode. Aquesta configuracidé permet fer que lour sigui proper a lrer
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donat que el transistor M3 (en configuracié cascode) ailla al transistor M2 de les
variacions del potencial V5.

vdd

Vp
Iref

0 "
m e
e

Figura 5.3: Mirall de corrent en configuracié cascode.

D’aquesta forma, fent que el factor de forma entre M1 i M3 sigui igual al factor de
forma entre M2 i M4, s’aconsegueix que les tensions Vbps4 i Vbs2 siguin idéentiques.

Aleshores IREF = IOUT-

Aguestes assumpcions serveixen de fonament per introduir les fonts de tensié de

referencia en voltatge BRG.

5.1 Referéenciesen voltatge: fonaments

D’acord amb l'apartat 5.1, una tensid de referencia constant es pot obtenir per
construccié d’'una font de corrent constant [8] .En el moment de dissenyar un sistema
de referéncia en voltatge s’ha de buscar una unitat estable de voltatge, com pot ser la
tensioé de ruptura d’un Zener o la tensié de bandgap que es fa servir en circuits de

referencia bipolar [9].

Per altra banda, s’ha de tenir present que la tensid llindar(threshold) del transistor,
inclou components que sén altament sensibles a les variacions de la temperatura i dels

processos tecnologics, com s’extreu de I'equacio llindar del transistor MOS [10]:
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Oss + Vs + 2 |®p| + 19p] Eq.5.2.1

CO.X' CO.X'

Vg = Vpp —

On:
Vep és la tensié de bandes planes (caracteritza les carregues atrapades a I’oxid i altres
imperfeccions).
Qss és la carrega superficial per unitat d’area.
C,és la capacitat de I’0xid de porta.
2 |®p| és la tensid requerida per a forta inversio.

|Qp| es la carrega per unitat d’area a la zona d’inversio.

La tensio de bandes planes i la tensid de forta inversié depenen directament de la

temperatura. La resta de parametres, excepte Vs, depenen del procés tecnologic.

Tenint en compte que els processos d’implantacio idnica permeten disminuir la
dependencia termicaen el transistor, es pot realitzar la seglient aproximacio:

1
- Eq.5.2.2

_ lail 1

Vg — Vip —T+2 |®p| — ®bi + |Qd|(

On:
C és la capacitat del canal implantat.
®bi és el potencial entre el canal i el substrat.

Vqp és la tensio llindar de drenador.

Si es considera que Cox és molt semblant a C, i que 2 |®p| s’aproxima a ®bi, en
simplificar I'expressié es produeix una disminucié de la dependeéncia térmica del
transistor. La problematica d’aquest disseny, és que obliga a dissenyar un circuit que
ha de proporcionar una tensié de referéncia que sigui proporcional a la diferéncia de
les tensions de polaritzacié. Per altra banda, obliga a fer servir transistors no suportats

per les llibreries estandard de la tecnologia AMS 0,35um.

Tot i aix0, un primer circuit convencional de referencia en voltatge es pot obtenir
utilitzant la diferéncia de la tensid de porta a sortidor entre dos transistors MOS (figura

5.4) en una estructura basada en mirall de corrent.
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Figura 5.4:Circuit simplificat de referéncia de voltatge.

L’analisi parteix del suposit que els dos transistors es troben en la regié de
saturacid, de manera que s’agafa la caracteristica |-V d’un transistor MOS (equacié
5.2.3):

1 w
Ip = EﬂCox T (Ves — Vrr)* (1 + WWps) Eq.5.2.3

No tenint en compte I'efecte de modulacié de llargada de canal (A = 0)es té que

la tensid de sortida Vger ve donada per 5.2.4

1 1
VREF = VGSl - VGSZ=VTH2 - VTHl + (\/K:z - \/K:1> IZIRef Eq.5.2.4

en la que K; i Ksinclouen els parametres tecnologics i els factors de forma dels

transistors.

En contra d’aquest mecanisme d’obtencid del voltatge de referencia a partir de la
diferéncia dels voltatges de porta a font de dos transistors (referenciat per diferents
autors [6][7][21]), hi ha el fet que no s’aconsegueix una supressio perfecta de la

dependeéncia de la tensidé de referéncia amb la temperatura.

Una solucid consisteix en introduir un (petit)corrent de polaritzacié de manera que
el coeficient de temperatura del circuit de referencia en voltatge quedi controlat per
les tensions llindars dels transistors MOS. Amb aquesta aproximacid, la tensié de
referencia de sortida és equivalent a la diferéncia de tensions llindars dels dos
transistors MQOS. De totes maneres, per a emprar aquest circuit com a circuit de

referencia en voltatge, a més cal:

e Introduir processos de fabricacié addicionals per poder fabricar transistors
MOS amb diferents tensions llindars que generin una tensid de referéncia

diferent a 0 volts. Una técnica usual consisteix en fer servir transistors de la
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mateixa tecnologia, pero desenvolupats per a diferents tensions
d’alimentacié (MOS alimentats a 3.3V i MOS alimentats a 5V).

e Tenir un procés tecnologic estabilitzat que minimitzi les diferéncies entre
els coeficients de temperatura dels dos transistors. El coeficient de
temperatura esta afectat per la seva dependencia amb la mobilitat que, tot
i no quedar totalment cancel-lada, si que esta forca atenuada pel fet de fer

servir un corrent de polaritzacié baixa.

K.N. Leung [6] proposa un disseny basat en aquesta proposta. Com mostra la figura

5.5, es fan servir resisténcies configurades com a divisor de tensio.

vdd

I Ref

R1 % M1

o

R2

!

Figura 5.5:Circuit simplificat de generacié de voltatge.

En aquest cas lrer és un corrent de tipus PTAT (Proportional to Absolute
Temperature). Fent servir 'equacié 5.2.3 s’obté que el voltatge de referéncia ve donat

per I'expressié 5.2.5.
R
Vrer = Ves2 (1 - R—:) — Vsl Eq.5.2.5

L’avantatge d’aquesta proposta és que es pot fer servir el procés estandard CMOS
en el disseny.Les dues tensions porta-font diferencials i ponderades s’obtenen a través
de les resisténcies R1 i R2. La rad de proporcionalitat de les resistencies s’escull
adequadament [13] per tal de compensar la dependéncia en temperatura de la tensié

llindar del transistor.
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També s’escull de manera adequada la rad de proporcionalitat de les llargades del
canal dels dos transistors per poder compensar la dependéncia amb la temperatura

deguda a la mobilitat.

Tot i aix0, la dependéncia amb la temperatura de la tensié de sortida no
s’aconsegueix cancel-lar totalment, degradant el coeficient de temperatura quan es
treballa fora dels llindars de la temperatura establerta com a referencia. Emprant
aquesta aproximacid s’aconsegueix un coeficient de 36,9 ppm/2C, amb una tensid

d’alimentacié minima de 1,4V[6].

5.2 Circuit de referencia en voltatge simple

Presentats els fonaments de disseny de circuits de referencia en voltatge, es
procedeix a fer un primer disseny basat en [11]. El circuit de referéncia en voltatge que
es presenta en aquest apartat correspon al primer model dissenyat en el marc

d’aquest treball i que es va integrar en el circuit integrat del Juliol/2009.

5.3.1 Conceptes teorics

Es parteix d’una font de corrent constant Iger, | es descarta la modulacié de la

llargada de canal. Els corrents |; i I,es poden considerar constants.

Amb aquesta suposicié s’agafa com a primer circuit el model de lafigura 5.6.

vdd
glRef 12 (lout)
11
w T

L

Figura 5.6: Mirall de corrent fent servir una font de corrent ideal.
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Pel calcul del corrent de sortida, es pot fer I'analogia que Iger correspon al corrent
que passaria si es connectés una resisténcia (anomenada R;) entre Vpp i Mggr. El
corrent que en resulta, equacié 5.3.1, mostra que té una (certa) dependéncia amb la

variacio de Vpp.

w
_  AVpp (Tmz2 Eq. 5.3.1
Al = T W
R1+———— ({)MREF
IMREF

Per a una resposta més independent de la tensié d’alimentacid, s’ha de fer un
balanceig dels corrents, fent que la font de referéncia Izer depengui del corrent de

sortida o, fins i tot, que Irer siguiuna réplica exacta de loyr. Aixi, de la figura 5.7 s’obté
que el corrent de sortida ve donat per loyr=K*Izer(on K és la raé de proporcionalitat

de les dimensions dels transistors de les dues branques).

Es déna per suposat que els transistors PMOS tenen les mateixes dimensions
entre ells, aixi com els NMOS. També s’ha menyspreat I'efecte de modulacié de
llargada de canal. Per altra banda K és un factor de proporcionalitat entre la branca de

I’esquerra i la branca de la dreta.

Donat que els transistors M3 i Mgg, que estan configurats en mode diode
conductiu (mode resistiu), s’alimenten de les fonts de corrent, es pot dir que lout i Irer

son relativament independents de la tensié d’alimentacid Vpp.

Per garantir un corrent inicial, s’introdueix la resistencia Rs, que forca que el

corrent de sortida decreixi.

vdd
e
M4 4 KM3
IRef \/
lout
MRef #—‘ KM2
~ >
Rs

|

Figura 5.7: Circuit de corrent referenciat.
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Donat que Iggr i loyr han de ser idéntiques (ja que les dimensions dels transistors
ho sén), es pot definir el corrent de sortida d’acord amb I'equacié 5.3.2. D’aquesta
manera, la font de corrent esdevé independent de la tensié d’alimentacid.

Loyt = _ 2n (1-— L)Z Eq.5.3.2
ou RS2 UC oWy VK

Tot seguit, per simplicar el calcul, esmensyprea |'efecte de modulacié de llargada
de canal, i s’estima la variacié d’loyr, respecte a variacions petites de Vpp, Es simplifica

el circuit de la seglient manera (figura 5.8):

+
R
Foa — . O VDU

lowr . 8
M,
|
X M s
R,
Rs

o

Figura 5.8: Circuit per I’analisi de loyr considerant variacions petites de Vpp
En el circuit anterior es té en compte que:
1, 1
Ry =71p1|l—— @ R3 = 1o3|| — Eq.5.3.3
Imi Im3
Amb aquesta simplificacid es calcula el guany de Vpp sobre lgyr.

La tensid Vgs de petit senyal del transsitor My equival a —loyrRsi el corrent a través

de loa és:
Iro, = Vpop—Vx
04 To4 Eq.5.3.4
Aixi podem arribar a la seglient relacio:
Vop—Vx _Vx
T_ + IOUTR3Gm4 —_ R_ Eq.5.3.5
04 1

Si es considera la mateixa transconductancia en M, i Rs s’obté que

lout
G —
m2 Vy

Eq.5.3.6
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D’on s’obté I'equacié 5.3.7

Iout _ Gm2(Toa//Rref) 1 Eq.5.3.7

4)5)) T04 T049maR3

Introduint G, (equacid 5.3.8), es té que la transconducancia del transistor M,, ve

donada per:

T029m2
Rs(1+7102(gmb2+9m2)+702

GmZ -

Eq.5.3.8

Circuit d’arrencada.

Les fonts de referéncia en tensié polaritza despoden presentar una degeneracio
del punt de treball. En particular, en el circuit de la figura 5.7, si tots els transistors es
posen en marxa sense conduir corrent, romandran en aquest estat indefinidament, ja
gue en el circuit el corrent pot circular en un bucle de forma permanent. Donat que
aquesta situacié no es pot predir, el circuit pot quedar bloquejat, tant en aquest estat,

com en estat de conduccié normal.

El circuit necessita, per tant, d’'una etapa d’arrencada o start-up (figura 5.9).
Aquesta etapa esta formada pel transistor Msat configurat en mode diode. Quan el
circuit engegui, aquest transistor fa circular un corrent de M3 cap a Mg fins a terra,
forcant un corrent d’arranc que garantitza un corrent inicial d’acord amb I'equacid
5.3.2. D’aquesta manera, M, i M4 també passaran a |'estat de conduccid garantitzant
que el circuits’estabilitzi, sempre que es compleixi que la suma de les tensions llindars

de Mggr, Mtart | M3 sigui més petita que Vpp.

w4 j% 4r w3
LRl

wa |

Rs

!

Figura 5.9:Circuit de referéncia amb start-up.
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L’etapa d’arrencada garanteix un correcte funcionament del circuit en l'inici. Pero
ho fa a costa del consum del circuit que generar I'arrancada més el corrent que forca
Rs [12].

Quan no es consideren els efectes térmics, es pot simplificar I’equacié de sortida

del circuit de referéncia en voltatge a I'expressio 5.3.9.

%] Eq.5.3.9
VRef’ = \/ o + Vs + 1, * R,
V lunCox(W/L)MZ

Arribats a aquest punt el circuit encara mostra dependéncies amb I'alimentacié
donat que s’ha menyspreat I'efecte de la modulacié de la llargada de canal. Per
minimitzar aquest efecte, en la integracié del circuit s’han fet servir transistors de

canal llarg.

Apart d’aquestes consideracions, la integracié d’aquest primer circuit va mostrar

tenir una serie de mancances que es van millorant en els models posteriors:

e Elcircuit encara té consum elevat.

e Depén, en un factor massa important, de la temperatura. De fet no es va
introduir cap tecnica compensatoria.

e Latensiod de sortida es considera elevada per polaritzar de forma correcta
etapes posteriors. A més, la tensid d’alimentacié minima, que també es
considera massa elevada, no permet utilitzar el circuit en entorns de baix

consum.

5.3.2 Resultats Experimentals

El circuit de referencia en voltatge proposat ha estat implementat fent servir la
tecnologia CMOS AMS 0,35um. La figura 5.10a correspon a una fotografia feta amb el
microscopi optic on es mostra el disseny del circuit de referencia de voltatge introduit

en el primer ASIC ROIC que s’ha fabricat per a aquesta aplicacio.

La plataforma de desenvolupament emprada en el seu disseny ha estat el Hit
Kit3.6 de Cadence. La figura 5.10b mostra el corresponent layout desenvolupat amb
I’eina Layout XL de Cadence. El disseny total del circuit de referéncia en voltatge té una
area final de 0,013mm? (28,15um* 47,35um).
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Figura 5.10: Layout i fotografia del circuit de referéncia en voltatge.

El consum total del circuit de referéncia en voltatge és de 122uA per a una tensié
d’alimentacié de 3.3V. Es considera forca elevat per aquest tipus de circuit de
referencia en tensid. El corrent que passa per la resisténcia externa i la incorporacié
del circuit d’arrencada sén responsables de bona part d’aquest excés en consum.

Les mesures fetes sobre el circuit, mostren una tensié de referéncia en voltatge de
1.071V (a 3.5V), amb una variacié de +#141mV de la tensié de referéncia per a un
escombrat de Vpp entre 2.5V i 3.5V.

Tot i no tractar-se d’un aillament excel-lent, el percentatge d’'immunitat a la
variacié de Vpp que, per altra banda, sera forca util per compensar la variacié de Vpp
aconseguit és important.

La figura 5.11 mostra la resposta de sortida del circuit de referéncia en voltatge.
S’observa que els valors experimentals, en vermell, sén molt semblants als valors

simulats, en verd. En blau es representa la tensié d’alimentacié.

La figura també mostra una dependéncia important del valor de sortida del circuit
amb la variacié de la tensié d’alimentacio. El circuit que es proposa en 'apartat 5.5
corregeix aquesta dependéncia.
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Figura 5.11:Tensiod de sortida mesurada (en vermell)i simulada(en verd), comparada amb Vpp.

La figura 5.12 mostra el PSRR del BGR en qliestié. Es considera que el valor
obtingut és forca acceptable donada la simplicitat d’aquest model de circuit de

referéncia en voltatge.

o — o~ o < wn o N~ 0
o o o o o o o o o
* * * * * * + + +
w w w w w w w w w
o — — — — — — — —
O 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 J
Frequiéncia (Hz)
-10
™)
.0—20
S
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/ \
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o140 /
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Figura 5.12: PSRR per al una temperatura de 242C i una Vppde 2v.

La figura 5.13 mostra la resposta de la variacié de Vger en funcio de la temperatura
i de la tensié d’alimentacié Vpp. La dependéncia que mostra el circuit respecte a
aquests dos parametres és deguda, en bona mesura, a la dependéncia que hi ha amb
la modulacié de la llargada de canal i a la no incorporaci6 de cap sistema de

compensacié en temperatura.
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Figura 5.13: Tensio de sortida per a diferents Vi diferents temperatures de funcionament.

Partint d’aquest model elemental, i de cara a proposar diferents millores sobre

aquest circuit, es tenen presents les seglients mancances:

e Encara no s’ha considerat I'efecte de cos o Body Effect.

e | que el circuit encara no implementa cap compensacio en temperatura.

5.4 Circuit de referéencia en voltatge compensat

El circuit de referencia en voltatge simple mostra unes prestacions encara poc
optimes. Per a ser emprat en circuits d’adquisicidé de senyal d’altes prestacions cal tenir

en compte i millorar els seglients parametres:

e Elconsum.

e Ladependéncia a variacions de la temperatura.

e Poder alimentar el circuit amb tensions d’alimentacié baixes.
e Cal millorar el PSRR.

e S’han d’eliminar els components externs (com la resistencia Rs).

Aquest apartat presenta un nou circuit de referéncia en voltatge integrat en
tecnologia CMOS AMS 0,35um, que elimina els elements externs, i que presenta un
bon coeficient de temperatura, donat que se suprimeix la dependéncia en

temperatura deguda a la mobilitat i es compensa la seva dependéncia deguda a

efectes de segon ordre.
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Aquest circuit constitueix la base sobre la que es dissenya el circuit final.

5.4.1 Descripcio del circuit

La figura 5.14 presenta un nou circuit que millora les prestacions del bandgap. Esta
basat en la diferencia de les tensions porta-font d’una parella de transistors NMOS
balancejats. L'objectiu principal és obtenir una bona cancel-lacié de la dependéncia en
temperatura deguda a la mobilitat dels portadors i, per altra banda compensar els
efectes no desitjats de segon ordre. Comparant amb el circuit de I'apartat 5.3,
presenta |’avantatge que no necessita cap resisténcia externa ni interna. Aquest fet es

tradueix en una reduccié d’area i una reduccié del consum global molt significatius.

Tenint present que el principi de funcionament és semblant al circuit anterior, i
assumint que els transistors de la carrega activa treballen en la zona de saturacio, es

troba que la tensié de sortida ve donada per 5.4.1.
[ L
VREF — 1 + (W/ )10 _ 1 2]0ut + VTH Eq.5.4.1
\ Kg K8(W/L)9 \/ K7

vdd

T

A
I
S .
%

i o)
Figura 5.14: Evolucié del circuit de referéncia en voltatge.
S’observa que la dependéncia en temperatura del circuit de referencia en

voltatge és funcio de la tensid llindar i de la mobilitat del corrent de polaritzacié. Donat

queK7 i K8 son proporcionals a la mobilitat dels electrons, un corrent de polaritzacié
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proporcional a aquesta mobilitat permetria eliminar la dependéncia en temperatura
deguda a aquesta mobilitat de la tensid de sortida del BGR. Una vegada suprimida la
dependéncia en temperatura deguda a la mobilitat, es necessita que el corrent de
polaritzacié tingui una dependéncia quadratica amb la temperatura per tal de

compensar la dependéncia en temperatura de la tensié llindar (Vy).

Respecte al BGR de I'apartat 5.3, s’ha modificat el circuit de carrega que es fa
servir per tal de generar una nova tensié de referencia de sortida. Aquest circuit de
carrega consisteix en dos transistors NMOS polaritzats per emmirallament del corrent
lp i divisor actiu de voltatge format per Mg i Mqq (figura 5.14). Els transistors de 'etapa
de carrega estan polaritzats en la zona de saturacid. La tensié de sortida queda

descrita d’acord amb I’equacio 5.4.2.

W /L W /L
VRef‘ =1+ ( )10 VGSS+ 1- (—)10 VTH—VGS7 Eq.5.4.2
‘ W/L), W /L),
Tenint en compte que M, i Mg estan en saturacid, partint de I'equacié (5.2.3)

s’obté I'equacio 5.4.3.

_ Eq.5.4.3
VGSS - + VTH a
K8

La tensid de Vgs7 és idéntica a Vgsg perd amb la seva K.

Partint de (5.4.3) es pot reescriure (5.4.2) en la forma de (5.4.4):

Veey =| 1+ WL, 210+VTH il1= W /L)y, Vi — &+VTH Eq.5.4.4
/0, \VK, /L), X,

Considerant que la variacié d’l, és linealment dependent de la mobilitat, i que les K

també sén linealment dependents de la mobilitat, la tensié de sortida del circuit de
referencia en voltatge i el seu coeficient de temperatura esdevenen independents de

la mobilitat dels electrons.

Per garantir una correcta compensacio en temperatura és necessari que la majoria
del corrent de polaritzacid I, circuli per la parella de transistors M; i Mg enlloc de per
Ms i Myo. S"aconsegueix fent que el corrent que passa per Mg sigui molt més gran que

el que passa per Myo. S’ha de complir la relacié 5.4.5:
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k k
Eg (VGSS - VTH )2 >> % (Vcsm - VTH )2 Eq.5.4.5

Pel que cal que:

Eq.5.4.6
WS > VVIO d

LS LlO

Aquest divisor de tensié actiu permet la reduccio de I'area total del circuit i i del
corrent de polaritzacié, aixi com el consum final, fet que el corrent de polaritzacid

flueixi casi exclusivament per la parella M;-Ms.

5.4.2 Compensacio en temperatura

En el circuit de generacié de corrent un mirall de corrent imposa que passi el
mateix corrent per les dues branques del circuit. El mirall de corrent CMOS utilitzat
permet obtenir un rang dinamic més gran. Amb dimensions suficientment grans,
s’aconsegueix també reduir I'efecte de modulacié longitud de canal dels transistors
Ms i Ms, que fan d’acoblament entre els corrents de les dues branques.

Els transistors My i M, es polaritzen en la regié sub-llindar mentre que M3 i My
estan polaritzats en la regid de saturacié. Aquest comportament s’aconsegueix
escollint amb cura el corrent de polaritzacié, fent que la tensid porta-sortidor dels
transistors Mz i My sigui més gran que la tensio porta-sortidor dels transistors My i M.

Donat que els transistors tenen el mateix corrent de drenador, el factor de forma
de My i M, ha de ser més gran que el de Mz i My.

La funcid caracteristica V-l d’'un transistor en la regié sub-llindar ve donada per
5.4.7, on V14 representa la tensid llindar:

Ip = %MCOXV%H %exp (M) [1 — exp (— %)] Eq.5.4.7

mVT T

La tensié de porta de My i M, (5.4.8) es troba seguint el cami del corrent de porta a
terra a través de M, i My. Per M; i Mses compleix el mateix. Igualant les dues
expressions es troba 5.4.8:

Ves1 + Viess = Visa + Visa Eq.5.4.8

Si es fa servir I'equacio 5.1.4 per extraure Vgs i se substitueixen 5.4.8, en el cas que
la tensio de drenador a sortidor sigui més gran que la V1, i considerant que el corrent
de les dues branques és exactament igual, s’obté:
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21 L 21 LI
- V1 +Viws "'MVTH{I—(ZJ: = Vo + Vi +mV; ln[—2 02 ] Eq.5.4.9
K3 IUCOXVT VVI K4 IUCOXVT VVZ

Considerant que V3 i Vrha SON iguals, que la tensié de sobrecarrega (overdrive
voltatge) de M3 i My és molt petita (fent que la Vgss i Vgsq difereixin en una diferéncia
de potencial molt petita, de pocs milivolts) i que les tensions llindars de My i
Mys’incrementin  per practicament la mateixa diferencia de potencial com a
conseqliencia de l'efecte cos, es pot considerar que Viyi i Vrya sOn iguals. Aillant
aleshores |y de I'expressié s’obté 5.4.10.

2772 2
Io:m Vi K, ln[ N j lnz[WzL‘] Eq. 5.4.10

2 N-1 WL,

A on es té que N = (Ks/Ka)"2. Es pot observar que el corrent de sortida és
linealment dependent de la mobilitat ( a través de K;) i amb una dependéncia
guadratica de la temperatura a través de V1. Com s’ha introduit, treballant amb aquest
corrent es realitzara la compensacié termica que cancel-lara la dependéncia en

temperatura deguda a la mobilitat.

Partint doncs d’aquesta expressid d’ly (equacié 5.4.10), que és el corrent de
drenador de M5 i Mg (figura 5.14), i considerant que es compleix la condicié de
I'equacid 5.4.5, emprant I'equacié 5.4.3 s’obté que les tensions de porta a font de My i

Mgvénen donades per 5.4.11.

|hL hL
Viss =V + WgVT; Vigr =V + #VT Eq.5.4.11
8 7

a on s’ha introduit I'expressio 5.4.12 amb I'objectiu de simplificar I'equacio.

2
h=m? @(lj In’ el Eq.5.4.12
ARSI A

De 5.4.2 i 5.4.11 es pot obtenir I'equacié 5.4.13 per a la tensid de sortida del

circuit de referencia en voltatge:

Vo =V, |1+ W /L), h v, - LVT Eq.5.4.13
W /L), NW/L), W/L),

Per a simplificar els calculs, s’aproxima que la tensié llindar d’un transistor NMOS

decreix linealment amb la temperatura, de manera que es pot expressar d’acord a
5.4.14. Aquesta aproximacio introdueix un error en termes de compensacié de

temperatura.
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VTH (T) = VTH (To) _KTI (T_To) Eq.5.4.14
On

K:; és un coeficient de BSIM3v3 que modela la dependéncia en temperatura
de la tensid llindar.

T és la temperatura absoluta.
Toés la temperatura absoluta a la que es calcula el coeficient Ki;.

Tenint en compte 5.4.14 i diferenciant 5.4.13 respecte a la temperatura es troba la

dependéncia en temperatura de la sortida del circuit de referéencia en voltatge:

Ve s W /L), h k, h kg
=K, +||1+ B S L ——
or WL, NW/L)y q W/L), q Eq.5.4.15

Per a obtenir la condicié d’'immunitat a la variacié de temperatura cal igualar a 0

I’expressid anterior. S’obté que la relacié que han de complir els transistors és:

k 1 1
JW D) K, +h =5 -
W /L), _ ! g \JW /L), JW/L)
(W/L)9 - kB‘\/Z Eq.5.4.16

Amb aquesta relacid de transistors i aplicant del model de dependéncia lineal de la

temperatura amb la tensié llindar del transistor (equacié 5.4.14) el circuit esdevé

independent respecte a les variacions de temperatura.

5.4.3 Efecte de la modulacié de la llargada del canal

En el calcul d’ Io(equacié 5.4.10) no s’ha tingut en compte I'efecte de la modulacid
de la llargada de canal. Per considerar-lo s’ha d’agafar la caracteristica V-l del

transistor MOS en la regio de saturacio, tot considerant una Adiferent de 0.

Si es considera que els transistors M1 i M, treballen en la regid sub-llindar, el
corrent de drenador depén exponencialment de la tensié de drenador-font. Donat que
aquesta tensid sol ser més gran (en un factor de 3 a 4) respecte a la tensié llindar,
aleshores I'efecte de la modulacié de la llargada de canal es pot menystenir. Pels

transistors Mz i My, s’empra I'expressié de la tensio llindar donada en 5.2.1.

Realitzant el mateix procediment que s’ha fet servir per calcular Ig en 5.4.10, es

troba que:
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2
Io = szrzk4 N mzLWle J Eq. 5.4.17

2 N WL,
S+ AV sy 1+ AV,

Dimensionant la llargada de canal dels transistors M3 i My suficientment gran, es

pot suposar que AV, <<lique AV, <<1.

Com que el corrent Iy té una contribucié directa en el consum final del circuit de
referencia de voltatge, convé minimitzar-lo al maxim. Per aix0 cal fer gran el factor N.

Aleshores considerant que Vpss=Vass> Vpss, que AV, <<l i AV, <<1, i emprant les

expressions 5.4.2 i 5.4.3, es pot reescriure la tensid de referéncia en voltatge com:

A

Veer =Viero + Vegro — VTH)E Vega Eq. 5.4.18

Aqui la Vgero és la tensid de referéncia per a 4 =0 que s’ha obtingut directament
de I'equacié 5.4.13. Assumint que es compleix 5.4.13, es fa la derivada de 5.4.18
respecte a la temperatura i es considera, tal i com s’ha indicat anteriorment, que Vgss
és molt propera a la tensid llindar. Aleshores, per assegurar un rang dinamic gran,

s’obté a que el coeficient de temperatura ha de complir 5.4.19:

v, A
8];f =Vrero +(2VTH _VREFO)EKN Eq. 5.4.19

Finalment, imposant que 21,

= Vo = 0,9V és podra aconseguir una correcta
eliminacid de I'efecte de modulacié de la llargada canal per a un determinat coeficient

de temperatura.

5.4.4 Consideracio sobre I’efecte cos

L'efecte cos en l'etapa generadora de corrent, es pot menystenir perqué els
transistors Mz i M4 tenen el terminal de font a terra. Per altra banda les tensions font—
substrat dels transistors M; i M, sén molt semblants una de I'altra, donat que sén
idéntiques a les tensions de porta a font del transistor M3 i M4, Com que, a més, sén

properes a les de la tensid llindar, s’aconsegueix un rang dinamic gran.

Aixi doncs, |'efecte cos és igual per M1 i M,i, per tant, en el calcul d’ o no hi té cap

efecte donat que les dues tensions llindars estan restades.
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Per calcular la contribucié a I'efecte cos dels transistors M5 i My, es parteix de la
dependeéncia que té la tensid llindar amb el substrat, i que ve donada per I'equacid
5.4.20.

VTH = VTHO + Kl (\/2¢5 - VBS _\/2¢S ) Eq. 5.4.20
On:

o Vqyoes Vryquan es compleix Vps=0.
o s és el potencial de superficie del transistor.

e Vg és la tensio del substrat a la font.

Aleshores s’obté que la sortida de referéncia en voltatge ve donada per 5.4.21:
VREF = VREFO + (VTH9 - VTHO) - (VTH7 - VTHO)

Fent servir 5.4.20 per definir Vry7 i Vrho, i complint la condicié definida a I'equacid

Eq.5.4.21

5.4.16 respecte al factor de forma dels transistors, es troba que el coeficient de
temperatura ve donat per:

Ve _ i 09, 1 1

or 1 or \/2¢s _VBS9 . \/2¢s _VBS7

Es veu aixi que la relacié que s’ha de complir per optimitzar la dependéncia del

Eq. 5.4.22

coeficient de temperatura de I'efecte cos és fent Vgsg = Vis7.

Gracies a la compensacio de la dependéncia en temperatura de la mobilitat i dels
efectes de segon ordre, el coeficient de temperatura d’aquest circuit de referéncia en
voltatge s’ha reduit en 89% respecte als disseny del capitol 5.3. També és inferior
respecte als que es troben referenciats en la bibliografia, i que utilitzen com a principi
de funcionament la diferéncia entre les tensions porta-font de dos transistors
[21],[14].

5.5. Circuit de referéncia sense dependéncia en

temperatura

Tot i les importants millores introduides en el segon model encara s’observa que:

e Latensid d’alimentacié minima esta limitada a 1.5V. En circuits de baix consum

és convenient rebaixar-la fins a prop d’un volt.
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e Cal millorar encara més la dependeéncia del circuit respecte a la temperatura i
el PSRR.

El circuit que és planteja a continuacid és la base del disseny que s’ha integrat en
el circuit de conversid freqiiencia la I’ASIC ROIC 2.0. El canvis que s’introdueixen sén:

e Es millora significativament la dependéncia del circuit respecte a la
temperatura gracies a la supressié de la seva dependencia deguda a efectes
de mobilitat i altres efectes de segon ordre.

e El circuit rebaixa la tensié de treball a una tensié d’alimentacié propera als
0,9V.

5.5.1 Descripcio del circuit

El circuit proposat en la figura 5.15 constitueix el nucli del circuit de BGR final. Esta
basat en els mateixos principis que el circuit de referéncia en voltatge de 'apartat 5.4.

START-UP GEMERADOR DE CORRENT 4 CIRCUIT DE CARREGA

e

— — -— la—1 ""J/
— —

[T 1 M4 .
| MIE
AR ML Lo wief
1| s

L]

_— [
Mz ME MO 1 M

Figura 5.15: Circuit de referéncia en voltatge.

En primer lloc es considera que en I'etapa de carrega activa tots els transistors
treballen en la regid de saturacid. S'obté que I'equacié de la tensié de referéncia de
sortida ve governada per l'expressié 5.5.1, en la que ly correspon al corrent de

polaritzacié del transistor M4,

2,
K

14

VREF = VTH ot Eq.5.5.1
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D’acord amb aquesta expressio, el coeficient de temperatura de la tensid de
sortida depen de la dependéencia en temperatura de la tensié llindar, de Ia

dependéncia en temperatura de la mobilitat i del corrent de referencia.

Donat que Ki; és proporcional a la mobilitat, un corrent de polaritzacié
proporcional a la mobilitat permet la supressié complerta de la dependéncia amb la
temperatura deguda a la mobilitat de I'etapa de sortida del BGR.

Eliminada la dependencia amb la temperatura deguda a la mobilitat, per
compensar la dependencia en temperatura de la tensié llindar, aplicant I'equacié 5.5.1,

cal que el corrent de polaritzacid tingui una dependéncia quadratica amb Ia

temperatura . Aixi doncs es necessita que I, oc £(T)T?

Aquest requeriment s’ha aconseguit dissenyant un circuit de generacié de corrent,
que esta format pels transistors Ms fins al My;. Aquest circuit també és immune a les
variacions de Vpp. A aquest circuit se li connecta el transistor M4 configurat en mode
diode. Per tant, la dependeéncia en temperatura d’ly es compensa amb la dependeéncia
en temperatura de la tensid porta-font del diode My, generant una tensidé de

referencia Vrer compensada en temperatura.

5.5.2 Circuit de generacio de corrent

El nucli del generador de corrent el formen els transistors Ms Mg, Mg i M1, que
son els que determinen el valor del corrent de polaritzacid lo. Els transistors My i Mg
imposen un corrent identic, anomenat I3 a Ms i Mq. Per la seva part, els transistors My i

M1 imposen el mateix corrent idéntic lpals transistors Mg i M3.

Com s’ha comentat en l'apartat 5.4, una técnica per generar una tensié de
referencia independent de la temperatura consisteix en fer servir un (petit) corrent de
polaritzacié que controli el coeficient de temperatura del circuit de referéncia en
voltatge a través de les tensions llindars dels transistors MOS. Fent aquesta
aproximacio es pot dir que la tensié de referencia de sortida és equivalent a la

diferencia de tensions llindars dels dos transistors MOS.

Per fer-ho, caldran processos de fabricacié addicionals per poder fabricar
transistors MOS amb diferents tensions llindars i no generar, d’aquesta manera, una
tensio de referencia de nul-la. En particular es faran servir transistors de la mateixa
tecnologia pero desenvolupats per a diferents tensions d’alimentacié (MOS alimentats
a 3.3V i MOS alimentats a 5V).
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Aixi, els transistors Ms i Mg sén transistors dissenyats per ser alimentatsa 5Via
una tensio llindar de 0,7 V (transistor NMOS), mentre que tota la resta de transistors
del circuit estan dissenyats per a ser alimentats a 3,3 Vi amb tensions llindars de 0,45 V
i -0,75V pels transistors NMOS i PMOS, respectivament.

Les dues tensions llindars diferents permeten polaritzar els transistors Ms i Mg per
a treballar en la regié sub-llindar mentre que, al mateix temps, es permet que els
transistors Mg i My; treballin en la regié de saturacié .Aquest comportament es pot
assolir fixant les tensions de porta a font dels transistors Ms, Mg i Mg i M1; amb valors
de tensié que van des dels 0,45 V fins als 0,7 V. Es recorda que les caracteristiques |-V
dels transistors MOS que operen en les regions sub-llindar i de saturacid vénen

donades per les equacions 5.2.1 i 5.4.7, respectivament.

Amb aquestes consideracions, si s’extreuen les tensions porta-font de les
equacions anteriors, es troba que aquestes tensions en els transistors Ms i Mg (també

en Mg i My;) sén idéntiques.
Aleshores, i amb aquestes assumpcions, es té que:

e Els transistors Ms i Mg estan polaritzats en la regié sub-llindar amb un corrent
l5.

o Mg i My estan polaritzats en la regid de saturacié amb un corrent .

o No es considera l'efecte de la modulacié de la llargada canal, per emprar
transistors suficientment grans.

e El terme que esta entre claudators en 5.4.7 té un valor unitari.

e |, finalment, es forga que Vgss =Vgss i Vaso =Vasii.

Aleshores s’obtenen les equacions 5.5.2 i 5.5.3:

ILL 2L
VTHS + mVTln (1—2) == VTH6 + ($) Eq. 5.5.2
UCox Vi Ws UCoxWe
I1L 2IoL Eq.5.5.3
Vrwo + mVrln (—1 > ) = Vrp1a + (—0 - )
UCox Vi Wy UCox W11

Donat que les fonts dels transistors NMOS estan connectades a massa, |'efecte cos
no hi intervé. Com a consequiéncia, Vrus =VtHg | Ve =V1H11. Aleshores, restant les dues

equacions (5.5.2 i 5.5.3) entre si, es troba el corrent lo:

_ /ucoxVVll mZVZ IHZ[MLSJ

0~ 2L“(N—1)2 T Wng Eq.5.5.4

On es defineix N com:
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Wi1le

N= |[—
L11We Eq.5.5.5

El circuit de carrega activa consisteix basicament en la utilitzacio del transistor My,

5.5.2 Circuit de carrega activa

configurat en mode diode conductiu. El corrent Iy (5.5.4) generat en I'etapa anterior és
injectat en aquest transistor per generar una tensié de referéncia compensada en

temperatura. Aquest transistor treballa en la regid de saturacié.

Partint de les equacions 5.1.4 i 5.5.4 es troba la tensié de sortida de referéncia

V. W, L W,L
VREF :VTH14+ mvr 1214 1 2975 Eq.55-6
N-1 W14L11 W5L9

El circuit proposat genera la tensid de referéncia sense necessitat de fer servir cap

(equacidé 5.5.6):

resisténcia externa. Aquest és un canvi important respecte a altres circuits presentats
en la literatura ([13], [14]) en els que hi sdn necessaries. Aquesta consideracio guanya
en importancia quan es vol dissenyar un circuit de referéencia en voltatge de molt baix
consum. En aquest sentit cal remarcar que els baixos consums (de desenes de
nanoampers) obtinguts en els dissenys esmentats s’obtenen emprant resisténcies

externes grans en els BGR.

Com a resum, aquest nou circuit ha permeés reduir drasticament I’area ocupada pel
circuit integrat. Aquest aspecte s’explica amb més detall en I'apartat de resultats on es
comparen els diferents circuits integrats i amb els resultats presentats per circuits

descrits en la literatura.

Finalment, comentar que el circuit de referéncia de voltatge que es proposa té

definits dos estats estables:

e L’estat corresponent al corrent que controla el BGR. Es el mode desitjat pel
correcte funcionament del circuit.
e L’estat que genera un corrent nul, que és l'estat no desitjat i que s’ha

d’evitar.

Per assegurar el correcte funcionament del circuit s’incorpora un circuit
d’arrencada, com s’ha fet en I'apartat 5.3.1 (figura 5.9). El circuit d’arrencada esta
constituit pels transistors M{-Ms i té un funcionament similar al presentat en |'apartat
5.3.1. Aquest circuit permet garantir i assegurar que |’Unic estat possible en el circuit

de referéncia en voltatge és el que permet generar el corrent definit en 5.5.4.
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5.5.3 Consideracions de disseny

Analitzant el circuit de la figura 5.15, s’observa que els transistors Ms, Mg Mg, Mg
i My4 estan configurats en mode diode. Per altra banda, quasi totes les variacions de
tensié de la font d’alimentacié repercuteixen sobre les tensions drenador-font dels
transistors Mg, Myg i M7 dels miralls de corrent i, per tant, també en les tensions

drenador-font dels transistors Ms i M.

Aixi doncs, per minimitzar I’efecte de la modulacié de la llargada de canal en els
transistors afectats, sera necessari fer que les llargades dels canals dels transistors dels

miralls de corrent, aixi com del transistor M4, siguin forga grans.

Una altra consideracid a tenir en compte és que la tensié de drenador-font del
transistor Ms, que opera a la regid sub-llindar, ha de ser forga més gran que la Vt per

minimitzar la dependeéncia de Vpsal corrent(definida a I'equacié 5.4.7).

5.5.4 Dimensionament per minimitzar el consum de corrent

Per minimitzar el consum de circuit, s’ha de considerar quin és el minim corrent Iy
acceptable i quin és el minim consum del circuit de referéncia en voltatge. Aquests
consums vénen establerts principalment pels transistors Mg, M1 i Mysque operen en la
regié de saturacié. Com que Wi1/L11>We/Ls, i com que Vgsi1> Vru11, €S troba que el
transistor Mg també estara saturat (té el mateix corrent de drenador que el transistor
Mi1). D’aquesta forma, per aconseguir que el corrent |y sigui el menor possible, s’ha
d’igualar Vgs11 = Vthir en el transistor My;. Aixi, els corrents minims acceptables per lp i

per |1, vénen donats per les seglients expressions:

lUC m 2772 1.2 W;LS
o 2L, d WL, Eq.5.5.7
I = MVTzlexp M Eq. 5.5.8
L, mV;

Com es pot extraure de les equacions anteriors, per tal de garantir un corrent

minim per lg i I3, s’han escollit valors petits de Kqi Ke.

Per altra banda, per garantir la saturacid del transistor Myzamb lgmin, cal fer que el

valor de Ky4sigui més petit que el deKy;.
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5.5.5 Estudi de la sensibilitat a variacions del procés tecnologic

L'equacié 5.5.6 mostra que la tensido de sortida del circuit de referéncia en
voltatge depén dels parametres tecnologics.

Si es considera que els errors d’aparellament de transistors (matching errors)
estan minimitzats per disseny, la sensibilitat del circuit de referéncia en voltatge depén
basicament de la precisio de la tensio llindar del transistor M4 que, es recorda, esta en
configuracio diode conductiu (mode resistiu).

Aixi, per aconseguir una baixa sensibilitat a les variacions del procés tecnologic, tal
i com és habitual en aquests tipus de circuits, s’han de minimitzar les variacions de la
tensid llindar del transistor My4. Donat que les variacions d’aquesta tensid llindar sén
inversament proporcionals a VIWL, convé que la llargada i amplada del canal d’aquest
transistor sigui suficientment gran. En qualsevol cas,és d’esperar que la desviacid
estandard de la tensié de referencia generada pel circuit proposat sigui major que en

el cas d’un circuit BGR construit amb amplificadors operacionals ([13], [15]).

Quan es comparen ambdés tipus de referéncies de voltatge es té que els BGR
construits amb amplificadors operacionals, tenen unes dimensions molt superiors al
nostre disseny, ja que en el disseny d’un amplificador operacional hi intervé un

numero major de transistors i de capacitats. A més:

e Tenen un consum molt superior perquée han de garantir un guany en llag
obert molt superior a la unitat.
e Normalment necessiten integrar resistencies, fet que encara els engrandeix
més.
Per altra part, el circuit de referéncia en voltatge que s’ha dissenyat:

e Es més simple conceptualment.

e La seva construccio requereix 10 transistors per funcionar.

e No necessita cap amplificador operacional ni cap resisténcia.

e El consum del mateix és molt inferior, aixi com la mida en area del circuit

integrat.

5.5.6 Efecte de modulacio de la llargada de canal.

En els calculs del corrent Iy de I'equacio (5.5.4 i 5.5.5) no s’ha tingut en compte
I’efecte de modulacié llargada de canal. Per considerar-lo, s’ha de tenir en compte que
inicialment els transistors Ms i Mg treballen en la regid sub-llindar. Aixi, el corrent de
drenador d’aquests dos transistors depen exponencialment de la seva tensio

drenador-font. Si aquesta tensidé és de 3 a 4 vegades més gran que la tensid termica,
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I'efecte de modulacié de llargada del canal es pot menysprear. Considerant els
transistors Mg i My, es pot fer servir I'equacid 5.1.4, i emprar pel calcul el mateix
procediment que a 5.5.4 i 5.5.5, fent que Vgss =Vass | Vaso =Vas11. Acte seguit es poden
calcular les tensions de porta a font. Restant-les entre elles, s'obté el corrent de

polaritzacié:

I, = 1 1n2(W9L5]m2VT2K11 Fa. 559

I w.i,) 2

I+ AV g,

Amb I'objectiu de simplificar I'equacio, es considera nul I'efecte de modulacié de

N -

la llargada de canal(A =0). Es defineix aixi lopnom cOM:
I (1 ’ In> WyLs szrzku
ONOM —N—l _VT/5 L —2 Eq.5.5.10

Tot seguit, en I'expressié 5.5.9 es considera el canal del transistor Mj;és

suficientment llarg de manera que AV, ,,<<1. Expandint per Taylor i agafant els dos

primers termes es té que:

RO R

Ji+x 2 (1+x) Eq. 5.5.11

Que aplicant-ho a I'expressié 5.5.9 queda:

2 2772
[ = 1_/1VDS11 1 In?2 WoLs \mVik,, e
’ N-1 \N-1 WL, 2 i
| utilitzant 5.5.10 s’obté que:
AV,
I, =1 |- Eq.5.5.13
0 ONOM[ N—l

Tot seguit es calcula la tensié de referéncia fent servir una altra vegada la simplificacié

de primer ordre de Taylor:

\ﬂ—le—g

Eq.5.5.14

De les expressions 5.5.1 i de 5.5.15, s’obté:

Eq. 5.5.15

AV,
Vaer = Vagro = Vg = V)| = =25
REF REF0 ( REF0 thl4)(2 N—lj

Es pot escriure la tensid drenador font del transistor M1; com:
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Vosin = Voo V.
DS11 DD ‘GSIO, Eq. 5.5.16

Partint de la tensid de referéencia descrita a 5.5.6 amb A =0i fent servir altra

vegada Taylor per aproximar en primer ordre

(1 —x) =l+x Eq. 5.5.17

] Eq.5.5.18

es pot descriure Vps11 com:

A }W Lo Vigro =V, }W L
Vo =142 [0 Prero "y 14710 _
DSt ( 2\W. L, N-1 }[ o0 = Vo =Vin) WL,

Aon Vi és la tensid llindar dels transistors PMOS.

Vth p

5.5.7 Compensacio en temperatura

Per trobar I'equacié 5.4.14 de l'apartat 5.4.2, s’"ha considerat que la tensié
llindar d’un transistor NMOS decreix linealment amb la temperatura. Si es té en
compte aquesta aproximacid, i es diferencia I'equacié 5.5.6 respecte a la

temperatura, s’obté 'equacié 5.5.19:

aI/Ref — _Km + m & VVHLM 1n VVgL5 Eq. 5.5.19
or N-1q VWL, \WL,

Aguesta equaci® mostra una perfecta supressio de la dependéncia en

temperatura deguda a la mobilitat ja que el coeficient de temperatura és

independent de la mobilitat dels portadors.

S’obté aixi un comportament millor del circuit en quant a la dependéncia en
temperatura respecte als resultats publicats en la literatura [6]. Per altra part, en
aquests casos el coeficient de temperatura es degrada molt significativament quan

el circuit s’allunya de la temperatura de referéncia estipulada.

Agafant I'’equacié 5.5.19, i igualant a zero per eliminar la dependéncia del
circuit amb la temperatura, s’obté la relacié de forma dels transistors, equacio
5.5.20.

q WiL,

WHL14 _ Km(N_l)
/ = Eq. 5.5.20
Wl4L11 mKBln(msz
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Una vegada satisfeta I'equacid 5.5.20, es minimitza la dependéncia del circuit
respecte a variacions de la temperatura. Cal recordar que s’ha partit de
I"'aproximacié de disminucié lineal de la tensié llindar amb la temperatura (equacid
5.4.14).

La condicié 5.5.20 establerta per a un coeficient de temperatura de zero, no té
en compte els efectes de segon ordre.

Si ara es consideren tots els factors de dependéencia termica, i s’introdueix
I'equacié 5.5.18 en l'equacié 5.5.15, s’obté el coeficient de temperatura de la

tensié de sortida del circuit de referencia en voltatge:

Ve — 2K WL, K
_ mly (V 0= V. 14) o PRt (U A ‘V 10‘ Eq.5.5.21
oT N_] DD REF TH VVloLM K TH

tn

Onk, és el coeficient de temperatura de la tensid llindar dels transistors PMOS.

Aleshores, per aconseguir que la dependéncia en temperatura sigui zero cal
W14L10 — Ktp n (VDD_‘VTHIO‘)
UWloLM 2K, 2(Vggro Vi) Eq.5.5.22

Donat que els terminals del substrat dels transistors NMOS estan connectats a

complir la condicié 5.5.22:

5.5.8 Efecte cos

massa i els terminals del substrat dels transistors PMOS estan connectats a Vpp, el

circuit de referencia en voltatge no té efecte substrat.

5.5.9 Resum

En aquest apartat 5.5 s’ha introduit un circuit BRG que millora la dependéncia en
temperatura i el consum, respecte al model inicial integrat a I’'ASIC 1.0. Aquest
disseny no ha estat integrat a cap ASIC. Perd tots els resultats que s’han obtingut,
constitueixen la base de disseny del circuit de referéncia que es presenta en el seglient

apartat.
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5.6 Circuit de referencia adaptatiu de baix consum,

compensat en temperatura i en tensio d’alimentacid.

Introduits els aspectes teorics en I'apartat 5.4, a continuacié es presenta el disseny
realitzat d’'un BGR de molt baix consum, que elimina la dependéncia en temperatura, i
amb un bon comportament respecte a les variacions de Vpp. A més, aquest circuit
permet compensar les variacions de la tensid d’alimentacid que poden afectar

significativament a I'’etapa de conversio freqliencial posterior.

Per altra banda aquest BGR esta dissenyat de manera que permet treballar amb
una tensio d’alimentacié propera a la tensié llindar (0,9 V), estant enfocat a aplicacions

de molt baix consum. Es va integrat en el segon ASIC ROIC, fabricat el juliol/2011.

Aquest apartat presenta els canvis introduits en el BRG per tal d’aconseguir millors

prestacions en:

e Consum.

e Dependéncia en temperatura.

e Dependéncia en Vpp.

e PSRR.

e Tensiéo minima de funcionament.

e Compensacio de I'etapa posterior (CtoF)

5.6.1 Descripcio del circuit

La figura 5.16 mostra el disseny del BGR final. Es basa en els mateixos principis que

el circuit de referéncia en voltatge dels dos apartat anteriors.

Si s’assumeix que els transistors de I'etapa de carrega activa estan tots treballant
en la zona de saturacid, la tensié de sortida del circuit de referéncia en voltatge ve

donada per 'expressid 5.6.1.
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START-UP GENMERADOR DE CORRENT 4 CARREGA
Voo
- [ = | i"' l
M1 | Wi ' |_ [ : | |l—
) M16
- ma K10 | I o el

| T —= ' L]

o i * Il T _|' = Lh’

MI3- | m7 M1z M4
| i .__I_.I

J__ ) I . — Y /IR (IR
- = '

M2 MiE M9 M1l M13 M15

mi

Figura 5.16: Circuit de referéncia en voltatge de ’ASIC ROIC 2.0.

L 5.56.
Vi = Ly /L/ RNy Fa- .64
’\,KlS (W/L)IZ

Com s’ha introduit en els apartats anteriors, Ki4 i Ki5 sdn proporcionals a la
mobilitat dels electrons. Per tant, un mecanisme de supressié de la dependéncia en
temperatura deguda a la mobilitat, passa per subministrar un corrent de polaritzacid
amb dependéncia quadratica respecte a la mobilitat ja que aixi es compensa la

dependéncia en temperatura de la tensio llindar (Vry).

D’acord amb la figura 5.16, el circuit de carrega utilitzat esta format per un
divisor de tensiod actiu que consta de dos transistors, M1, i M3, ambdds polaritzats en

la zona de saturacié. La tensio de sortida queda descrita per I'equacié 5.6.2.

VRef :(1"' M]Vaﬂs +{1_ M]VTH Eq. 5.6.2
‘ \f Ww/L),, \/ W/L),,

Com s’ha comentat anteriorment, Mi, i Mj3 estan saturats, fet que permet

expressar la tensid porta-font com a:

210 Eq.5.6.3
VGSIS = K_ + VTH

15

D’on queda que:
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VRef = 1+\/(W/L)13 \/210 + Vo [+ 1- M Viu Eq. 5.6.4
W/L), \\VKs \(W /L),

Si es vol garantir una correcta compensacié en temperatura caldra que la major

part del corrent Ig circuli per la parella de transistors My, i Mys, forgcant que el corrent
que passa per Mys sigui molt més gran que el que passa per M. Per tant, el factor de
forma del transistor Msha de ser molt més gran que el factor de forma del transistor
M13.

k
f (VGSIS - VTH )

k
' >> f (VGS13 Vi )2 Eq.5.6.5

Finalment cal recordar que, com en el segon model presentat, el corrent Iy ve

expressat per I'equacié 5.6.6:

0

= Lzm%/; In? WyLs Eq. 5.6.6
2N -1) WL,

5.6.2 Rang dinamic

El rang dinamic maxim ve donat per la diferéncia de tensid existent entre la tensid
d’alimentacié minima i la maxima que garanteixi el correcte funcionament del circuit

de referéncia en voltatge.

La tensié d’alimentacié maxima ve limitada per la tecnologia que es fa servir i esta
acotada per la maxima tensid drenador—font que suporten els transistors MOS
desenvolupats amb aquesta tecnologia. Donat que la tensié maxima de drenador a
font dels transistors MOS és de 3,3 Vi que, per altra banda, la branca del disseny més

critica és la formada per la parella de transistors Mg-Mjges pot considerar que:
Vbbmax < |Vpsiemax| + Vrer = 44V Eq.5.6.7

La tensié minima d’alimentacié ve imposada pel circuit de generacid de corrent.
Aixi doncs s’ha d’assegurar que el transistor M, treballa en la regié de saturacid, que
Vgsa<Vtha (€5 recorda que Vrug = -0.75v) i que, per altra banda, el transistor Ms té una
tensié drenador—font d’almenys 100mV de forma que la dependéncia amb Vps del

corrent en Ms pot ser menyspreada. Aixi doncs s’ha de complir la seglient equacio:

Vopmin > [Vgsal + Vpssmin = 0,9V Eq.5.6.8
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5.6.3 Compensacio en temperatura

Si es parteix de I'expressié d’lo donada per I’'equacié 5.6.6 (corresponent al corrent
de drenador de M4 i Ms) i considerant I'expressio 5.6.4 (que és la tensid de referéncia

del circuit) s’obté que la tensid de referencia és:

Eq. 5.6.9
mV, In(Wgsz
Vigr = 1+ }(W/L)” Wolo) 1K 4y 14fie }L//L)” v,
REF TH TH
(W/L)IZ N -1 KIS (W/L)lz

Si es diferencia I'expressio anterior respecte a la temperatura, i es considera que la

tensié llindar decreix linealment amb la temperatura (d’acord amb I'expressié 5.4.14),

s’obté I'equacié 5.6.10.

X lnL WL Eq. 5.6.10
B

m
aVREF =1+ (W/L)13 W5L9J K, +Kt1 +1= (W/L)13 &
or Vi, ) av-1) VK, VD), ) 4

Igualant a 0 I'equacié anterior, es troba la condicié que anul-la la dependéncia en

temperatura del circuit:
Eq. 5.6.11

N

W,L
KBln( P

m it
1— W /L), &: 1+ W/L), W5L9J K, +K,
W/iL), ) q /L), ‘I(N_l) K t

De I'equacié anterior s’aillen els factors de forma dels transistors M3, M1,, Mg i Ms

gue satisfan la condicio.

5.6.4 Efecte de la modulacio de la llargada del canal

En I'analisi dels efectes de la modulacié de la llargada del canal en el circuit BGR
son valides totes les consideracions fetes a I'apartat 5.4.3, que tracta sobre els efectes
de modulacié de la llargada del canal en la segona proposta de BGR. En aquest cas, i
donat que es tracta del mateix circuit de carrega, es poden fer servir les expressions
5.4.18i5.4.19.
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5.6.5 Rao de rebuig a la tensié d’alimentacid (PSRR).

Donat el baix consum del circuit dissenyat de referencia el voltatge, el PSRR
(Power Supply Rejection Ratio) o rad de rebuig a la tensio d’alimentacio, esdevé critic.

De fet, per a corrents de drenador molt petits la transconductancia g, esdevé

molt petita, degradant considerablement el PSRR.

Per millorar el PSRR, la resisténcia de drenador a font rpdels transistors MOS ha de
ser ajustada al valor més gran possible per permetre I'obtencié d’un gran guany gpmro.

Aixi doncs podem partir dels seglient suposits:

e Sies considera el cas del transistor MOS en la regié sub-llindar i donat Vps>> Vr,
en virtut de la dependéncia exponencial de la tensié drenador-font, la

resisténcia drenador-font agafa un valor molt gran.
e En el cas del transistor MOS en la regié de saturacio, s’obté que 7 :i]d.
Treballant amb un transistor de canal llarg s’aconsegueix una resistéencia molt

gran amb un corrent petit de drenador.

Per calcular el PSRR en corrent continu, es fa servir el circuit equivalent en petit
senyal (figura 5.17) per a alta freqliencia. Aleshores, i a partir del circuit equivalent

s’obté que:

-1
i 1 -
OUT  ~ (gmlo gml lgn109gm7 j Eq.5.6.12

18 m098 mio

Voo To7

on gmi és la transconductancia del transistor M; i rg; és la resisténcia drenador —

font del transistor Ms.

Per aconseguir una variacié molt petita del corrent generat quan la tensié
d’alimentacio varia,el transistor Mg; ha de ser suficientment llarg de canal i el terme

entre paréntesis també ha de ser el més gran possible.
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Figura 5.17: Circuit de referéncia en voltatge pel calcul del PSRR en corrent continu.

A partir del circuit anterior es té que la relacid entre la tensié de sortida i la tensid

d’alimentacié i ve donat per:

VREF 1+gm1610UT 8m2 T &mo l_gm15+gm14 Emio Eq. 5.6.13

Vop 16 &mio Vop 8158 mi2 8ms8mias  EmisEmio

En conseqiiéncia, per aconseguir un PSRR petit, el canal del transistor Mg ha de
ser lo suficientment llarg com per garantir una resisténcia de drenador a font el més

gran possible.

D’acord amb 5.6.12 i 5.6.13, el PSRR depén tant dels valors de les
transconductancies, com de la relacié entre elles, que pot ser tan gran com faci falta
per d’aconseguir un PSRR el més petit possible, fins i tot per a corrents loyr molt

petites.

Per a calcular el PSRR a alta freqiiéncia, es pot fer servir el circuit de la figura 5.18.
A alta freqléncia, les resistéencies de drenador—font i els generadors de corrent
controlats per tensid dels transistors MOS es poden no tenir presents i, d’aquesta
forma, el circuit per I'analisi en petit senyal a alta freqiiencia pot quedar reduit a una

xarxa de capacitats séerie - paral-lel.

Si es té en compte I'efecte Miller de la capacitat porta—drenador del transistor
Mss, la capacitat des de la porta d’aquest transistor fins a massa és molt més gran que
la capacitat de la porta del mateix fins al terminal d’alimentacié. En conseqiiéncia, per
a I'analisi en petit senyal a alta freqliiencia es pot dir que aquest transistor Mg esta

connectat a massa.
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Figura 5.18: Circuit per al calcul del PSRR alta freqiiéncia.

La figura 5.19 mostra el correspon circuit equivalent en capacitats per a altra

fregliéncia.

Cosiz

Vel

Cosie [ Cosia Coois

Voo | ! — CensLosic
| Coms

'\._,-'

Figura 5.19: Circuit pel calcul del PSRR a alta freqiiéncia. Model capacitiu.

Veer _ Cua6Cry
= Eq. 5.6.14 i Eq. 5.6.15
Vop Cref (Cref +Clye)

Amb:

-1

C =C n (CGSIS + CGSIO)(CGSM.CGDIS + CGSlz'CGsm + CGDIS.CGS12)+ CGS14.CGD15
ref — ~GD16
(CGSM'CGDls)'(CGsw + CGSlo)

On Cgpi, Cgsi, Cpsi son les capacitats de porta a drenador, de porta a font i de

drenador a font del transistor Mi.
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Partint de la base que la capacitat de drenador a font és molt més petita que la
resta de capacitats, el PSRR a alta freqlieéncia sera molt petit, com es veura en la seccié

de resultats d’aquest capitol.

5.6.6 Efecte cos

L’efecte cos en I'etapa de generacié de corrent, no es dona ja que els terminals del
substrat dels transistors NMOS estan connectats a massa i els terminals del substrat

dels transistors PMOS estan connectats a Vpp.

L’efecte cos dels transistors del circuit de carrega, en particular deMj,, es modela

a partir de la dependéncia de la tensio llindar amb el substrat (equacié 5.6.16).

Vi = Vo + K, (\/2¢s —Vis — \/2¢s ) Eq.5.6.16

Si es consideren aquestes condicions, la sortida de referencia en voltatge pot ser
reescrita en la forma 5.6.17.

Vier =Vrgro + (Vzhlz - Vtho) Eq. 5.6.17

A partir de les expressions anteriors es troba que el coeficient de dependéncia

amb la temperatura ve donat per I'equacid 5.6.18.

orT 1 orT /2¢s _ VBS12 Eq.5.6.18

aVRe.f _K 82¢v 1

5.6.7 Compensacio del pendent de la tensié de referencia

Com s’ha introduit en el capitol 4, I'’etapa d’atac en el convertidor freqliencial esta

formada per un oscil-lador de relaxacié CMOS de baix consum.

El corrent de carrega d’aquest oscil-lador és controlat, en part, per la tensié de
referencia que genera el nostre circuit de referencia en voltatge. Aquest corrent de

carrega actua sobre el sensor capacitiu, que és I’'element a mesurar.

Donat que l'etapa posterior no introdueix mesures de compensacio per a les
variacions de Vpp, qualsevol variacio de la tensié d’alimentacié afectara al valor de la

freqglieéncia de sortida de 'oscil-lador segons mostra la seglient equacié:

Cdv = Idt Eq. 5.6.19

Capitol 5: Referéncia en voltatge en circuits MOS: disseny d’'un Bandgap



Plana |kl

D’on s’extreu:

1
f =~ Eq. 5.6.20
_[Cdv :
1

Considerant els valors de C (valor capacitiu del sensor) i | (corrent de carrega
del sensor) com a constants, s’observa que si la tensié de carrega del condensador
varia (degut a variacions de la tensié d’alimentacid), el canvi afectara directament a la
freqgliencia de sortida del convertidor. Aixi doncs, tota variacié de VDD afecta, amb la
mateixa proporcid, la frequéncia de sortida del convertidor, creant un error que pot
ser important en la mesura.

Donat que la utilitzacié del BGR es troba en aplicacions de pre-procés de senyal
per a sensors capacitius, tota compensacié que s’introdueixi ha de ser proporcional a
la variacid de la tensié d’alimentacié del convertidor. Ajustant el corrent de carrega del
condensador es permet independitzar la freqiiéncia de sortida de les variacions de la
tensié d’alimentacié, de manera que la frequencia de sortida del BRG sera
exclusivament funcidé del valor del sensor capacitiu.

Aquest corrent de carrega del condensador del circuit oscil-lador de relaxacio,
ve controlat per la tensid de referéncia generada en el BGR que, com s’ha vist
inicialment, és completament independent de variacions en la tensié d’alimentacié.
Per tant, és necessari variar la resposta del circuit de referencia en voltatge per fer-ho
minimament dependent de la tensié d’alimentacié i aixi aconseguir aquesta
compensacio desitjada en I'etapa posterior.

D’acord amb I'analisi fet en I'apartat 5.6.5, I'ajust del pendent de la tensié de
referencia es pot fer ajustant la mida del canal del transistor Mys. D’acord amb
I'expressié 5.6.13, quan el canal del transistor Mg no és excessivament gran, s’obté un
valor mig de resistencia drenador — font que depen de manera controlada de la tensid
de sortida amb la tensié d’alimentacio.

Ajustant adequadament aquesta dependeéncia, s’aconsegueix que el corrent de
carrega/descarrega del sensor capacitiu inclos dins el circuit oscil-lador de relaxacid
(introduit en la seccié 4.6.7), compensi la variacid de la tensié d’alimentacié en la
mateixa proporcid, de manera que s’obté una freqliencia de sortida del convertidor
capacitat a freqliencia totalment independent de la variacié de Vpp, i de la

temperatura.
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5.6.8 Resultats

El circuit de referéncia en voltatge de baix consum, compensat en temperatura i
adaptatiu a les variacions de corrent de |'etapa de carrega ha estat implementat fent
servir la tecnologia (de 4 capes de metall i 2 de polisicili) CMOS 0,35um del fabricant
AMS, amb el hitkit 3.7.

La figura 5.20 mostra el layout del circuit dissenyat emprant I'eina Layout XLde
Cadence. Per minimitzar I'efecte de modulacid de la llargada de canal, de la
temperatura i de la variacié de la tensié d’alimentacié s’han emprat transistors de
canal llarg.

La figura 5.21 mostra la fotografia feta amb microscopi de la part del circuit
integrat que conté el circuit de referencia en voltatge. Les dimensions grans dels
transistors PMOS, aconsegueixen el doble objectiu de reduir el PSRR i la dependéncia
en la temperatura. En el disseny s’han emprat técniques d’aparellament en els
transistors per evitar que les possibles diferents densitats de dopants de I'oblea

introdueixin desequilibris en els corrent en els miralls de corrent.
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Figura 5.20: Layout del circuit de referéncia en voltatge (extret de Virtuoso).

Les figures 5.22 i 5.23 mostren la resposta de la sortida del circuit de referencia en
voltatge per a una tensié d’alimentacié en rampadeOVa3.3V.
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100um

Figura 5.21: Fotografia del circuit de referéncia en voltatge feta amb microscopi.

Les grafiques corresponen a la sortida de simulacié i a la caracteritzacio feta del
circuit integrat, respectivament. En la figura de5.22, els dos senyals que s’observen sén
la tensid d’alimentacid (la figura rampa) i la sortida del circuit de referéncia (senyal
inferior). Es pot observar que aquesta tensié de sortida mostra dues pendents, que

7

son:

e La Vg compensada, que és la tensid de sortida que implementa la
compensacio en temperatura i la millora en PSRR, i que també compensa la
variacié de Vpp de l'etapa posterior del circuit de referéencia (etapa que
converteix de capacitat a freqiiéncia formada per un oscil-lador de relaxacio
de baix consum).

e La Vger no compensada. Com en el cas anterior es tracta de la compensacid
en temperatura i PSRR, perd que no té en compte cap compensacié per a

I’etapa posterior.

Detallant més la grafica, s’observa que el circuit de referéncia comenca a
funcionar quan la tensié d’alimentacié creua els 840mV, nivell que esta una mica per
sota respecte a la figura que s’havia obtingut per simulacié emprant Spice. Aquest és el
punt on el circuit de referéncia comenca la rampa que permetra compensar la variacié
de Vpp, i que compensa les variacions en tensié d’alimentacid que pot patir el circuit de

conversio de capacitat a freqliencia.
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En la mateixa grafica la simulacié mostra el valor real del circuit de referéncia que
s’obtindria de no fer-se la compensacié de la sortida per a I'etapa posterior. Aquest
comportament simulat, mostra la linealitat del circuit de referencia en voltatge.
Aquesta simulacié s’utilitza per comparar la resposta del BGR dissenyat amb la resta

de circuits de bandgap presentats en la literatura.

La tensio de referéncia generada pel BGR va des dels 720mV per al cas d’'una Vpp
de 0,92V, fins als 1,243V per al cas dels 3,8V de tensid d’alimentacié.

La figura 5.24 mostra un escombrat en freqliéncia que va des dels OHz fins als
100MHz per analitzar la rad de rebuig del circuit a la tensié d’alimentacié (PSRR).

Voo

V“F COMPENSADA

/
7

Viats no compraana

Figura 5.22:Simulacio de la sortida del VRG amb compensacio i sense.

Les mesures s’han realitzat a una temperatura de 22°C (temperatura del

laboratori) i amb una tensié de 2V en el que respecta a la tensié d’alimentacio.

S’ha obtingut un PSRR (sense la incorporacio de cap filtre capacitiu que modificaria
lleugerament el resultat) de -53dB a 100Hz i -49dB a 10MHz en la linia dels calculs

teorics.
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Figura 5.23: Resultats experimentals de la sortida del VRG amb compensacio.

Realitzant la mateixa caracteritzacié amb una tensié d’alimentacid nominal de
3,3V, s’observa que la raé de rebuig a la tensié d’alimentacié és de -58dB a una
freqgliencia de 100Hz, i -50dB a la freqliencia de 10MHz.

o i (o] o < n (e} ~ 0

o o o o o o o o o

+ + + + + + + + +

w w w w w w w w w

o o o o o o o o o

S S S S S S S S S

o — — - — i i i —
_30 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 ]

Freqliéncia (Hz)

-35

PSRR (dB)

/\
50 / \
N

-55

-60

Figura 5.24: PSRR a temperatura de 222C.

La figura 5.25 presenta la dependéncia de la tensié de sortida del circuit de
referencia en voltatge per a diferents temperatures ambient de funcionament. Els
tests s’han realitzat en una cambra climatica que permet controlar la temperatura i
humitat de l'aire. En el test de temperatura s’han considerat tres valors diferents
d’alimentacio: 2V, 3V i 4V. S’han pres mesures des de 02C fins a 802C en passos de

109C. El coeficient de temperatura mesurat per a una tensid d’alimentacié de 2 V ha
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estat de 16ppm/2C. La mesura feta amb una tensié d’alimentacié de 3 V ha estat de
17ppm/eC, que s’ha vist augmentada a 20ppm/eC i 21ppm/eC per a 4V i

1Vrespectivament.

La grafica mostra que la variacid de la tensié de referencia en un rang de
variacié de la temperatura de 802C, és minim. Les mesures confirmen la millora
introduida en el nou disseny en el que respecte a la dependéncia de la tensié de
referéncia davant de variacions de la temperatura. Els resultats obtinguts corresponen

amb els resultats teorics.

VRrer VS Temperatura

1,260
1,240
1,220
1,200
1,180
1,160 —B—Vbb=2V

(V)

1,140 VDD =3V
1,120

1,100
1,080
1,060

TENSIO SORTIDA VGR

—<—VDD =4V

10 20 30 40 50 60 70 80
TEMPERATURA (2C)

Figura 5.25: Variacio de la tensio de sortida del circuit de referéncia en voltatge per a diferents temperatures.

S’ha realitzat un estudi estadistic sobre la tensié de sortida del circuit de
referencia en voltatge amb una mostra de 8 circuits integrats diferents (cada color
representa un ASIC diferent). Per fer la prova, s’ha efectuat un escombrat en
temperatura (02C — 802C) sobre cadascun dels BRG, i s’ha pres una mostra de les
tensions de sortida generades. La tensid d’alimentacié ha estat fixada a 3V. La figura
5.26 mostra els resultats. D’acord amb els resultats presentats en la grafica anterior
(figura 5.25), s’observa que el coeficient de temperatura resta controlat sense

variacions significatives.
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Figura 5.26: Tensio de sortida del circuit de referéncia en voltatge per a 8 mostres de ASIC.

§197

També s’observa que les mesures realitzades amb diferents mostres no tenen

diferéncies significatives (la maxima diferéncia entre mostres és de 17 mV obtenint un

1,4% d’error maxim entre els casos més extrems).

Repeticions

Repetivitivitat de 17 mostres

14
12
10
8
6
4
2
0 : : : — e .
1,21 1,2 119 118 117 1,16

VREF (V)

Figura 5.27: Histograma de tensio de sortida del circuit de referéncia en voltatge.

També s’ha fet un test de repetibilitat aplicant un seguit de 17 mesures sobre el

circuit integrat de referéencia, a una tensié d’alimentacid de 3V, i a una temperatura del
laboratori de 22°C.

Es pot observar una bona concordanga en totes les mesures. S’ha obtingut un

valor mig de u = 1,185V amb una desviacié o = 2,83mV, francament petita.
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Figura 5.28: Consum total del circuit de referéncia

La grafica 5.28 mostra el consum del circuit de referencia en voltatge en funcié
de la tensié d’alimentacié. Fent la comparacié amb el primer circuit integrat (I’ASIC
ROIC 1.0) s’observa que el consum ha disminuit en una proporcié de 20 vegades,
gracies a totes les millores que s’han introduit en el nou disseny. La taula 5.1 especifica
alguns dels resultats de consum obtinguts per a diferents tensions d’alimentacié i
diferents temperatures. Es pot comprovar que els resultats obtinguts sén molt bons.
En el millor dels casos s’ha obtingut un consum de tant sols 125nA. El consum tipic (a
3,3 Vi 229C) és molt reduit, tant sols 6,4pA.

Taula 5.1: Test de consum per a diferents valors d’alimentacié i temperatura

Tensio d’alimentacié (V) Temperatura (2C) Consum
3.3 22 6,4pA

3,8 22 10,28 pA

1 22 125 nA

3,8 80 10,86 pA

1 80 142 nA

La taula 5.2 compara el circuit de referencia en voltatge dissenyat amb els BGR de
la bibliografia. S'observa que la tecnologia feta servir en la majoria de circuits BRG ha

estat la d’AMS 0,35um, fet que facilita la comprovacio.

El circuit presenta un rang dinamic elevat, permetent obtenir una tensié de

referencia estable a la sortida del circuit per a un valor ampli de tensions
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d’alimentacid. Alhora el nou BGR també permet la menor tensié d’alimentacié en la

comparativa.

El circuit dissenyat també utilitza la menor area de tots. Aquest fet repercuteix
directament en el consum final del disseny, fet que, indirectament, podria suposar una
major dependéncia amb la temperatura donada la mida dels transistors. Aquest efecte
s’ha pogut corregir, tal com s’ha anat explicant en cadascun dels models de

BRGpresentats.

L’area d’aquest disseny és de 0,013mm?, presentant la bibliografia versions que
necessiten fins a 10 vegades més amb prestacions similars i/o inferiors [17][12].

En quant al consum, el BGR dissenyat és el tercer que menys consumeix de la
comparativa. Té un consum de 125nA a una tensié d’alimentacié d’1V, i de 6,4uA a la
tensié de 3,3V.

Respecte a la prova de rebuig a la variacié de Vpp cal comentar que per poder fer la
comparativa amb la resta de BGR de la bibliografia (i comparar amb igualtat de
condicions), s’ha reflectit a la taula el valor simular del BGR no compensat (el que té la
resposta totalment lineal, que és la resposta tipica d’'un BGR),mostrat en la figura 5.22.

Cal recordar que el darrer model de BGR presentat en aquest capitol se li ha
aplicat una modificacié de la seva resposta per aconseguir la sensibilitat desitjada
respecte a la tensié d’alimentacid i aixi poder compensar la dependeéncia que té I'etapa

posterior (CtoF) amb la tensié d’alimentacié Vpp.

Tenint en compte el model compensat integrat en el segon ASIC, s’aconsegueix
una sensibilitat del 26% de Vpp al rang que va des dels 2,3V als 3,3V de la tensié
d’alimentacid. Si es fa la comparativa tenint en compte el model no compensat, , el
valor de PSRR obtingut és similar a la resta de BGR presentats en la bibliografia [14,16-
20].

Finalment el circuit presenta un bon coeficient de dependéncia en
temperatura, en linia amb els valors mostrats en la bibliografia. S’obté un coeficient de

16ppm/2C, alimentant a 2V i de 17 ppm/2C quan s’alimenta a 3V.
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Taula 5.2: Comparacié amb els BGR disponibles a la bibliografia.

Aquest treball
[23,24]
Tecnologia
0,6 0.35 0.35 0.35 0.35 0.35 0.35
CMOS(um)
Tensiod Vpp
) 1,4a3 1,5a4,3 1,4a3 09a4 1,4a3 2,5 0.92a4,3
Lineal de 0,92V
Vrer(mV) 309,3 891,1 579 670 745 600
al1,243v
Area ’ZS'C 0.055 0,015 0,126 0,045 0,055 0,1019 0,013
(mm°)
0,082 2,3a2Vv 0,04a0,9v 0,214a1,4V 38a2,5V 0,125a 1V
;2 a ,04a 0, ) al, az ) a
Consum (uA) <9,7 15V
0,071 (cas no
ibili compensat) 26
Sensibilitat 0,08 0.46 0,67 0,27 0,02 i p )
linia (%/V) (cas
compensat)
PSRR (dB) | Vpp=1,4V | Voo=1,5V 8432 Vpp=0,9V Vop=1,5V
1KH -45 a 100Hz
A 100Hz -47 -59 z -47 - -53
A 10MHz -20 -52 -40 -49
Dependeéncia
temperatura | 3¢9 12 62 10 7 0,08 16
(ppm/2C)

5.7 Conclusions

En aquest capitol s’han presentat els circuits de referéncia en voltatge integrats
els ASICs fabricats el juliol/2009 i el juliol / 2011, fent servir la tecnologia 0, 35um
d’AMS amb els kits de disseny HitKit 3.6 i 3.7, respectivament.

La comprovacio dels circuits de referéncia en voltatge que s’han integrat ha permeés
comprovar el seu correcte funcionament, que esta d’acord amb els calculs teorics
realitzats. Els circuits que s’han integrat constitueixen la interficie en I'adquisicié de
senyal en circuits Fto# (convertidors de freqliéncia a codi). En el capitol s’han descrit

en profunditat les condicions de disseny necessaries per minimitzar el consum de
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corrent i la dependéncia en temperatura que afecta a aquest tipus de circuits
analogics.

Per aconseguir un valor baix del coeficient de dependéencia en temperatura
(16ppm/2C) ha estat necessari plantejar la complerta supressio de la dependeéncia en
temperatura en la mobilitat, la compensacié de I'efecte de modulacié de llargada de
canal del transistor i I'eliminacié de 'efecte substrat. També s’ha rebaixat fins a 0,92V
la tensi®6 minima de funcionament, obtenint un consum de corrent de pocs
microampers. Aquestes prestacions fan que aquest circuit sigui molt atractiu per a
aplicacions de molt baixa poténcia, donat que el consum del mateix és

aproximadament de 125nW (per a una tensid de Vpp de 1V).
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6. Etapa de processament digital
del senyal per a sensors
intel-ligents i integracio dels
ASICs ROIC

6.1 Introduccio

Un sensor intel-ligent conté tota la interficie electronica capag de proporcionar al
processador les dades adquirides en el format adequat perque puguin ser
interpretades de manera eficient i amb pocs recursos addicionals per part del

processador.

En aquest sentit, aquest capitol presenta dues plataformes per a sensors
intel-ligents sobre sensors raw que s’han construit durant la realitzacié d’aquesta tesi
com a demostradors de les interficies dissenyades i amb I'objectiu de verificar el

correcte funcionament de tota la interficie.

La primera plataforma es va realitzar amb |'objectiu de verificar el correcte
funcionament del primer ROIC ASIC que va integrar els VCQ'’s, CtoFs, RtoFs i bandgap
inicials. Donat que va servir de base per a la construccio de la plataforma final, es

presenta la seva arquitectura.
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La segona plataforma s’ha construit com a demostrador dels circuits bandgap més
Oscil-lador. Com s’ha introduit en el capitol 5, en el circuit del juliol/2011 es van
integrar en un mateix xip fins a 8 convertidors CtoF amb els corresponent bandgap
amb l'objectiu de servir d’interficie en arrays de sensors heterogenis. Aquesta
interficie, s’"ha desenvolupat amb |'objectiu de verificar, tant el correcte funcionament
de la circuiteria integrada, com també per mostrar les possibilitats que ofereixen els
sistemes d’adquisici6 de dades frequencials en sistemes embeguts basats en

processadors software.

6.2 Arquitectura de la plataforma d’adquisiciéo de

senyal i tractament a nivell frequencial |

La primera plataforma completa d’adquisicié i processament va ser integrada el
juliol del 2009. L'objectiu era comprovar que els primers CtoF especifics (oscil-ladors de
relaxacié) per a l'adquisicié freqliencial i el bandgap es comportaven de forma
coherent, al mateix temps que veure que eren adequats per a I'adquisicié de dades a
nivell freqlencial. També es volia assegurar que la metodologia de disseny era correcte

i que la tecnologia oferia el rendiment esperat d’acord amb les simulacions.

La figura 6.1 presenta un esquema de la interficie geneérica d’adquisicié de senyal a
nivell freqliencial preparada per ser implementada emprant els moduls integrats. En
consonancia amb aquest esquema, la fotografia de la figura 6.2 mostra tot el sistema
d’adquisiciéd que s’ha utilitzat per a comprovar el correcte funcionament de tots els
moduls integrats. A I'apéndix 2, figura.a2.2 i a2.3, es presenta la captura esquematica
de la placa dels sensors i la placa de I'ASIC ROIC 1.0, que es va construir per a la

comprovacio i test tant de la tecnologia com dels circuits incials.

Observant la figura 6.1 es pot comprovar que el sistema d’adquisicié de senyal per
a arrays de sensors heterogenis admet un conjunt molt ampli de sensors, tant en el

gue es refereix a tipologia com a rangs.

Capitol 6. Processat digital



Plana |ply

Conditioned
Capacitve Sersor A Capactive Sensor B Capaciive Senscr C . rs Ad c'“r:';“ SENSOR
BOARD
Ananxy Ourrerws
Sarnar CNALS
L - - - - - - - - s e - . . . - .
\
)
M Model 8 Model C ) O |
= 3 - & =3 9 - -~ 1
’/ \\ // \\ - \\ ’/ ~ p \\ ’/ \\ |
T, L -\ P2 ! \ I 3 | | GasoSsaas M
| sy I A Sl ot TSy o |1 ROIC | :
| St |} en | | et L) | ) Gmee | L | AMS 0.350M, N
S | s CON e ) e S | L. : ' o
r.,..:..)“ 1 |,......mll I ' | | | ¢ ASIC10 ! 1
| I [ J | L <) \ ) S M
\ I\ p \ ? I\ 7 \ y % ; ' ROIC
N e 2 Vas? : _7 N Nt " BOARD
¥ Pz - E "
Capacitance i |
& Resistance i |
to frequency :
converters 1
I
|
................................. ]
: Frequency Domewm
- Senscr SIGNALS
N i i oin [ o i e s 2 i
» .
| | i = ] - ' - XILINX
' EF (k1o SPARTAN I
- - — | - | - FPGA
' — : e BOARD
— f— ity Jopt !
Frequency to code "'“““"
oOM » converters in a Xilinx AREA -
omtagsx Spartan Il FPGA RAM | e
NG ALY
oG 2
DO "
YOMD 72 . L Lowmw o O
o [T g I—’—-—FIFO ) (rewstl | | "—cp
L8 - —. b — }g RAM I“‘
12x12

DUAL PROCESSOR

TTLEPROC 2

adquisicio i processament.

Figura 6.2: Plataforma d’adquisicié basat en tres plaques.
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En concret, es pot observar que la interficie d’adquisicié de senyal consta dels

seglients blocs:

e La placa de sensors, que constitueix el conjunt d’elements dels que es vol
processar les dades. La placa amb la que es van realitzar les mesures contenia
el seglient conjunt de sensors discrets:

o Sensors capacitius no condicionats:

= Sensors d’humitat.

= Condensadors variables o varicaps.
o Sensors resistius no condicionats:

= Galga extensiométrica.

= Sensor de pressio diferencial.

= Potenciometre multivolta.

o Accelerometre biaxial.

e La placa central incorpora I’ASIC ROIC 1.0 (fabricat el juliol/2009) amb
tecnologia AMS 0,35um (figura 6.3), presentat a [1] i [2]. Conté els seglients
circuits:

o Circuit de bandgap reference basic, per a calibrar i controlar el
convertidor CtoF (s’ha especificat en el apartat 5.3).

o Convertidor CtoF basat en I'oscil-lador RC CMOS (apartat 4.5).

o Convertidor CtoF basat en l'oscil-lador de relaxacié classic
(apartat 4.6.1).

o Convertidor CtoF basat en |'oscil-lador de relaxacio d’un canal de
baix consum (apartat 4.6.4).

o Convertidor RtoF basat en una font de corrent més un VCO, no
tractat en aquesta tesi. La técnica consisteix en injectar un
corrent constant sobre el sensor resistiu, per tal d’aconseguir
una tensié proporcional al valor ohmic de la resisténcia. Acte

seguit amb un VCO es fa la conversio al domini freqgiiencial

e Finalment, la placa de processament és la responsable de realitzar I'adquisicio a
nivell frequlencial i realitzar el procés, si s’escau. Esta basada en la FPGA Xilinx
Spartan 3E i s’hi ha incorporat [3].

o Circuits Fto# basats en la millora sobre el convertidor indirecte
(apartat 3.4.1).

o Circuits Fto# basats en la millora sobre el convertidor depenent
(apartat 3.4.2).

o Logica de control d’'una memoria FIFO i una FIFO de 12 bits.
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o Processador de dades (CPU) de doble nucli basat en la variant del
Littleproc [4] de 16 bits.

La figura 6.3 mostra la fotografia amb microscopi del circuit integrat ROIC 1.0. En
la fotografia s’observen els sis sub-circuits que s’han integrat i que s’han utilitzat en la

plataforma d’adquisicid.

Figura 6.3: ASIC ROIC 1.0.

Amb el test es va acomplir I'objectiu d’aquest disseny, que era dissenyar un primer
ROIC i comprovar i veure la viabilitat de la tecnologia. Es van integrar uns primers
oscil-ladors simples que permetien fer una adaptacié del senyal de sensors capacitius i
comprovar que el bandgap basic (apartat 5.3) es comportava d’acord a les
especificacions establertes. Els resultats especifics dels components s’han detallat en
els capitols 4 i 5. Els esquemes i layouts d’aquest ASIC ROIC es troben en I'apendix 3,

figures a3.7-8.

Els resultats del test van ser satisfactoris. Amb ells es va treballar amb els
oscil-ladors i els bandgaps per a millorar-ne les seves prestacions. Aquests resultats
van conduir al disseny d’un segon circuit integrat ROIC amb la circuiteria de conversié

freqliencial millorada en prestacions que s’ha presentat en els capitols 4 i 5.

Capitol 6. Processat digital



Plana |3

6.3 Arquitectura de la plataforma d’adquisicio

La plataforma d’adquisicio Il verifica el comportament dels circuits dissenyats i
integrats en el segon ROIC, pensada per a una estructura de plataforma d’adquisicié de
senyal freqliencial per a un array de sensors. El ROIC inclou el nou circuit de referéncia
en voltatge, el convertidor de relaxacid CtoF amb millora en el consum i un nou
convertidor CtoF multifreqiiéncia. Donat que es cercava |'adquisicid i tractament
freqliencial de senyals provinent de multiples sensors, en el nou ROIC es van incloure

fins a 8 convertidors.

La figura 6.4 mostra la segona arquitectura d’adquisicio, conversio i processament
realitzada per a verificar el comportament dels components integrats en el segon ROIC

[5]. La plataforma consta dels seglients moduls:

e Placa de test de I’ASIC ROIC 2.0 amb els seglients elements:
o Sensors capacitius sense condicionament.
o ASIC ROIC 2.0 analogic fabricat amb tecnologia AMS 0,35uM que
es mostra a la figura 6.5, amb els seglients components:
= Circuit bandgap de baix consum i baixa dependéncia
termica per calibrar i controlar el convertidor CtoF
(introduit en la seccio 5.6).
= Convertidor CtoF basat en l'oscil-lador de relaxacié d’un
canal de molt baix consum (seccié 4.5). Integra un total de
8 convertidors, un d’ells amb 4 modes de funcionament.
e Placa de processament, basat en la FPGA Xilinx Spartan3E amb:
o Circuits Fto# basats en I'evolucid del convertidor de recompte
indirecte amb un canal de conversié per a cada sensor. El conjunt
format pel sensor, més el CtoF, més el Fto#, configura un canal

d’adquisicié o sensor intel-ligent.
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Figura 6.4: Diagrama de blocs de la segona arquitectura d’adquisicié i processament.

o En el que respecta al procés, s’ha desenvolupat un sistema sobre xip
basat en el processador Microblaze. Es un processador software de
32bits del fabricant Xilinx [7]. Les funcions d’alt nivell que realitza el
sistema sobre xip son:

= QOrdenar I'adquisicié de les dades.

= Controlar els convertidors Fto#.

= Fer el corresponent processat dels resultats adquirits pels canals.

= Enviar-los cap a un host a través d’'un bus de comunicacié
estandard.
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Figura 6.5: ASIC ROIC 2.0.

La figura 6.6 mostra I'estructura de la plataforma d’adquisicid, amb la placa de
I’ASIC ROIC 2.0, i la placa de la FPGA d’Spartan3E. La connexié entre les dues plaques
s’efectua a través del port d’expansio d’entrada/sortida de la FPGA. La placa que conté
el ROIC s’alimenta a través d’una tensidé d’alimentacié independent per poder-la
sotmetre a variacions de Vpp. Es fa aixi per a comprovar el correcte funcionament del
bandgap.

La figura 2.4 de l'apéndix 2 es presenta la captura esquematica de la placa
desenvolupament per a comprovar I’ASIC ROIC 2.0.

" EIXLNX
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Flash
Memory _

Figura 6.6: Plataforma d’adquisicié basat en dues plaques per a I’ASIC ROIC 2.0.
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6.4 Processat amb I’ASIC ROIC 2.0

6.4.1 Introduccio

L'apartat anterior ha presentat I'arquitectura dissenyada per a utilitzar el circuit
ROIC 2.0 com a interficie entre sensors i sistema de processament de dades. En aquest
apartat es presenta la implementacié de la part de procés del sistema de mesura. Es a
dir, utilitzant I'esquema presentat en la figura 6.4, s’exposa el procediment que realitza
el processador per capturar dels dades del sensor a través dels canals d’adquisicio i
enviar-les pel bus de comunicacions totalment tractades. En aquest cas, les dades

corresponen a la mesura de la capacitat dels sensors.

Amb aquesta implementacié es vol comprovar el correcte funcionament de tota la
plataforma. D’acord amb I'arquitectura i després de ser personalitzada pel test del
ASIC ROIC 2.0, la plataforma queda constituida pels seglients elements:

e La placa de I’ASIC ROIC 2.0, on es fa I'adquisicié del senyal. Conté els
seglients moduls:

o Un array de fins a 8 sensors capacitius sense condicionament. En
la prova realitzada s’"han emprat un total de 4 sensors.

o El convertidors CtoF de baix consum (apartat 4.6.7) dissenyat i
integrat en el ROIC 2.0 per a cada sensor.

o El circuit de referéncia en voltatge (bandgap reference circuit)
amb compensacid de temperatura i compensacié de la tensio
d’alimentacid (capitol 5).

e Una placa de conversié de freqiéncia i processament. Aquesta placa,
basada en una FPGA Spartan3E de Xilinx permet incorporar al sistema
tot el pre-processat de senyal. En concret, consta dels segilients
elements:

o S’incorpora un convertidor Fto#, un per cada canal d’entrada.
Aguests convertidors sén introduits en la FPGA com a circuiteria
o IP (Intellectual Property). El conjunt format pels sensors, més el
CtoF, més el Fto# configura el canal d’adquisicié d’entrada. Els
convertidors Fto# que s’utilitzen estan descrits a I'apartat 3.4.3.

o Processador Microblaze softcore de 32bits, per processar els
senyals adquirits dels canals d’adquisicid i enviar els resultats cap
a un sistema extern. El propi processador s’encarrega de realitzar
la transformacié de la freqiiencia (que correspon a la

transformacid de senyal adquirit del sensor) a un valor numeric
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capacitiu, valor que equival a la capacitat que presenta el sensor
en aquest moment. Aquest valor és enviat pel processador cap al

sistema extern.

Donat que la caracteritzacié de cadascun un dels components que s’han introduit
en el ROIC 2.0 (convertidors Fto# i bandgap) ja s’ha realitzat en els capitols 4 i 5
respectivament, aquest apartat es centra directament a mostrar el correcte
funcionament de tota la plataforma d’adquisicié i processament, que simula, en

aquest cas, diferents canals on cadascun correspon a un sensor intel-ligent.

Aixi a continuacid, s’exposa:
e L'arquitectura externa del sistema processador creada entorn del
processador per software Microblaze, que realitza el pre-processament del
senyal en el domini freqliencial (CtoF + Fto#).
e El processat de senyal realitzat emprant Microblaze, aixi com la
corresponent comunicacié amb un sistema extern.

¢ | finalment es presenten els resultats obtinguts.

La figura a2.1 de I'apéndix 2, mostra el disseny intern de la FPGA Spartan3E que
incorpora aquests dos blocs (convertidors i processament). L'entorn de
desenvolupament utilitzat és el de Xilinx. Per muntar el nucli amb el processador s’ha
utilitzat el Xilinx Platform Studio (XPS) i el software de procés escrit en C s’ha realitzat

emprant el Software Development Kit (SDK).

6.4.2 Arquitectura del sistema processador

El sistema format pel processador és el de més alt nivell en I'adquisicié de senyal.
Es el responsable de tractar els senyals freqiiencials (digitalitzats) que arriben del
sistema de captura de senyal i realitzar el tractament precis que proporciona
informacié exacta de la mesura realitzada. La figura 6.7 mostra |'estructura del
processador muntat al voltant del Microblaze. Esta format pels seglients components:
e El processador. S’empra en aquest cas el Microblaze. El Microblaze és un
processador RISC de 32 bits basat en una arquitectura Harvard que

s’integra com a softcore en la majoria de components de Xilinx.
e Els busos de sistema Imb i plb. Imb és el bus local que uneix el
processador amb la memoria principal Imb_bram. El plb és el bus de

sistema on s’interconnecten tots els periférics. La interconnexié de la
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memoria i els periférics ve explicitada en el connexionat que el mostra
en la part esquerra de la figura 6.7.

e El fet que I'arquitectura del processador sigui Harvard, implica que hi ha
d’haver dues memories, la d’instruccions i la de dades. A efectes reals,
perd, Microblaze empra una Unica memoria Imb_bram que divideix a
part iguals entre la part d’instruccions i la de dades. Per a gestionar la
memoria necessita, pero, un controlador per a cada part. El ilmb_ctir és
el controlador responsable de connectar la memoria d’instruccions al
processador, mentre que dimb_ctrl hi connecta la memoria de dades.
Ambdds controladors estan connectats al Microblaze a través del bus
especific Imb.

e Tots els altres components son vistos pel processador com a periférics.
Aquests son:

o El controlador d’interrupcions xps_intc_0. Donat que es vol
controlar de forma precisa la conversié fto#, és necessari
connectar la sortida de cadascun d’aquests moduls a una linia
d’interrupcio. Per altra part, i com que Microblaze només admet
una linia d’interrupcié, és necessari posar un controlador que
atengui a les interrupcions. Xps_intc 0 és el modul que se
n’encarrega.

o Fto#0 a Fto#3 son els periferics creats especificament per a
I'adquisicié del senyal dels sensors i s’encarreguen de fer la
conversié fto#. Tot i que en aquesta configuracid només se
n‘empren quatre, expandir a més linies de conversié només
implica afegir més moduls fto# en el bus de periferics de
Microblaze.

o El periferic RS232_DCE és el terminal de comunicacié seérie
(protocol RS232) que s'utilitza per enviar les dades adquirides (la
conversié fto#) cap al sistema extern (que en aquest cas és
I'ordinador que representa graficament les dades).

o Tots els altres periferics posats en el sistema embegut creat son
moduls de verificacié i comprovacié del funcionament del sistema.
En concret s’hi ha posat el modul mdm 0O propi de Xilinx i
gen_wave_0, creat a proposit per aquest sistema, per fer la
depuracid durant la posta en funcionament del sistema;
Buttons_4Bit, DIP_Switches_4Bit que corresponen a ports
d’entrada per a comprovacions de funcionament; i LEDs_8Bit que

és el port connectat als leds de la placa que serveix per veure de

Capitol 6. Processat digital



Plana |33

forma facil el funcionament del sistema. Finalment,
clock_generator 0 i proc_sys reset 0 séon moduls interns del
sistema responsables de la generacié de rellotge i senyals

d’inicialitzacio de tot el sistema.

P f+. Bus Interfaces | Ports I Addresses ‘
né‘ g - Name Bus IP Type
e dlmb 3 Imb_v10
P O—— ilmb 1 Imb_v10
o ‘ mb_plb 37 plb_vi46
R — || B microblaze 0 1¢ microblaze
; b G- Imb_bram 1 bram_block
-~T—~*"--IE [} dimb_cntlr 37 Imb_bram_if_cntlr
@ - ilmb_cntlr 37 Imb_bram_if_cntir

@ k— | & mdm 0 3¢ mdm

@ [ xps_intc 0 37 xps_intc

@ - ftoc 0 % ftoc

9 - ftoc 1 % ftoc

9 - ftoc 2 % ftoc

9 & ftoc 3 % ftoc

@ - gen_wave_0 % gen_wave

@ G- Buttons_4Bit 31 xps_gpio

@ G- DIP_Switches_4Bit 1T xps_gpio

@ G- LEDs_8Bit 31 xps_gpio

@ [+ R§232 DCE 17 xps_uartlite

clock_generator_0 I clock_generator
proc_sys_reset 0 u proc_sys_reset

Figura 6.7:Estructura interna modular del Microblaze.

6.5 Processat del senyal

Els processos que treballen sobre les dades que arriben al processador son dos:

e Primer es converteix la dada frequiencial a codi emprant el convertidor Fto#
de métode indirecte amb precisio de rellotge sistema. Aquest convertidor
freqgliencial esta explicat a I'apartat 3.4.3.

e En segon lloc s’utilitza el model empiric trobat per experimentacié del

convertidor Fto# per a trobar la capacitat mesurada del sensor.

Els dos processos que es duen a terme en el sistema de processament de senyal
son complementaris.

La conversio de la dada freqliencial a codi la realitza el circuit especific Fto# que
s’ha introduit com a periféric i connectat amb el bus de periférics del processador. El
periferic implementa el convertidor Fto# descrit a I'apartat 3.4.3. El funcionament
precis es deu a dos components hardware que inclou el periféric:

o El rellotge del periféric, que és el rellotge base del sistema. L'error que es

produeix és I'error del cristall de quarts en el que es basa I'oscil-lador del
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sistema. La placa Spatan3-1600E emprada en el test inclou un oscil-lador a
50 MHz, amb precisié de +50 ppm [7].

e El mecanisme d’interrupcid introduit en el periferic és el mecanisme
fonamental de sincronisme de la finestra temporal durant la que es realitza
el calcul de la freqliéncia del sensor. Quan es produeix la interrupcié del
periferic al processador, indicant que s’ha realitzat la captura de la nova
dada, el processador agafa la nova dada i la processa. Donat que la propia
interrupcid també és responsable d’aturar el recompte, l'error que es

produeix en la captura de la dada és d’un cicle de rellotge.

Per tant, I'error dominant del convertidor Fto# implementat correspon a l'error

introduit pel propi oscil-lador del sistema, que és de 50 parts per milio.

La dada que es rep del convertidor Fto# és la mesura directa del sensor sense cap

tractament.

D’acord amb el disseny d’aquest periféric consta de dues parts: la mesura
indirecta de la freqliéncia d’oscil-lacié del sensor més I'ajust en cicles del rellotge

sistema, fet que proporciona una precisié de la mesura de:

1 1
frequéncia rellotge sistema " 50 MHz Eq. 6.5.1

Aqguesta dada es pot enviar directament al sistema principal. Nogensmenys,
donada la capacitat de procés de Microblaze, i amb |'objectiu de reduir I'enviament de
dades amb el sistema principal, sovint el sensor intel:ligent realitza un pre-procés de
les dades. En aquest cas, es vol que el sensor intel-ligent doni la mesura exacta de la

capacitat mesurada.

En I'apartat 4.6.2 s’ha deduit que la dependéncia de la freqliencia del convertidor
Fto# amb la capacitat és del tipus hipérbola equilatera. Per altra part, i donat que no es
coneix el model exacte del sensor, aquest es troba experimentalment a través de la

corba de mesures capacitat-Fto#.

D’acord amb I'apéndix 1 es troba que la relacid capacitat sensor — freqiieéncia ve

donada per I'equacié 6.5.2:

51.5681 Eq. 6.5.2

Per tant, els calculs que ha de realitzar Microblaze per calcular la capacitat que

presenta el sensor son els segiients.
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e De I'expressid 6.5.2 s’obté que la freqiiéncia de sortida del convertidor Fto# ve

donada per 'equaci6 6.5.3:

n mesura Fto#
Fg-

Foensor = Fp = Fcksys Eq.6.5.3

Ne+m cicles finestra temporal+ajust

e Aplicant ara el model experimental (equacid 6.a.3, apéndix 1) queda que la

capacitat mesurada del sensor ve donada per I'equacié seglient:

a

C(pF) = ————=-»b Eq. 6.5.4

Fsensor (Khz)

6.6 Resultats del sistema de mesura 2.0

L'objectiu d’aquesta seccid és comprovar el correcte funcionament de tot el
sistema de mesura, unint totes les parts del disseny. Aixi es connectara la placa de
I’ASIC 2.0 amb la placa de la FPGA de Xilinx Spartan3E, d’acord amb la figura 6.6.

Per fer el test final, s’ha configurat cadascuna de les plaques (tant en la de I’ASIC
2.0 com la placa de la FPGA) per tal que es pugui efectuar la mesura, configurant els

interruptors de manera que permetin escollir el mode de funcionament desitjat.

Tot i que en les proves realitzades s’ha fet servir un nimero limitat de sensors, el
sistema és totalment obert a I'ampliacié de fins a 8 canals que admet el ROIC. S’han

implementat en aquesta prova tres canals d’adquisicié sobre la FPGA.

Per a realitzar el test del circuit s’han substituit els sensors capacitius per un ampli
ventall de capacitats comercials de valor conegut per tal d’ampliar el rang de valors

capacitius del test.

També s’ha millorat la repetibilitat de la mesura, ja que s’han evitat les
fluctuacions que sofreixen aquests sensors per motius de variacié de les condicions

ambientals (temperatura, pressié i humitat, essencialment).

S’ha treballat amb tensions d’alimentacié de 3.3V, i la temperatura escollida ha

estat la temperatura ambient (sobre el 222C).
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6.6.1 Resultats parcials, comprovats en seccions anteriors

En els capitols 3, 4 i 5 s’han descrit a fons els circuits que conformen el ROIC de la
plataforma de mesura i processament de sensors capacitius. També s’ha presentat, en
cada cas, el test de cada modul. L'objectiu d’aquests tests ha estat caracteritzar
completament a nivell electric i funcional cadascun d’ells per tal de poder-los
comparar amb la resta de circuits de la bibliografia. Aixi, s’"ha comprovat i caracteritzat:

e Totes les variants de BandGap. Integrades tant a I’ASIC 1.0 com a I’ASIC 2.0
(capitol 5).

e Totes les variants de convertidors CtoF (el model d’oscil-lador RC CMOS, el
de relaxaci6 i relaxaciéd de baix consum). Tots aquests integrades tant a
I’ASIC 1.0 com a I'ASIC 2.0 (capitol 4).

e Totes les variants de convertidors Fto# (capitol 3) implementats inicialment
amb:

o La FPGA de XILINX Spartan3E, amb les variants del recompte
indirecte autoadaptatiu (apartat 3.4.1), la millora del recompte
dependent (apartat 3.4.2) i convertidor Fto# de metode indirecte

amb precisid de rellotge sistema (apartat 3.4.3).

6.6.2 Mesures i resultats del sistema de mesura de I’ASIC ROIC 2.0

Un cop comprovat que tots els circuits individuals funcionen correctament, només
gueda comprovar que tota I'arquitectura de la plataforma d’adquisicié 2.0 funciona de
manera correcta.Conseqlientment, es tracta ara de realitzar el procés software que
mostra directament les mesures de les capacitats dels sensors per pantalla. Per tant,
un cop implementat tot el sistema sobre la FPGA, i programada per a processar les
dades del sistema, només queda fer cérrer I'aplicacid sobre la FPGA i connectar
directament la UART del processador MicroBlaze a I'ordinador. L'ordinador rep, per

tant, les dades processades del sensor intel-ligent.

La grafica 6.8 mostra la sortida del convertidor CtoF corresponent a la mesura

adquirida pel ROIC 2.0 de cadascuna de les capacitats.

La grafica mostra els valors dels tres canals que s’han connectat. Els valors de les
tres capacitats escollides (amb tolerancies del 10%) per a realitzar el test son:
o Canal superior (etiquetat amb 1) capacitat de 680pF.
o Canal del mig (etiquetat amb 2) capacitat de 180pF.
o Canal inferior (etiquetat amb 3) capacitat de 5,6nF.
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Figura 6.8: Sortida del convertidor Fto# integrat en el ROIC 2.0.

La figura 6.9 mostra les dades resultants del procés realitzat per Microblaze i
enviat a I'ordinador emprant el port serie. Els resultats es mostren a través de

I’hyperterminal de Windows.

La figura mostra els resultats de la conversié de freqliencia a codi de cadascuna de
les sortides frequencials de cada sensor (Fa), juntament amb el calcul realitzat en el

processador del valor de la capacitat mesurada.

La figura 6.9 mostra que cadascun dels canals oscil-la a freqliencies diferents,
obtenint les seglients freqliéncies:
o Canal 1amb una freqiiéncia 76,75KHz.
o Canal 2 amb una freqiéncia 273,5KHz.

o Canal 3 amb una freqiéncia 9,324KHz.

S’observa que la dependéncia de la capacitat amb la freqlieéncia és hipérbola

equilatera, d’acord amb la resposta del convertidor CtoF.

Zamsar n FaiFasnamr) Lapacitmt
3 a7 256 93MHe  S966EpF
1 any Gl T I50H:  GEGpF
? 109 90 #1508 179F
3 a1 2156 TI24Hz  ShERRF
1 any 601 ThI50H:  GhGpt
2 0% 93 27500 1790F
3 a7 2736 WIRHz  S566pF
1 an7 61 1650z Ghbpl
2 105 90 Frasamlz 179
a 36 2212 932He  Sh66pF
1 U ) ToEARR:  GTdph
2 M5 B4 FIADBM 178
3 1 2066 w2z SS66pF
1 an7 A 165z Ghbal
2 0% B4 750080H: 1/Epl

Figura 6.9: Valors obtinguts de I’hyperterminal de Windows.
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La columna Capacitat mostra el calcul realitzat pel processador de la capacitat
mesurada, emprant la freqliencia F5 i emprant el model experimental freqiiéncia-

capacitat. S’observa que la repetibilitat entres mostres és molt elevada.

6.7 Conclusions

Aquest capitol ha verificat el correcte funcionament dels circuits oscil-ladors i

bandgap presentats en els capitols 3 i 4 i que son la base de la tesis presentada.

Per a veure tota I'arquitectura s’ha construit un sistema d’adquisicié de senyal a

nivell frequencial.

En la realitzacié del processat del senyal amb el processador, s’han emprat els
circuits Fto# introduits en el capitol 3, que s’han integrat com a periferics en un

sistema sobre xip basat en Microblaze.

El sistema sobre xip ha permes verificar tots els circuits finals i implementats en

aquesta tesi:

e El funcionament del bandgap de baix consum i independent de la

temperatura.

e E| funcionament de l'oscil-lador de relaxacié de molt baix cost, baixa
dependéncia termica i amb compensacié de la tensido d’alimentacié

aportada pel bandgap.

e El funcionament del convertidor Fto# indirecte amb precisié de rellotge de

sistema.

e | finalment el sistema global d’adquisicié del senyal de sensors que
implementa un sistema de procés per un numero definit de canals o

sensors intel-ligents.
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7. Conclusions

Els ROICs son interficies d’adquisicié i pre-processat de senyal provinent de
sensors, que adapten i pre-processen el senyal que proporciona el sensor abans de ser
enviat cap al processador. La manera com es pre-processa el senyal del sensor déna
lloc a diferents tipus d’interficies entre les que s’hi troben les interficies de tractament

del senyal a nivell freqiencial.

Les interficies de tractament del senyal a nivell freqliencial, tot i que poden ser
emprades en tot tipus de sensors, son especialment indicades en els sensors llur
mecanisme de transduccié proporciona una sortida directament en freqiiencia o en
aquells sensors llur mecanisme de transduccid és facilment transportable a un senyal
freqliencial, com pot ser el cas de sensors amb sortida capacitiva. Aquests sensors sén
facilment integrables i formen part de la familia més nombrosa de sensors que existeix

en el mercat.

La capacitat que presenta un sensor capacitiu pot ser utilitzada com a etapa activa

en un convertidor capacitat a freqiiencia. Un simple circuit és, aixi, suficient per
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transformar la magnitud convertida del sensor en un senyal recognoscible per a un
processador. Els circuits que realitzen aquesta conversié, pero, sén circuits que
normalment tenen una alta dependéncia de la temperatura de treball i de la tensid

d’alimentacié.

Centrat el tema, aquesta tesis té com a contribucid principal la creacié d’un circuit
convertidor capacitat a freqliencia que porta acoblat una referéncia en tensié o
bandgap que elimina els efectes de les variacions de temperatura i de les variacions de
la tensid d’alimentacié durant la conversid. Les prestacions aconseguides amb aquest

circuit soén:

- El circuit de conversié6 de capacitat a freqléencia dissenyat es basa en
I’estructura d’un oscil-lador de relaxacié. Té un rang molt ampli d’adquisicié de
valors capacitius, aixi com un consum molt reduit d’energia i un bon soroll de
fase. L'area que ocupa el disseny final és reduida, fet que permet pensar en
que és facilment integrable al costat de cada sensor en un array de sensors.
Gracies a les prestacions del circuit de referéncia en voltatge dissenyat es

altament immune a les variacions que pugui produir la tensié d’alimentacié.

- El circuit de referéncia en voltatge té un baix consum, i té una baixa
dependencia térmica, utilitza poca area silici, i compensa |'etapa d’oscil-lacié
de les variacions de la tensié de d’alimentacié. Té, a més, un gran rang
dinamic, presentant una sortida constant d’oscil-lacié en practicament tot el
rang. En comparacié amb diferents circuits de referéncia de la literatura, s’han

millorat en practicament tots els parametres.

El comportament dels diferents circuits convertidors capacitat a freqiiencia i
bandgaps s’ha comprovat experimentalment amb els circuits que s’han integrat dins
de dos ASICs ROIC. El disseny s’ha fet emprant I'eina de CAD Cadence Virtuoso i la
tecnologia d’AMS de 0,35um, utilitzant el procés C35B4C3. Els dos circuits es van
integrar el juliol/2009 i el juliol/2011.

Els components que es van integrar i que després s’han caracteritzat i comprovat

el correcte funcionament sén:

- En el primer ASIC ROIC es van integrar els primers circuits de referéncia en
voltatge o bangaps, els oscil-ladors de relaxacié i I'oscil-lador RC-CMOS. També
es va integrar un oscil-lador controlat per tensié (VCO) que permetia fer la
conversio al domini freqliencial del senyal de sensors amb sortida en voltatge.
Tot i que el resultat de les proves va ser satisfactori (capitols 4 i 5), els circuits
van posar de manifest la seva dependéncia de la temperatura i de la tensio

d’alimentacié.
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- En el segon ASIC ROIC es va integrar el bandgap de baix consum compensat en
temperatura, i amb resposta adaptativa a la variacio de tensio d’alimentacio
per al control dels oscil-ladors de relaxacié. Donat que el circuit havia de servir
com a demostrador per a l'adquisici6 de senyal en arrays de sensors
heterogenis es va integrar també un total de set oscil-ladors de relaxacié de
molt baix consum, aixi com una variant d’aquest oscil-lador que introdueix un
control de carrega/descarrega del sensor capacitiu per evitar la sobrecarrega

en I'etapa de conversio Fto#.

Durant la realitzacié d’aquest treball que s’ha focalitzat en el disseny de técniques
pel pre-procés de senyal a nivell freqliencial, també s’ha treballat en I'adaptacié i
millora de técniques de conversié freqiiéncia a codi o Fto#. Les principals accions que

s’han realitzat en aquest camp soén:

- Treballant amb técniques de recompte indirecte s’ha dissenyat un sistema que
permet calibrar el convertidor Fto#, fent que la freqiiencia del sistema pugui
disminuir automaticament fins aconseguir que un senyal de sensor de
referencia no quedi desbordat. S’evita aixi la conseqlient perdua de dades de
la conversié que el desbordament significaria. L'aplicacié que s’ha realitzat
permet arribar a reduir la frequéncia d’adquisicié fins a 2% del total de la
fregliencia de referéncia del sistema. De fet, per un sistema que treballi amb n
bits, la reduccié pot arribar a ser de 2". Es una técnica especialment aplicable

al procés de senyal freqliencial per a sensors lents.

- S’ha optimitzat el temps d’adquisicié i el hardware de conversié en sistemes de
mesura relatius emprant un convertidor basat en el métode de conversid
dependent. La técnica de conversid introduida permet realitzar la mesura de
les freqiiéncia de dos sensors al mateix temps. Predefinint I’error de mesura,
s’ha aconseguit fer que la determinacio de la freqliencia rapida i lenta, aixi com
la mesura de les dues freqliencies es pugui efectuar en el mateix cicle de
mesura. Per altra banda, també s’ha reduit el nimero de comptadors
necessaris a un total de dos comptadors. Aquesta simplificacido també redueix
el temps de computacié del processador donat que el sistema pot efectuar la

mesura sense supervisié per part del processador.

- Finalment, s’ha implementat un nou sistema de recompte indirecte amb
precisio de rellotge sistema amb I'objectiu de reduir els errors relatius de la
conversid. Aquest sistema de conversid sincronitza la finestra temporal en la
gue es realitza la mesura amb el sensor. Quan la finestra temporal finalitza,

espera la nova dada del sensor per finalitzar la mesura. Aixi, la durada total del
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temps de mesura, que ve donada per la mesura del codi Fto# més I'ajust
corrector, li correspon un nombre exacte de cicles de sensor. La resolucio ve

donada, per tant, per la freqiieéncia del rellotge sistema.

Finalment, I'autor ha comprovat el correcte funcionament dels circuits integrats i
dels métodes de conversié freqiliéncia a codi desenvolupats en un sistema sobre xip en
FPGA que integra diversos canals d’adquisicié de senyal. Aquest sistema de conversid i
processament, permet fer el tractament de les dades adquirides pels convertidors
freqliencials tenint en compte la resposta en hipéerbola dels convertidors CtoF
(obtinguda experimentalment) per a ser enviada cap a un sistema central. En
I'aplicacid desenvolupada s’hi ha posat quatre dels vuit canals que admet el circuit
integrat. Cada canal esta format per un bandgap i un oscil-lador de relaxacié
(conformant un CtoF integrat en el ROIC), més un convertidor Fto# (implementat sobre

la FPGA). El canal és tractat pel processador com a un periféric.

Els resultats finals que s’han obtingut amb el sistema d’adquisicié freqliencial han
estat contrastats amb els valors nominals que s’havien obtingut préeviament de les
capacitats. La comparacié entre els resultats mostra un error entre mesures del 2.78%
en el cas de treballar amb capacitats que estan fora des rang mesurable (per sobre dels
100uF) i del 0.13% en el cas de capacitats que es troben dintre del rang mesurable (per
sota d’aquest valor). L'error obtingut és deu al petit error que introdueix la funcié de
linealitzacié implementada sobre la FPGA i als errors d’arrodoniment del punt fix

emprat en el processador.

Per concloure valgui resumir les principals caracteristiques que s’han obtingut de
la referéncia de tensio compensada en temperatura i de resposta adaptativa a la
variacio de la tensio d’alimentacio per a interficies de sensors capacitius en sistemes de
conversio freqiiencial, que s’ha dissenyat, integrat i utilitzat en conjuncié amb

I’oscil-lador de relaxacié de baix consum com a canal en un sensor intel-ligent:
e S’ha aconseguit una molt bon aillament termic del CtoF.

e També s’ha aconseguit una alta immunitat a les variacions de la tensio

d’alimentacio gracies a la resposta adaptativa del bandgap.
e El sistema també presenta un bon soroll de fase.

e El consum d’energia del sistema d’adquisici6 CtoF és molt baix en

comparacio amb resultats publicats en altres articles.
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e Les dimensions del canal d’adquisicid sén prou petites com per a formar
parella en el disseny de circuits per a processat freqiiencial en circuits
d’alta capacitat d’integracio.

Les prestacions de la parella d’oscil-lador de relaxaci6 de molt baix consum +
bandgap, que conformen el CtoF, es troben entre les millors dels sistema d’adquisicid

a nivell freqliencial de la literatura.

Finalment comentar que s’han introduit vuit canals de mesura CtoF dins del segon
ASIC ROIC, integrat en un mini@sic de 2mm? a través d’Europractice fent servir la
tecnologia d’AMS 0,35um, amb el procés tecnologic C35B4C3. Amb les mateixes
dimensions, es podria triplicar el nimero de canals integrats si es reutilitzen recursos

com el bandgap reference.

Millores i treball futur

Tot treball té un inici i un final. Sovint, pero, passa que el final és un impas en el
temps perque te’n adones que alld que acabes de construir té mancances que, amb

una mica de temps i imaginacid, poden portar a millorar encara més el producte.

Ha passat en la historia, i passa actualment, i passa amb aquest treball. En aquest
aspecte, analitzant I'area en la que s’enfoca aquest treball, un se’n adona que han

guedat pendents millores i temes que caldrien d’un estudi addicional.

Mirant els diferents camps que s’han tractat en aquest treball, es pot pensar en
introduir millores en cadascun d’ells:

La tasca de reduccio de la dependéncia en temperatura i de la tensié d’alimentacio
gue s’ha realitzat en el circuit bandgap desenvolupat és enorme. Pero ajustant encara
més els parametres de disseny es podria rebaixar encara una mica més la
dependéncia térmica del CtoF per sota de les 16ppm/2C.

També es podria millorar I'aillament de la variacié de la tensid d’alimentacié del
CtoF, aconseguint un major rang de d’immutat (actualment amb una variacié del 20%
de Vpp, s’obté que la sortida en freqliencia només varia un 0,67%).

Cal pensar també en introduir els convertidors Fto# dins el propi ASIC ROIC, el que
conduiria directament a la integracié de canals de processat intel-ligents per a sensors.
Actualment els codis fonts dels Fto# estan implementats en VHDL i s’utilitzen les FPGAs
Spartan3E de Xilinx, com a canals de procés. Es podria integrar tot en un ROIC

mitjancant el disseny d’un circuit integrat mixt analogic-digital, en el que la logica
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digital vindria descrita a alt nivell en VHDL i la interficie analogica estarien conformats
pels oscil-ladors i bandgaps.

Finalment, i a nivell sistema, es podrien optimitzar els recursos destinats al
processat a alt nivell. La introduccié de softcores com Microblaze proporcionen una

potencia de calcul enorme en la construccié de sensors intel-ligents.

Nogensmenys, la introducciéd d’aquest processador implica una necessitat de
recursos molt gran per a un relatiu nivell de procés. El disseny de processadors
especifics que realitzessin les operacions necessaries de conversié dels diferents

metodes Fto# permetria alleugerir la carrega del processador.

Aleshores seria facil introduir també el processador en el propi ROIC creant el
sensor intel-ligent amb adquisicié i procés per a un array heterogeni de sensors

capacitius.

En I'actualitat hi ha un gran ventall de processadors per software que poden ésser
accessibles a la integracid, donat que tenen el seu codi obert, per tal de poder ser

inplementats tant en FPGAs com en ASICs.
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Apéendix 1: Model Matlab equivalent

Tal i com s’ha introduit en els apartats 4.4.3 i 4.6.10, la resposta freqiiencial dels
convertidors de capacitat a freqiéncia té una dependéncia de tipus hipérbola

equilatera (del tipus 1/X) respecte a la capacitat.

Per obtenir el model exacte del convertidor, s’ha optat per automatitzar el sistema
de mesura fent un escombrat capacitiu (des de 5pF fins a 10nF) i obtenir la freqiiéncia

que en representa la capacitat mesurada.

Acte seguit es fa el pre-processat agafant les mostres capacitat-freqliencia. Es
busca la corba capacitat-freqiiéncia que correspon al Fto# incorporat en el sistema de

mesura.
El procediment que s’ha seguit per a realitzar la mesura és el seglient:

e Es realitza un conjunt de mesures experimentals per trobar la relacid
fregliencia — capacitat del convertidor Fto#.

e De les dades experimentals s’observa que la resposta té una corba del
tipus 1/x. Es decideix cercar, emprant Matlab, els parametres que
aproximen la corba. Aixi es realitza un calcul d’aproximacié no lineal per
menors quadratics per trobar els valors a i b que ajusten la corba a

I’'expressio:
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Es troben els valors a=51.5681ib =
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a

"~ C+b

f

0.0107, amb un error relatiu del 0.11% (figura

Eq.al.l

al.1). En I'expressié la freqliencia f esta expressada en KHz i la capacitat C en nF.
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Figura al.1: a) Resposta de I’escombrat capacitiu versus freqiiéncia de sortida. La figura b) mostra un zoom en la

part més hiperbolica de la corba.

Aixi doncs el

processador MicroBlaze, personalitzat sobre la placa FPGA

SPARTAN3E, aplicara en temps real I'equacié trobada per donar, directament, la

mesura de la capacitat del sensor a la que correspon la mesura (equacid al.3).

C(nF) =

51.5681

kD) 0.0107

Eq. al.3
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Apendix 2: Figures i plaques

En aquest apéndix es mostraran els dissenys que s’han implementat fent servir les

eines de CAD de disseny de ASICS, FPGAs i circuits impresos.

En particular, pel disseny de tot el sistema d’adquisicié s’ha fet servir les seglients

plataformes:
= La plataforma d’adquisicio frequiencial de I'ASIC ROIC 1.0 s’ha
desenvolupat amb les seglients eines:
o Disseny dels Fto#, amb Altera Quartus .
o Disseny del processador Littleproc de 16bits, amb Altera Quartus II.
o Disseny de I’ASIC ROIC 1.0, amb Cadence Virtuoso amb el Hitkit 3.6.
o Disseny del circuit impres de I’ASIC ROIC i de la placa de sensors,
amb el Cadence Layout.
= La plataforma d’adquisicié freqliencial de I’ASIC ROIC 2.0 s’ha dissenyat
amb les seglients eines:
o Disseny dels Fto#, amb Xilinx ISE WebPACK.
o Disseny del processador MicroBlaze, amb Xilinx EDK.
o Disseny de I’ASIC ROIC 2.0, amb Cadence Virtuoso amb el Hitkit 3.7.

o Disseny del circuit impres de I’ASIC amb I’eina Edwin.
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Figura a2.2: Placa d’adquisicioé per I’ASIC ROIC 1.0.
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Apendix 3: Integracio dels ASIC
ROICs

A3.1 introduccio

L'objectiu d’aquest capitol es presentar breument la tecnologia que s’ha fet servir
durant el disseny dels dos ASIC ROICS, aixi com les eines de disseny emprades i les

seves restriccions.

També es vol detallar I'estructura interna dels dos ASICS ROICS dissenyats, centre
principal del treball d’aquesta tesi, i fabricats a través d’EUROPRACTICE.

A3.2 Flux de disseny

Per tal de poder fabricar un circuit integrat amb garantia d'acompliment amb les
especificacions funcionals i electriques inicialment desitjades, s'han de tenir present un
seguit d'etapes i processos, totes ells necessaris per tal de garartir el correcte de

funcionament final.

En el seglient diagrama de flux, es mostren les passes a seguir, fent servir amb
I’eina CADENCE, fent servir la tecnologia AMS 0,35uM.
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Flux de disseny
d’un ASIC

v

Especificacions
del disseny

v

Captura esquematica amb
Cadence Virtuoso

v

\ Simulacid electrica i funcional amb
Test de les regles de Virtuoso Analog Design
disseny Design Rule *
Checker
v Place & Route manual Virtuoso Layout
Extraccio del v
| electri L.
moc'Ie electric Eines de verificacid i TEST
eauivalent del

] v

Simulacio del model Extracted amb

Comparacié del Virtuoso Analog Design environment
model Extracted

amb el model v

esquematic. LVS o
lavout versus Muntar I'estructura de I’ASIC
j al floorplan, amb els Moduls
dissenyats i les restriccions
pertinens

v

Afegir PADS d’alimentacié i E/S

v

Test de les regles de disseny.
Design Rule Checker sense

v

Generar GDF FABRICACIO

v

FABRICACIO DE L’ASIC

Figura a3.1: Flux de disseny.
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Les fases de test permetran assegurar que el circuit acompleix les regles de
disseny (DRC) i garantir que el comportament electric i funcional del circuit final és

fidedigne al desitjat.

El layout extret anomenat extracted és una versid real del disseny layout perod
tenint en compte resistencies equivalents, capacitats parasites i de substrat i unions P-

N. Aixi, té en compte [1]:
* Fonts de corrent.
= Diodes.
*  Cas, Css, Cap, Css, Cap, Cas,0v, Cap,ov-
= Resistencies.

A la seglient figura veiem un del model real d’'un transistor La comparacié del

I o |II

model teoric (captura esquematica) i el model “casi real” o extracted, s’'anomena
“layout versus esquematic”, i permet garantir que el circuit es comporta idénticament

dins d’uns parametres definits a priori.

S C C B
Q GS.av 2, GS GQ C(_:[),m' O D

AN rd e ],/

Figura a3.2: Model equivalent del transistor

Per altra banda, per tal d’evitar deformacions dels oxids que cobreixen els metalls
i no afegir estres mecanic sobre I’ASIC, es obligatori cobrir de metall 3 i/o metall 4, un

% elevat de tot I’ASIC. La fase de DRC final té en compte aquesta cobertura

Apendix



Plana |2

A3.3 Overview de la tecnologia AMS 0,35um

El procés de fabricacié que es va escollir és del fabricant Austriamicrosystems. La
figura a3.3 mostra el tall lateral de com es distribueixen les capes de metall, policilici,

oxids i difusions.

Aguesta tecnologia fa servir 4 capes de metall i 2 capes de policilici que permeten
una facil interconnexié dels dispositius. A la figura a3.4 es veu un tall lateral d’exemple
amb 3 metalls [2].

Per altra banda, fent servir metalls i polisicilicis es poden fabricar components

passius com resisténcies i condensadors.

Per construir resisténcies es fa servir la capa de poly2. Per altra banda, fent servir
estructures conductor- aillant- conductor es poden desenvolupar petites capacitats
combinant la seglient estructura interna:

e Polylipoly2 per desenvolupar capacitats, també anomenades PIP.

o Metall2 i MetallC per desenvolupar capacitats anomenades MIM.

Només la capacitat desenvolupada mitjancant PIP es suportada pel procés que

fem servir anomenat C35B4C3.

FEOT?

FECAT

[t 1L

% | k]

ML

POLY 1 =-POLYS Capacior
POLYZ Fissision BLIWOX

X

N=-MOS P P-MOS

Figura a3.3 :Mostra el tall lateral de la tecnologia AMS 0,35um.
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La mateixa tecnologia ofereix la possibilitat de construir els propis components

fent full custom alternant components ja creats i parametritzar-los fent servir Standard

Cells. En el disseny d’aquest sistema d’adquisici6 s’han alternat aquestes dues

metodologies segons les necessitats del disseny.

Una vegada fet el disseny cal fer la interconnexié dels transistors i/o components

gue s’han integrat al disseny.

Per tal de fer aquesta interconnexié cal tindre molt present que els metalls que

ens permeten fer la connexié entre dispositius tenen una densitat de corrent maxima.

Si és superada es produeix el no desitjat efecte de la electromigracid.

Es pot observar a la taula a3.1 seglient que els corrents maxim per pum son

diferents per a cada tipus de metall. Per exemple, el metall 1 i 2 tenen un corrent

maxim de 1mA/um i en canvi el metall 3 té corrent maxim de 1,6mA/um.

La informacié detallada sobre la tecnologia es troba en [3] i [4].

Taula a3.1: Densitats maximes de corrent per a la tecnologia C35B4C3 de AMS 0,35 pm.

Parameter Symbol Min Typ Max Unit
POLY1 current density JPOLY 0.5 mAfum
POLY?2 current density JPOLY2 03 m&/pm
high resistive paly current density JPOLYH 0.1 m&pm
MET1 current density JMET 10 mApm
MET2 current density JMETZ 10 mipm
MET3 current density JMETAT 18 m&/um
valid for tiple metal process

MET3 current density JMET3 1.0 mi/um
valid for quadruple metal process

MET4 current density JMETS 186 mi/um
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També cal tenir present a I’hora de fer el place&route les regles de disseny de
les tecnologies. En el nostre cas s’ha decidit fer un place&route manual per tal

aprofitar al maxim la poca area de queé disposem (2mm? contant I’anell de PADS).

Aguestes regles de disseny permetran evitar un mal funcionament del circuit en el cas
gue es produeixin desalineament de les mascares en el procés de fabricacio de I’ASIC.

Aguestes regles estableixen (figura a3.5) unes restriccions com poden ser sobre:

e Dimensié minima de pistes i components (width).

Separacid entre components (spacing).

Separacio entre extensions de components (notch).

Superposicions, extensions ...

A
oo om Aerdomradl B
B A B| A
- - - -
A, idonoen of B A imdorion of B nol vicintod

[ e R R Ee)

Figura a3.5: Definicid de les restriccions del dissenys segons regles de disseny.

Una vegada definides les restriccions, es personalitza cadascuna d'elles per a
cada tipus de material (difusions, polys, metalls, ... ). A la figura a3.6 s'observen les

regles de disseny que fan referéncia a les difusions amb els seus corresponents valors
a la taula a3.2.

Ll 8] A SN
=20 mes
onal i mel | 8 | ma] &
L—d B 3 -3
FeaT L
| P |
Py
; I
[ = ]EI
WO P e
wwm || e =T EY
| - 1
[
s =n

Figura a3.6: Regles de disseny per a les difusions.
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Taula a3.2: Valors per a les restriccions de les regles de disseny de les difusions.

Rule Description Value [um]
oW1 [Mmmmum DIFF wadilh lo defime the width of NMOS P PMOS 0.4
(GD.wW.2  IMinimum DIFF width for interconnection (NDIFF or POIFF) 0.3
[0S Minimum CHFF spacing 0 G
.fnn c1 Minimum MTUR enclosure aof NOIFF o2
[OD.C.2  [Minimum MDIFF to NTUE spacing 1.2
(OD.C.3  [Mumum NDIFF Lo HOT_NTUEB spacing 2.8

(without PTAP in between)
OD.C 4  [Minimum NTUB enclosure aof POIFF 1.2
[OD.C.5 |Minimum PDIFF to NTUB spacing 0.2

0. 8a |Mmmmum POIFF o NGATE spacing 0.4%
(oD c8b [Mimmum NDIFF Lo PGATE SpAacing 0.4%
[0D 8 2a |[Minimum NDIFF to hutting POIFF spacing 0
|0D.5.2b |Minimum NDIFF to nen-butting PDIFF spacing 0.6
{AARDDT1 [DIFF overlapping KEPOUT is not allowed
IS1AAKD IMinimum DIFF spacing to KEFOUT or SFCDEF 0.6

(nat shown)

A3.4 Disseny de ’ASICROIC 1 2.

Tal i com s’ha anat detallant durant el transcurs de la memoria, durant el

desenvolupament de la tesi, s’han dissenyat i fabricat dos circuits integrats.

Es va dissenyar un primer ASIC ROIC per a comprovar i coneixer la viabilitat de la
tecnologia i, alhora, integrar uns primers oscil-ladors simples que ens permetessin fer
una adquisicié de sensors capacitius i comprovar que el bandgap basic (apartat 5.3) es
comportava d’acord a les especificacions establertes. Els resultats especifics dels

components s’han detallat en els capitols 4 i 5.

En les figures a3.7-8 s’observen els esquemes eléctrics i els layouts del primer ASIC
ROIC dissenyat i fabricant el 2009.

S’ha emprat la tecnologia AMS 0,35uM, amb dos kits de disseny diferents: el hitkit
3.6iel3.7.

La figura a3.9 mostra la fotografia amb microscopi del circuit integrat ROIC 1.0. En
la fotografia s’observen els sis sub-circuits que s’han integrat i que s’han utilitzat en la

plataforma d’adquisicid.

La figura a3.10-11, presenta la captura esquematica i layout intern de I’ASIC ROIC

2.0. Es pot observar que aquest circuit integrat incorpora dues masses comunes, i sis
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alimentacions independents per poder fer les proves pertinents de PSRR i de
compensacié amb la tensié d’alimentacié de cada canal o grup de canals.

Els pads que s’han fet servir son pads bidireccionals, de 50uM*200uM, dissenyats
durant el projecte CANARIO de IMB-CNM. Incorporen un buffer de sortida, i proteccié
eléctrica contra descarregues.

L'anell que formen els pads 1/O permet transmetre a través d’ells la massa i
I'alimentacid a cada pad mitjangant una de les seves capes de metall. A més entre pad
i pad, es fan servir uns spacers que permeten separar els pads una distancia minima de
10 uM, transmetent alhora la alimentacidé i massa. La separacié minima i maxima

entre pads esta acotada pels pous de difusié que contenen cadascun dels pads.

Per finalitzar el disseny de I'anell de pads, es poden fer servir corners a les
cantonades, per fer la mateixa funcié que els spacers. La separacidé entre pad-corner-
pad també esta definida per les alimentacions de seus pous corresponents, sempre
complint amb les regles de disseny [5]. La ubicacié de tota la anella de pads, aixi com
tots els moduls de I’ASIC ROIC, aixi com les pistes de metall que connecten els moduls i
els pads, es fan de forma manual per garantir els requeriments funcionals i de

dimensions del conjunt.

Per altra banda a la figura a3.12 es mostra la fotografia amb microscopi del circuit
integrat ROIC 2.0, dissenyat entre el 2010 i el 2011, i enviat a fabricar al Juliol del 2011.
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Figura a3.7: Esquematic intern de I’ASIC ROIC 1.0.
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Figura a3.8: Layout intern de I'ASIC ROIC 1.0.
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Figura a3.9: Microfotografia de ASIC ROIC 1.0.
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Figura a3.10: Esquematic intern de I’ASIC ROIC 2.0.
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Figura a3.11: Layout intern de I’ASIC ROIC 2.0.
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Figura a3.12: Microfotografia de I’ASIC ROIC 2.0.
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